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« Chaque jour, nous utilisons les sciences physiques. Quand nous nous regardons dans la
glace ou que nous mettons nos lunettes, nous nous servons de l’optique. Quand nous réglons
l’alarme du réveil, nous suivons le temps ; quand nous lisons une carte, nous naviguons à travers
l’espace géométrique. Nos téléphones mobiles nous lient via des fils électromagnétiques invisibles
aux satellites en orbite au-dessus de nos têtes. Mais les sciences physiques ne se réduisent pas à
la technologie. Même le sang qui circule dans les artères obéit aux lois de la physique, la science
de notre monde physique. »

Juste assez de physique pour briller en société, Joanne BAKER, Dunod 2008
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Contexte et motivations de la thèse

L’imagerie microonde désigne l’ensemble des techniques permettant d’obtenir des images
à partir du rayonnement des ondes électromagnétiques de longueur d’onde intermédiaire
entre l’infrarouge et les ondes de radiodiffusion. Le terme microonde a été introduit pour la
première fois en 1940 pour désigner les ondes de longueur d’onde approximativement dans
la gamme de 30 centimètres (1 GHz) à 1 millimètre (300 GHz). Cette bande a favorisé le
développement des premiers systèmes radars qui ont révolutionné les technologies de notre
quotidien. À l’origine, le Radar était un dispositif militaire ayant pour mission la télédétection
des missiles et bombardiers de l’ennemi. Plus tard, la maîtrise de l’électronique de pointe et
du traitement numérique a permis de rendre le Radar accessible aux applications civiles telles
que la météorologie, l’astronomie, la médecine, la surveillance aérienne et navale, etc. Robert
Buderi, l’un des précurseurs des technologies modernes affirme dans son ouvrage [1] :

’[...] Radar has been the root of a wide range of achievements since the war, producing
a veritable family tree of modern technologies. Because of Radar, astronomers can map the
contours of far-off planets, physicians can see images of internal organs, meteorologists can
measure rain falling in distant places, air travel is hundreds of times safer than travel by road,
long-distance telephone calls are cheaper than postage, computers have become ubiquitous and
ordinary people can cook their daily dinners in the time between sitcoms, with what used to be
called a Radar range’.

Aujourd’hui, au regard du nombre accru d’attentats terroristes dans le monde, les systèmes
d’imagerie microonde suscitent un grand intérêt pour la sécurité des personnes. En effet, ces
systèmes sont non-ionisants (comparés aux systèmes à rayon-X) et offrent la possibilité de "voir"
à travers des matériaux opaques à la lumière tels que les murs (pour la lutte contre la prise
d’otages), les vêtements et les valises (pour la détection d’explosifs, d’armes de poing, etc). Tous
ces avantages font des systèmes microondes de potentiels moyens de prévention et de lutte contre
des éventuelles menaces terroristes.

Ces systèmes peuvent être classifiés en deux grandes familles : d’une part, les systèmes d’ima-
gerie actifs dont le front-end est constitué d’un Radar qui illumine l’objet à imager. Et d’autre
part, les systèmes d’imagerie passifs (ou radiomètres) qui mesurent le rayonnement électromagné-
tique d’origine thermique d’un objet. Ces deux grandes familles bénéficient d’une synergie entre
deux disciplines principales. La première étant liée à la conception de l’électronique d’acquisition
(émetteurs/récepteurs) des signaux provenant de l’écho (pour un système actif) ou de l’émission
naturelle (pour un système passif) de l’objet. La seconde repose sur le traitement des données
collectées pour ressortir les informations relatives à l’objet notamment sa position, sa vitesse
voire sa forme. L’image obtenue est une représentation virtuelle de l’objet observé et peut être
interprétée de différentes manières en fonction de l’application visée. Ces deux grands axes font
l’objet d’un vaste champ de recherche dans le seul but de proposer des solutions d’imagerie ro-
bustes et fiables répondant aux cahiers des charges pour des applications civiles ou militaires. En
outre, les récents progrès technologiques ont permis d’améliorer considérablement ces systèmes
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tant au niveau matériel qu’au niveau des traitements numériques. Cependant, la réalisation de ce
type d’instruments nécessite le plus souvent des compromis pour être à la fois efficaces, rapides,
à haute résolution et moindre coût. La plupart des systèmes actuels (par exemple les scanners
déployés dans les aéroports) peinent à concilier tous ces aspects. C’est dans ce contexte que s’ins-
crit cette thèse afin de proposer des pistes permettant de relever le challenge performances/coût
des systèmes d’imagerie microondes dédiés principalement à la sécurité.

Objectifs et contributions

L’objectif de la thèse est d’accommoder l’état de l’art à un système d’imagerie microonde
industrialisable et répondant aux problématiques des systèmes existants (limités par leur temps
d’acquisition, leur coût et leur encombrement). En effet, les systèmes d’imagerie fonctionnels
actuels sont pour la majorité basés sur des approches SAR (Synthetic Aperture Radar) ou des
réseaux commutés (acquisition séquentielle sur chacune des voies), ce qui les limite en temps
d’acquisition. Pour pallier cette contrainte, d’autres architectures basées sur une acquisition
simultanée sont proposées dans la littérature. Ces architectures sont généralement constituées
de plusieurs antennes associées à des chaînes Radiofréquences (RF) indépendantes, les rendant
relativement complexes et coûteuses. Dès lors, que ce soit pour un système actif ou passif,
l’optimisation du rapport performances/coût passera inévitablement par la réduction du nombre
d’antennes et des chaînes RF tout en garantissant une acquisition simultanée des données (de
l’objet à imager) avec une efficacité comparable à celle des systèmes déjà existants.

Récemment le concept du Radar MIMO (Multi-Input Multi-Output) a été proposé dans le
domaine de l’imagerie microonde, et paraît très prometteur au regard des nombreux avantages
qu’il apporte. En effet, comparé aux Radars conventionnels, le Radar MIMO permet de réduire
considérablement le nombre d’antennes sans dégrader la résolution. Cependant, le concept
est encore au stade de la recherche avec très peu de mise en application sur des dispositifs
expérimentaux et commerciaux. Ainsi, une phase importante de cette thèse consiste à la mise en
œuvre d’un banc de mesure Radar MIMO fonctionnel. Les premières analyses permettront de
ressortir les principaux avantages de ce concept en tenant compte des contraintes et des limites
y afférant.

De même, dans un contexte d’imagerie passive, un concept équivalent a été proposé
pour les radiomètres afin de réduire le nombre de capteurs sans affecter les performances.
Cette approche est connue sous le nom de Synthetic Aperture Interferometric Radiome-
ter (SAIR), et a été initialement proposée en radioastronomie. Cependant, tout comme le
Radar MIMO, il existe très peu d’intégration sur les dispositifs commerciaux tels que les
scanners d’aéroport, les systèmes de vision à travers les murs, etc. Les avantages du SAIR
par rapport aux radiomètres conventionnels seront également mis en évidence dans ce manuscrit.

Que ce soit le Radar MIMO ou le SAIR, l’avantage de ces deux concepts repose sur la
capacité à réduire le nombre de capteurs, ce qui favorise une première levée de contrainte
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sur la complexité et le coût global du système. De plus, les travaux antérieurs de l’équipe
Antennes & Signaux ont démontré qu’il était possible d’adresser indépendamment des antennes
en utilisant des répartiteurs focalisant à diversité spatio-fréquentielle. Ce type de répartiteurs
ULB, entièrement passifs offrent l’avantage de simplifier fortement l’architecture des systèmes
RF en général. Dans le contexte de la thèse, cette approche sera appliquée au concept de Radar
MIMO et SAIR afin de simplifier l’architecture de réception. Ces composants joueront le rôle
de codeurs analogiques permettant de réaliser un multiplexage passif des signaux émis et/ou
reçus par les antennes. Les techniques d’adressage d’antennes seront complétées par l’étude
et le développement d’algorithmes d’imagerie microonde MIMO et SAIR et l’analyse de leurs
performances dans des contextes d’imagerie champ proche et/ou champ lointain. Les algorithmes
proposés seront testés expérimentalement sur des démonstrateurs laboratoires afin de valider la
faisabilité des systèmes Radar MIMO et SAIR associés aux composants passifs.

Finalement, les travaux de cette thèse constitueront une première phase du projet ANR-
PIXEL 1 (consortium entre le Laboratoire XLIM de Limoges, le CEA de Gramat et la Société
MC2-Technologies de Lille) dont l’objectif est de développer un système d’imagerie passif milli-
métrique et temps réel dédié à la sécurité et fonctionnant en mode « standoff ». Cette thèse posera
donc les bases théoriques et montrera une preuve de faisabilité en bande S (2-4 GHz) de ce type
d’imageur passif. Bien entendu, les techniques qui seront proposées doivent être transposables à
des fréquences plus élevées. Par ailleurs, le dimensionnement et l’optimisation du premier proto-
type en bande W passera inévitablement par le développement d’un outils d’analyse intégrant
tous les éléments de la chaîne de réception (antennes, LNAs, composants compressifs, filtres,
démodulateurs I/Q, etc), ainsi que les traitements numériques associés.

Organisation de la thèse

Les travaux présentés dans cette thèse consistent globalement à proposer des solutions
pour le développement de systèmes d’imagerie alliant le temps d’acquisition, la résolution,
l’encombrement, et le coût. Pour cela, le chapitre introductif se consacre à l’état de l’art mettant
en évidence les différentes contraintes à prendre en compte lors du développement d’un systèmes
d’imagerie. Des architectures et des méthodes de mesure employées dans la littérature sont pré-
sentées ainsi qu’un bilan non-exhaustif des instruments commerciaux et laboratoires existants.
Cela permettrait d’axer la suite de l’étude sur deux architectures innovantes, notamment celle du
Radar MIMO pour les systèmes d’imagerie actifs, et du SAIR pour les systèmes d’imagerie passifs.

La deuxième partie sera dédiée aux systèmes d’imagerie actifs essentiellement basés sur
le Radar MIMO. En effet, une première étude comparative permettrait d’en ressortir les
contraintes, les avantages et les limites. Les critères d’orthogonalité des signaux émis (pour un
sondage simultané) seront évoqués et il sera démontré qu’il est possible de générer des formes
d’ondes MIMO à partir d’un composant chaotique entièrement passif. Le rôle de ce composant
dont les fonctions de transfert sont orthogonales, est d’adresser indépendamment les antennes

1. http ://www.agence-nationale-recherche.fr/projet-anr
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du réseau d’émission à partir d’un signal unique émis sur une seule voie d’entrée. L’intérêt
d’un tel dispositif réside à la fois dans sa capacité à générer des formes d’ondes MIMO, mais
également à réduire le nombre de chaînes RF. Cela contribue indéniablement à la simplification
de l’architecture matérielle du système tout en autorisant une acquisition simultanée des données
de la cible.

La troisième partie s’appuiera essentiellement sur l’architecture du radiomètre à synthèse
d’ouverture interférométrique. Une première étude sur les différents paramètres et architectures
de radiomètres contribuant à l’amélioration de la sensibilité radiométrique sera menée. Par la
suite, le principe fondamental de l’interférométrie sera présenté afin de mettre en exergue les
principales caractéristiques du SAIR et d’en déduire l’analogie avec le principe MIMO en termes
de traitement numérique. En outre, le répartiteur focalisant sera appliqué à la chaîne de réception
donnant lieu à une nouvelle architecture dénommée CSAIR (Compressive Synthetic Aperture
Interferometric Radiometer). L’intérêt majeur de cette architecture est la réduction du nombre
de voies RF du SAIR conventionnel. Toutefois, certaines distorsions liées aux instruments et
au traitement non prises en compte, peuvent impacter fortement les performances du CSAIR.
C’est pourquoi des méthodes numériques de reconstruction seront présentées pour une meilleure
reconstruction d’images. Comme évoqué précédemment, les techniques présentées dans cette
partie du manuscrit sont destinées à des applications de sécurité en bande W, pour la lutte
contre le crime et le terrorisme dans le cadre du projet ANR-PIXEL.
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1.1 Introduction

La recherche sur les systèmes d’imagerie et les techniques de reconstruction de l’image a
commencé dès lors que l’on s’est penché sur la question de savoir comment fonctionne notre
système visuel. Les Grecs ont été les premiers à s’y intéresser, ils pensaient que la lumière et
notre vision étaient liées. Platon (428-348 av JC) et Euclide (IIIe siècle av JC) expliquent notre
vision par l’interaction entre la lumière émanant de l’objet observé et la lumière provenant de
nos yeux [2]. Ils remarquaient que nous pouvons chercher pendant longtemps une aiguille tombée
à nos pieds ; pour que nous la voyions, il faut que notre regard tombe sur elle, qu’elle soit touchée
par un feu intérieur (quid), allant de l’œil à l’objet. Euclide remarqua cependant que nous pouvons
ne pas nous apercevoir de la présence de l’aiguille à nos pieds ; le quid permet de voir des détails
très fins lorsqu’il tombe sur une partie de l’objet : il doit donc être parfaitement délimité. Euclide
a ainsi la brillante idée de représenter la lumière par des lignes rectilignes (rayons lumineux) sans
se préoccuper de la vitesse ni de la nature de la lumière. Il n’était pas loin de découvrir comment
notre œil "voit". Il pense que les yeux émettent des rayons lumineux visuels et traitaient l’écho
afin de reconstruire l’image.

Cependant si nos yeux étaient eux-même des émetteurs de lumière, pourquoi seraient-ils
influencés par la lumière nécessaire à la vision et pourquoi verraient-ils moins bien ou pas du
tout dans la pénombre ? Aristote (384-322 av Jc) sur une constatation de bon sens, juge absurde
l’idée de la vision issue de nos yeux et soutient que notre vision découle de la propriété qu’ont les
objets visibles de transmettre ou réfléchir la lumière à notre œil par l’intermédiaire d’un milieu
qu’il appelle "diaphane". Il pose ainsi les fondements qui serviront plus tard à la compréhension
de notre système visuel. Ce n’est qu’au XIeme siècle dans le monde musulman, que Al-Hassan
Ibn al-Haytham (965-1040) connu sous le nom Alhazen, comprend le fonctionnement de l’œil.
Dans ses différents traités d’optique [3], il sépare la propagation de la lumière et la vision des
objets. Il affirme contrairement à Euclide que la lumière provient de l’objet observé [4]. En
s’appuyant sur d’innombrables expériences, il pose les fondements des lois de la réflexion et de la
réfraction. En effet, pour être vu, un objet doit émettre ou réfléchir de la lumière. Cette lumière
est captée par notre œil à travers sa partie transparente qui est le cornet ; l’iris qui joue le rôle
de diaphragme va moduler la quantité de lumière et le cristallin focalise la lumière sur un écran
appelé rétine. La reconstruction de l’image se fait grâce à des cellules photoréceptrices (cônes et
bâtonnets) qui transforment l’information reçue en signal électrique transmis au cerveau via le
nerf optique [5] (voir figure 1.1). Le cerveau comme un processeur va permettre de traduire ces
informations afin de discerner la couleur, la forme, et le mouvement de l’objet.

L’hypothèse d’Alhazen a été adoptée et considérée comme une vérité absolue. Ainsi pour être
vu, un objet doit réfléchir ou émettre de la lumière. Mais au juste, qu’est-ce que la lumière ?
C’est exactement l’énigme qui a été à l’origine de la controverse entre les partisans de la théorie
corpusculaire (portés par Isaac Newton (1642-1726)) qui soutiennent que la lumière est un flot de
particules, et ceux de la théorie ondulatoire (portée par Christiaan Huygens (1629-1695)) pour
qui la lumière est une vibration qui se propage. Finalement c’est au début du XXeme siècle que
la physique quantique va concilier les deux hypothèses. Selon son interaction avec la matière, la
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Figure 1.1 – Principe de vision et anatomie de l’œil humain [5].

lumière peut se comporter comme une onde (caractérisée par sa longueur d’onde) ou comme un
photon (caractérisé par son énergie). L’expérience d’Isaac Newton en 1666 dans sa chambre au
volet clos (voir l’image de la figure 1.2 1) a permis de décomposer la lumière en un spectre de
couleurs visibles par notre œil (rouge, orange, jaune, vert, bleu, indigo 2, violet). Ainsi la lumière
va rester cantonnée à 7 couleurs pendant tout le XVIIIème siècle appelé siècle de lumière.

Figure 1.2 – Expérience du prisme d’Isaac Newton.

En 1800, l’astronome anglais William Herschel poursuit l’expérience de Newton en mesurant
la température des différentes couleurs, il découvre alors l’infrarouge qui n’est pas visible par
notre œil. Cette dernière expérience a inspiré Planck et Wien à établir leur célèbre loi appelée
respectivement loi spectrale du rayonnement et loi de Wien. Ces lois montrent qu’un corps ayant
une température supérieure au zéro absolu est capable de rayonner une onde électromagnétique
dont l’intensité maximale dépend de sa température et de la longueur d’onde. La couleur que
prend cet objet caractérise sa température. C’est le cas de la résistance de notre four qui devient
rouge lorsqu’elle est chauffée. À température "normale" les objets ont un pic de rayonnement
qui occupe la bande thermique de l’infrarouge. C’est pourquoi les caméras thermiques appelées

1. Image issue de : http ://diaprojection.unblog.fr/2015/01/
2. L’indigo a été rajouté par Newton pour atteindre le chiffre 7 qui était considéré à l’époque comme un chiffre

doté de vertus mystérieuses.
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caméras infrarouge (par abus de langage) nous permettent de voir en l’absence totale de lumière.
L’expérience de William Herschel a donc permis d’élargir le spectre électromagnétique aux lon-
gueurs d’ondes que nos yeux ne peuvent pas voir. Mais la science en est bien loin de s’arrêter
là.

Un an après la découverte de l’infrarouge, le chimiste allemand Johann Ritter (1776-1810)
expose au spectre de couleur une plaque photographique recouvert de chlorure d’argent qui
réagit particulièrement au-delà du violet. Il vient ainsi de découvrir l’ultra-violet qui n’est
également pas visible par notre oeil. Le spectre électromagnétique s’agrandit, cependant il n’y
aucun moyen de les caractériser. C’est alors qu’à la même époque, Thomas Young (1773-1829)
médecin anglais va mettre en place sa célèbre expérience de franges d’interférence qui lui
permet de prouver la nature ondulatoire de la lumière, et de mesurer les longueurs d’ondes des
différentes couleurs qui sont de l’ordre du micromètre. En 1895 le physicien allemand Wilhelm
Conrad Röntgen (1845-1923) découvre les rayons X capables de traverser des objets opaques à
la lumière visible tels que les valises, le corps humain, etc. Bien que peu maîtrisés, ces rayons
ont été très rapidement exploités en médecine pour la radiographie. Ce n’est finalement qu’en
1912 que Max Von Laue (1879-1960) réussit à mesurer la longueur d’onde de ces rayons qui se
trouvent au-delà de l’ultra-violet. Des rayons de longueur d’onde encore plus courte, connue
sous le nom de rayons gamma ont été découverts par Ernest Rutherford (1871-1937) en 1914 en
observant leur diffraction par des surfaces cristallines.

En parallèle de la recherche en optique, plusieurs chercheurs en électricité et magnétisme
tels qu’André-Marie Ampère (1775-1836), Carl Friedrich Gauss (1777-1855), Michael Faraday
(1791-1867), Weber Wilhelm (1804-1891), Marie-Curie (1867-1934) ont fait des découvertes
révolutionnaires. En 1873, James Clerk Maxwell (1831-1879) réalise la synthèse magistrale de
l’électricité et du magnétisme dans son ouvrage "A Treatise on Electricity and Magnetism"
publié la même année [6]. Ses équations résumées par Oliver Heaviside (1850-1925), ont permis
de poser les fondements de la propagation des ondes électromagnétiques en espace libre. En
1885, le physicien allemand, Heinrich Hertz(1857-1894) vérifie expérimentalement la théorie des
équations de Maxwell et découvre qu’une onde électromagnétique a les mêmes caractéristiques
que la lumière et est capable de se propager en espace libre [7]. Il estime la longueur d’onde
d’environ 1 m. Ce sont ces ondes hertziennes qui ont servi de supports de communication des
premiers postes radios. Toutes ces découvertes ont permis de dresser le spectre électromagné-
tique, cependant la frontière entre les ondes radios et l’infrarouge restait encore floue. Cette
frontière sera dénommée en 1940 la bande microonde, ce qui a favorisé le développement des
premiers Radars anglais (appelés ’Plan Position Indicator’ par les militaires) pendant la seconde
guerre mondiale [8]. Tout comme l’œil, le Radar est un système d’imagerie qui permet de "voir"
(aux longueurs comprises entre 1 m et 1 mm) un objet et d’en déceler, sa position, sa vitesse, ses
propriétés diélectriques, voire sa forme. Ce système d’origine militaire est aujourd’hui accessible
et très utilisé dans le domaine civil pour des applications médicales, sécuritaires, géodésiques,
météorologiques, etc.

Il aura donc fallu presque trois siècles environ pour découvrir le rayonnement électromagné-
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Figure 1.3 – Spectre électromagnétique et applications en imagerie.

tique dans toute son étendue comme le montre la figure 1.3, cependant, notre œil n’en voit qu’une
infime portion (la lumière visible). Heureusement, les découvertes des grands savants ont permis
d’inventer des instruments pour palier le manque de sensibilité de nos organes. Le développement
de capteurs ultra-sensibles nous permet ainsi de capter la lumière visible et invisible et de les
traduire en images interprétées selon le domaine d’application. Les modestes pages de ce manus-
crit ne représentent qu’une minuscule contribution au développement et à l’amélioration de ces
instruments et plus particulièrement les systèmes d’imagerie microonde dédiés à la sécurité. Le
paragraphe suivant présente d’une manière succincte, les caractéristiques nécessaires d’un objet
pour qu’il soit "vu".

1.2 Rayonnement thermique d’un corps noir

Un corps noir est par définition un objet susceptible d’absorber toute la lumière qu’il reçoit
sans la réfléchir ni la transmettre. En conséquence (par principe de réciprocité) celui-ci va chauffer
et émettre un rayonnement électromagnétique lié à sa température. La loi de Planck permet de
connaitre le spectre d’émission de ce corps noir connaissant sa température. Ainsi la brillance
spectrale (ou énergie rayonnée par unité de surface apparente et par unité d’angle solide) d’un
corps noir à la fréquence f pour une bande de 1 Hz est donnée par l’équation suivante [9] :

B(f) =
2hf3

c2
.

1

e
hf
kT − 1

(1.1)

où :
– h = 6, 62.10−34 [J/s] : est la constante de la Planck,
– c = 3.108 [m/s] : la vitesse de la lumière,
– k = 1, 38.10−23 [J/K] : est la constante de Boltzmann,
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– T : la température absolue du corps noir (en [K]).
– B(f) : La brillance spectrale est en [W/m².Hz].
– f : la fréquence du signal électromagnétique que rayonne le corps noir.
Ainsi connaissant la température de l’objet, la loi de Wien permet de connaître la longueur

d’onde d’émission maximale :

λmax =
2, 898× 10−3

T
(1.2)

Par conséquent, la couleur que prend l’objet nous donne une idée sur sa température. En
microonde, pour les températures usuelles (supérieures à 100 K) l’équation de Planck aboutit à
la relation de Rayleigh-Jeans [10] donnée par l’équation 1.3. Dans ce cas, la brillance spectrale
est directement proportionnelle à la température et au carré de la fréquence :

B(f) =
2kTf2

c2
=

2kT

λ2
(1.3)

La figure 1.4 montre la brillance spectrale d’un corps noir supposé en équilibre thermody-
namique avec l’extérieur, portée à la température au voisinage de 300 K (température du corps
humain). On peut remarquer que le maximum d’émission se trouve dans l’infrarouge. C’est
pourquoi la caméra thermique (appelée caméra infrarouge) permet d’enregistrer le rayonnement
infrarouge émis par les corps portés à des températures autour de 300 K. Ce rayonnement varie
en fonction de la température. La caméra permet ainsi de reproduire l’intensité de rayonnement
qui permet d’apprécier la température du corps. Il faut noter que la couleur affichée par la caméra
n’est qu’une représentation associant une couleur à l’intensité reçue (dans l’optique de faciliter la
lecture directe de la couleur). On peut également remarquer sur la figure 1.4.b que les niveaux de
brillance spectrale dans la bande des microondes (particulièrement en millimétrique) ne sont pas
négligeables, rendant possible la détection du rayonnement du corps noir par des radiomètres.

(a) (b)

Figure 1.4 – Courbe de brillance spectrale en fonction de la longueur d’onde (a) infrarouge, (b)
microonde.

Ainsi, tout corps porté à une température supérieure à zéro Kelvin émet un rayonnement
spontané d’origine thermique dans tout le spectre électromagnétique [11]. Ce rayonnement s’ex-
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plique par l’agitation aléatoire des dipôles électriques microscopiques des molécules qui composent
ce corps. En effet, le mouvement aléatoire des molécules engendre une excitation des électrons
qui émettent un rayonnement lors de leur désexcitation [12]. En considérant les relations de
Wien et de Rayleigh-Jeans, la puissance du bruit thermique est linéairement proportionnelle à
sa température T et plus un corps est chaud plus sa fréquence d’émission est grande.

1.3 Puissance captée par une antenne pointée vers un corps noir

La loi de Rayleight-Jeans montre que la puissance du bruit thermique émis par un corps noir
est liée à sa température T par l’équation 1.3. Soit une antenne placée en face d’un corps noir
comme illustré sur la figure 1.5, cette antenne est caractérisée par son gain (rapport entre la
puissance rayonnée par l’antenne dans une direction de l’espace et la puissance que rayonnerait
une antenne isotrope soumise à une même puissance d’alimentation), par son diagramme de
rayonnement et par sa bande passante.

Antenne

Corps noirds

d
R

A

Figure 1.5 – Angle solide sous lequel est vu l’antenne par le corps noir.

Cette antenne pointe vers un corps noir ayant une température thermodynamique T. La
densité de puissance émise par une surface élémentaire ds dans un angle solide dΩ′, pour une
bande de 1 Hz peut s’écrire :

p(f) = B(f)dsdΩ′ =
2kT

λ2
dsdΩ′ (1.4)

La densité de puissance reçue par l’antenne est une moyenne pondérée par le diagramme de
rayonnement sous différents angles d’incidence. Si le diagramme de rayonnement normalisé (par
rapport à la puissance rayonnée) de l’antenne est noté F (θ, φ), la densité de puissance pr reçue
par unité de fréquence est donc :

pr(f) = B(f)
1

2
F (θ, φ)dsdΩ′df (1.5)

Si l’antenne a une surface effective notée Ar alors l’angle solide dΩ′ peut s’écrire :

dΩ′ =
Ar
R2

(1.6)

Ainsi cette densité devient :
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pr(f) = B(f)
1

2
F (θ, φ)

Ar
R2

dsdf (1.7)

De même, en se plaçant du côté de l’antenne (voir figure 1.6), l’angle solide sous lequel est
vu l’élément de surface est donné par :

dΩ =
ds

R2
(1.8)

ds

d
R

Corps noir

Antenne

Figure 1.6 – Angle solide sous lequel est vu le corps noir depuis l’antenne.

La densité de puissance reçue devient :

pr(f) = B(f).
1

2
F (θ, φ)ArdΩdf (1.9)

Ainsi la puissance totale (pour toutes les directions et sur toute la bande) s’écrit :

Pt(f) =
1

2
Ar

∫ f+∆f

f

∫
Ω
B(f)F (θ, φ)dΩdf = ArkT

∫ f+∆f

f

∫
Ω

1

λ2
F (θ, φ)dΩdf (1.10)

Á partir de cette relation, il est facilement remarquable que si ∆f << f alors l’équation de
la puissance totale devient :

Pt(f) = kT∆f
Ar
λ2

∫
Ω
F (θ, φ)dΩ (1.11)

La puissance captée par l’antenne dépend linéairement de la température du corps noir.
Cette caractéristique apparaît également dans la loi de Nyquist : la puissance du bruit thermique
produit par une résistance sur une bande passante ∆f est donnée par [13] :

Pb(f) = kT∆f (1.12)

Par analogie, la puissance captée par l’antenne, dans une bande passante ∆f est donnée par
la formule de Nyquist :

Pt = kTeq∆f (1.13)
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où la température équivalente est donnée par l’équation suivante :

Teq =
ArT

λ2

∫
Ω
F (θ, φ)dΩ = ηT (1.14)

η est le facteur d’antenne. Cette relation montre que la température mesurée par l’antenne
est une moyenne pondérée de la température du corps noir. Ainsi le diagramme de rayonnement
de l’antenne joue un rôle majeur dans l’illumination de la zone observée ; si l’angle d’ouverture
est inférieur à l’angle sous lequel est vu le corps noir et si le niveau des lobes secondaires est
relativement faible, alors la température Teq correspond à la température captée par le lobe
principal et la puissance est donnée par la formule de Nyquist (équation 1.13). Cependant si le
corps est vu sous un angle θ inférieur à l’angle d’ouverture θ0, la relation devient [14] :

Pa = kTeq

(
θ

θ0

)2

.∆f (1.15)

0
0



Corps noir

Figure 1.7 – Angle d’ouverture de l’antenne [14].

Dans ces conditions, la température mesurée dépend à la fois de celle de l’objet et de l’environ-
nement autour de l’objet. Dès lors, une bonne estimation de la température de l’objet nécessite
une antenne à faible niveau de lobes secondaires, afin de minimiser la capture des rayonnements
provenant d’autres directions et un angle d’ouverture confiné dans la zone d’observation de l’ob-
jet.

1.4 Caractéristiques du rayonnement des matériaux

Un corps noir se définit comme étant un objet absorbant totalement la lumière et émettant
un rayonnement électromagnétique d’origine thermique. En réalité, les objets n’absorbent pas
totalement la lumière qu’ils reçoivent, bien entendu une partie est réfléchie et une partie est
transmise. De ce fait, il est nécessaire de définir un facteur dit d’émissivité qui va compenser
cette différence et permet de faire le lien entre l’objet réel (corps gris) et l’objet parfait (corps
noir). Ainsi la capacité d’un objet à émettre, réfléchir et transmettre une onde électromagnétique
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est caractérisée par [15] :
– son émissivité ε : capacité à émettre une onde électromagnétique d’origine thermique.
– sa réflectivité σ : capacité à réfléchir l’onde électromagnétique.
– sa transmittance γ : capacité à se laisser pénétrer par l’onde électromagnétique.

Ces trois composantes dépendent essentiellement des caractéristiques organiques et géométriques
des matériaux telles que la permittivité, la perméabilité complexes, l’angle d’incidence, l’angle
formé entre le champ électrique et le plan d’incidence, ainsi que la polarisation de l’onde. Ces
caractéristiques optiques sont liées par la loi de conservation d’énergie : ε+ σ + γ = 1.

Ainsi dans un système d’imagerie, l’image reconstruite dépend essentiellement de ces trois
propriétés optiques généralement données en fonction de la fréquence. Le tableau 1.1 donne
quelques exemples de ces caractéristiques pour différents matériaux. Plus de détails peuvent être
obtenus dans les références [16, 17].

Emissivité Reflectivité Transmittance
Fréquence(GHz) 100 500 1000 100 500 1000 100 500 1000
Peau 0.65 0.91 0.93 0.35 0.09 0.07 0 0 0
Denim 0.09 0.49 0.85 0.01 0.01 0.05 0.9 0.5 0.1
Tee-shirt 0.04 0.2 0.3 0 0 0.05 0.9 0.5 0.1
Métal 0 0 0 1 1 1 0 0 0
Céramique(Zircone) 0 0 0 0.9 0.9 0.9
Explosifs 0.76 0.95 0.94 0.24 0.05 0.06 0 0 0
Béton 0.86 0.91 0.95 0.14 0.09 0.05 0 0 0

Tableau 1.1 – Propriétés radiatives des matériaux en fonctions de la fréquence [16, 17].

À partir de ce tableau, on peut remarquer qu’un objet métallique est entièrement réfléchissant
et ce, indépendamment de la fréquence. L’émissivité du corps humain quant à lui augmente avec
la fréquence tandis que la transmittance du Tee-shirt décroit avec la fréquence. Il est donc possible
de différencier une arme métallique (enfouie sous un vêtement) du corps humain qui apparaît
chaud à cause de son fort taux d’émissivité. Les systèmes d’imagerie qui seront présentés plus
loin exigent d’avoir un contraste apparent d’émissivité ou de réflectivité entre le corps humain et
les éléments environnants. Il en découle que l’intensité du rayonnement d’un objet observé n’est
pas uniquement liée à son auto-émission, mais également à la réflexion des ondes générées par
les sources d’illumination externes ainsi qu’à la transmission des ondes émises par la scène située
en arrière-plan comme le montre la figure 1.8.

En supposant que le facteur d’antenne η = 1 et que le récepteur est parfait, la température
totale mesurée par le capteur est définie par :

Trec = Tobj + Till + Tfond + Tatmos (1.16)

où Tobj est la température effective (ou apparente) de l’objet et calculée de la manière suivante
(avec Ta la température physique de l’objet) :

Tobj = εTa + σTill + γTfond (1.17)

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie microonde active et passive Page 17



Chapitre 1 : Imagerie microonde pour des applications de sécurité

Tfond

Récepteur

Till

Tobj

Tatmos

Antenne

Figure 1.8 – Illustration de la température effective mesurée par l’antenne.

Till est la température d’illumination qui peut être issue d’une source naturelle telle que le
soleil, on parle alors de température du ciel (dans le cas d’un système passif), ou une source
artificielle telle qu’une antenne émettrice (dans le cas d’un système actif). Cette source d’illu-
mination est très importante et peut servir à augmenter le contraste de température sur l’image
reconstruite si l’objet présente une forte réflectivité σ. En considérant la scène de la figure 1.8,
la température d’illumination dépend des conditions météorologiques.

Tatmos est la température de l’atmosphère qui se comporte également comme un corps noir.
En effet, les ondes électromagnétiques subissent l’absorption des molécules (eau, oxygène, di-
oxyde de carbone, etc) à des fréquences de résonance différentes. La figure 1.9 montre la courbe
d’absorption dans différentes conditions météorologiques sur le spectre électromagnétique (avec
une densité de vapeur d’eau de 7,5 g/m3 à 20°C) [18]. Cette courbe présente des pics d’absorption
aux fréquences 22 GHz, 60 GHz, 118 GHz, 184 GHz, 324 GHz, l’atténuation étant plus impor-
tante dans la bande submillimétrique [19]. Ces fortes atténuations vont inévitablement causer
une émission spontanée due à la réciprocité absorption/émission.

Ainsi en considérant une source portée à une température de 290 K à 1 Km, l’atténuation
atmosphérique étant de 13 dB à 60 GHz, cette température est atténuée à 14,5 K. A contrario, la
température de l’atmosphère est de 285,5 K. Dans ces conditions, la température de l’atmosphère
éblouit celle l’objet observé [21]. En outre, d’autres fenêtres présentent de faibles atténuations
telles 35, 94, 140, 220 et 360 GHz. Dans ces bandes, l’atténuation de la température de l’objet
est relativement faible, et le rayonnement de l’atmosphère devient moins important [19]. De
plus, malgré le rayonnement important d’un corps noir dans le domaine de l’infrarouge et du
visible, les signaux émis par un objet présentent une intensité plus importante dans la bande
millimétrique en cas de faible visibilité [20]. Comme le montre la courbe, contrairement à la
bande de l’infrarouge et du visible, le rayonnement en bande millimétrique est moins atténué en
condition de mauvaise visibilité (brouillard, fumée, neige, tempête de sable, etc). Les systèmes
d’imagerie microonde exploitent cette capacité de l’onde à être détectable même en condition
de faible visibilité. De plus, ces systèmes sont peu affectés par le soleil, par conséquent, ils
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Figure 1.9 – Atténuation atmosphérique dans différentes conditions météorologiques [19, 20].

fonctionnent de manière équivalente dans des conditions claires ou de faible visibilité, de jour ou
de nuit. Toutes ces capacités font de l’imagerie microonde (en particulier en bande millimétrique)
un meilleur candidat pour l’imagerie dans la plupart des applications à faible visibilité et ce, pour
de courtes portées.

1.5 Différents systèmes d’imagerie microonde

Les systèmes d’imagerie microonde peuvent être classifiés en deux architectures principales,
notamment les systèmes passifs et les systèmes actifs. La figure 1.10 montre un exemple illustrant
le principe de fonctionnement d’un système passif.

Bruit thermique

Cible Réseau de capteurs

Affichage

Figure 1.10 – Principe d’un système d’imagerie passif.

En effet, un système d’imagerie passif ou radiomètre est basé sur la mesure du rayonnement
du bruit d’origine thermique émis par un objet ou une personne. L’amplitude du signal reçu
dépend de la température de l’objet et de son taux d’émissivité comme il a été évoqué dans les
paragraphes précédents. Le radiomètre ne fonctionne qu’en réception et le niveau des signaux très
faible requiert l’utilisation de capteurs ultra-sensibles. Le contraste dans ce cas est conditionné
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par la source d’illumination naturelle ou la température ambiante, par exemple les applications
"Outdoor" présentent un meilleur contraste. La figure 1.11 montre une comparaison de contraste
de température entre le corps humain et l’objet métallique porté par la personne dans un contexte
Outdoor et Indoor. Dans ce cas de figure, la température physique du corps humain est portée
à 310 K avec une émissivité de 0,9 (à 500 GHz) et une réflectivité de 0,1, tandis que celles de
l’objet métallique sont respectivement 0 (en émissivité) et 1 (en réflectivité). Dans le scénario
Outdoor, l’objet métallique apparaît froid comparé au corps humain, ce qui permet de faciliter
la détection de l’objet. Cependant dans la configuration Indoor, la température radiométrique de
l’objet métallique est de 295 K, il en résulte un contraste entre la température du corps humain
et l’objet de 13,5 K, ce qui paraît relativement faible comparé au cas Outdoor.

Till=60K
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1

0

T K











310

0 1

0 9

T K











.

.

Corps humain

Objet métallique

Thumain = 285K

Tmétal = 60K

225T K 

(a) Scène Outdoor

Tambiant=295K
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








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0 9

T K






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.

.

Corps humain

Objet métallique

Thumain = 308,5K

Tmétal = 295K

13 5,T K 

(b) Scène Indoor

Figure 1.11 – Illustration du contraste radiométrique dans un contexte Indoor/Outdoor à 500
GHz.

Afin de garantir un contraste détectable aussi bien pour des applications Indoor et Outdoor,
certains systèmes sont constitués de sources (généralement une/des antenne(s)) permettant
d’éclairer la scène comme le montre la figure 1.12. Dans ce cas, la source d’illumination émet
un signal dont l’amplitude est plus importante que le signal d’origine thermique émis par la
scène ; la cible peut donc être considérée comme ayant une température très importante, et
sa réflectivité σ représente le paramètre prépondérant. Les signaux réfléchis sont enregistrés
par le réseau de capteurs, traités en "post-processing" afin de reconstruire l’image. Le principe
de base est le même que celui de l’écholocalisation chez les chauves-souris, découvert par le
prêtre catholique, biologiste et physiologiste italien Lazzaro Spallanzani (1729-1799) [22]. La
compréhension de ce phénomène associée à la capacité de l’onde électromagnétique à se propager
en espace libre a permis le développement des premiers radars anglais utilisés pour détecter les
bombardiers allemands pendant la seconde guerre mondiale. Ce dispositif militaire a été plus
tard très utilisé pour des applications civiles et constitue aujourd’hui le front-end des systèmes
d’imagerie microonde actifs. Comparé à un système passif, ce dispositif est plus robuste en
termes de rapport signal à bruit, et est adapté aussi bien pour des applications Indoor que
Outdoor. Il permet également d’avoir des informations en profondeur, notamment la distance à
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laquelle se trouve la cible.

Source

Cible Réseau de capteurs

Affichage

Signal réfléchi

Signal émis

Figure 1.12 – Principe d’un système d’imagerie actif.

Ces deux systèmes (actif et passif) bénéficient d’une synergie entre deux disciplines princi-
pales. La première étant liée à la conception des systèmes électroniques d’acquisition (émetteurs
et/ou récepteurs). La seconde repose sur le développement d’algorithmes de traitement des don-
nées collectées pour reconstruire l’image virtuelle de la scène observée. Ces deux disciplines font
l’objet d’un vaste champ de recherche dans le seul but de proposer des solutions d’imagerie
robustes et fiables tout en respectant les normes définies par la loi et les règlementations. Le
paragraphe suivant présente quelques-unes qui régissent l’utilisation des systèmes d’imagerie mi-
croonde.

1.6 Réglementations des systèmes d’imagerie microonde dédiés à
la sécurité

Contrairement à un système d’imagerie à rayon-X, les microondes sont non-ionisantes et ne
présentent aucun risque avéré pour la santé des personnes selon le rapport d’expertise collective
de l’AFSSET 3 sur les scanners corporels à ondes millimétriques [23]. D’un point de vue de la
règlementation sur l’exposition des personnes aux champs électromagnétiques, les valeurs me-
surées pour les scanners corporels à ondes millimétriques sont très inférieures aux prescriptions
du décret n°2002-775 [24] (pour les fréquences millimétriques, la densité de puissance surfacique
moyennée sur une durée de 2 minutes ne doit pas excéder 10 W/m²). Toutefois les effets sanitaires
dans cette gamme de fréquence sont encore peu documentés et l’organisme recommande l’élabo-
ration d’un protocole de mesure standardisé qui permettrait d’évaluer de manière représentative
et précise l’exposition des personnes dans le cas d’un système actif.

En outre, comparée à l’infrarouge, les fréquences microondes ont la capacité de pénétrer diffé-
rents matériaux diélectriques tels que les vêtements, les matériaux de construction, etc, avec une
faible atténuation [20]. Les systèmes d’imagerie à faible puissance (10 mW/cm² selon le standard
IEEE [25]) s’avèrent être une solution très prometteuse pour le développement de systèmes ré-
pondants aux besoins de la sécurité intérieure tels que la détection d’armes et d’explosifs [25, 26],

3. Agence française de sécurité sanitaire de l’environnement et du travail.
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la classification de liquides dangereux, la lutte contre le terrorisme [20], etc. Le rapport d’infor-
mation N°4068 de l’Assemblé Nationale 4 recommande d’ailleurs l’utilisation de ces instruments
pour la sûreté aérienne et aéroportuaire.

Outre ces avantages, les systèmes d’imagerie microonde ne sont pas obstrués par les
conditions de mauvaise visibilité (brouillard, fumée, incendie, etc) et fonctionnent aussi bien de
jour comme de nuit [20]. Cet avantage peut être exploité pour le développement de systèmes de
sauvetage en cas d’incendie ou d’avalanche de neige.

1.7 Considérations techniques d’un système d’imagerie

La réalisation d’un système d’imagerie nécessite une mise en commun du matériel électro-
nique et des algorithmes d’imagerie. Le matériel repose essentiellement sur l’association de deux
systèmes notamment l’électronique analogique et l’électronique numérique. Le premier permet de
capter les signaux électromagnétiques, puis les transpose en bande de base. L’avancée des techno-
logies telles que les amplificateurs à très faible bruit, les capteurs ultra-sensibles, des mélangeurs
depuis les années 1950, a permis d’améliorer la sensibilité et robustesse de ces composants [27].

Le second quant à lui permet une rapidité de traitement des données collectées. Certaines
technologies modernes de semi-conducteurs offrent de très bonnes performances en termes de
rapidité et permettent même une parallélisation du traitement sur GPU (Graphics Processing
Unit). Il est donc envisageable d’utiliser ces technologies avec un front-end analogique à des fins
d’imagerie tout en gardant un coût raisonnable. Il en découle que la conception d’un système
d’imagerie de haute qualité et relativement bas-coût requiert inévitablement des solutions en al-
gorithmique et en conception électronique. Des bases théoriques d’imagerie sont donc nécessaires
pour relever le défi. La liste suivante dresse quelques paramètres à prendre en compte lors de la
conception d’un système d’imagerie actif et/ou passif.

1.7.1 La résolution spatiale ou angulaire

La résolution spatiale ou angulaire d’un système se définie comme étant le pouvoir séparateur
des plus petits détails que le système peut distinguer. Elle est liée à la taille de l’ouverture
rayonnante D et se mesure à mi-hauteur du lobe principal du faisceau formé par cette ouverture.
Elle est définie analytiquement par l’équation 1.18 (en condition de champ lointain) [14] :

δθ ≈ λ

D
(1.18)

L’image reconstruite est par conséquent une moyenne pondérée dans cette ouverture de la
distribution de la réflectivité (dans le cas d’un système actif) ou de l’émissivité (dans le cas d’un
système passif). À partir de l’équation 1.18, il paraît évident que l’augmentation de la taille de
l’ouverture permet d’améliorer la résolution de l’image, cependant les contraintes de réalisation
mécanique et d’encombrement peuvent rapidement limiter cette solution. Il faut noter également

4. http ://www.assemblee-nationale.fr/13/rap-info/i4068.asp
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qu’utiliser la bande millimétrique permet d’améliorer la résolution avec une faible ouverture
rayonnante.

1.7.2 Le réseau d’antennes

Afin de pallier la contrainte de réalisation mécanique d’une antenne compacte de grande
ouverture, certains systèmes sont constitués de plusieurs antennes (de faible ouverture) mises
en réseau. La géométrie du réseau est donc très importante dans la mesure où elle détermine la
résolution et le champ de vision. En général, il est préférable de choisir un réseau qui permet
d’éclairer de manière uniforme la scène (en particulier pour des applications champ proche). Ces
aspects seront étudiés plus en détails dans les prochains chapitres.

1.7.3 La résolution en distance (pour les systèmes actifs)

Ce paramètre présente un enjeu majeur pour les applications en champ lointain telles l’auto-
guidage, la poursuite et la détection des missiles, la surveillance aérienne, etc. La résolution en
distance détermine la capacité du système à distinguer deux ou plusieurs cibles situées dans la
même directions (en azimut) mais portés à des distances différentes. La qualité de la résolution
dépend de la bande passante ∆f du signal émis. En considérant un système idéal, la résolution
en distance est donnée par :

δR =
c

2∆f
(1.19)

Elle est également importante pour des applications champ proche qui nécessitent l’étude
d’objets ou de milieux multicouches. Dans le cas de l’imagerie pour la sécurité, une grande
bande passante est nécessaire si l’on souhaite avoir une image 3D de la cible à imager.

1.7.4 La dynamique de l’image

La dynamique de l’image est un paramètre crucial dans la reconstruction, elle représente le
ratio entre l’image et le bruit de fond dû à l’environnement et au bruit des composants. Elle est
directement impactée par le matériel utilisé (facteur de bruit, sensibilité des CAN, etc). Le réseau
d’antennes ainsi que l’algorithme d’imagerie utilisés contribuent également à l’augmentation où
à la minimisation du niveau du bruit de fond de l’image reconstruire.

1.7.5 La sensibilité du système

Ce paramètre est un élément clé des systèmes d’imagerie actifs et passifs. D’une manière
générale, les signaux mesurés présentent des niveaux de puissance relativement faibles auxquels
s’ajoute le bruit interne du récepteur (lié à l’élévation de température). Ainsi, que ce soit pour un
système actif ou passif, le récepteur doit être capable de détecter aussi bien des signaux réfléchis
ou émis naturellement par des sources chaudes ou froides.
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1.7.6 La sensibilité radiométrique (pour les systèmes passifs)

La sensibilité radiométrique définit la moindre fluctuation de température du rayonnement
incident mesurable. Ce paramètre est directement lié à la température du système. Par consé-
quent, l’amélioration de la sensibilité radiométrique nécessite la réduction du facteur de bruit.
Cela peut se faire par l’utilisation d’amplificateurs faible bruit, ou par refroidissement des com-
posants. La bande passante et le temps d’intégration du signal permettent également d’améliorer
cette sensibilité. Ces aspects seront étudiés plus en détails dans les prochains chapitres.

1.7.7 La vitesse d’acquisition

Les dernières générations de composants électroniques offrent la possibilité de traiter les
informations de manière ultra-rapide, ce qui permet d’envisager des systèmes d’imagerie temps
réel. L’architecture du système doit également pouvoir s’adapter en permettant une acquisition
rapide de préférence simultanée des signaux. De ce fait, le choix des techniques d’acquisition, qui
feront l’objet du paragraphe suivant, reste très important lors de la conception.

1.7.8 La synchronisation du système

Qu’ils soient actifs ou passifs, les systèmes d’imagerie microondes mesurent essentiellement
les phases (absolues ou relatives) des signaux captés afin de reconstruire l’image de l’objet. De
ce fait, le système doit être capable de mesurer de manière rigoureuse la phase afin d’éviter des
défauts de mesure. Cependant la synchronisation de plusieurs chaînes RF s’avère être une tâche
relativement difficile. Le design de l’architecture matérielle se présente donc comme un point
essentiel afin de garantir une stabilité et une synchronisation des voies de réception. L’étalonnage
est également une étape essentielle pour minimiser les erreurs systématiques de phase apportées
par le système.

1.7.9 L’encombrement

L’encombrement fait partie des critères de conception d’un système d’imagerie. En général
le composant le plus imposant est l’antenne. La taille de ces antennes diminue avec la fréquence,
ce qui permet d’envisager la conception de système peu encombrant en bande millimétrique.
L’encombrement du système final peut être également lié à la technique de balayage utilisé pour
l’acquisition des signaux.

1.7.10 La consommation d’énergie et la dissipation thermique

Malgré les avancées technologiques des composants MMIC 5, il est important de tenir compte
de la consommation d’énergie et la dissipation thermique. L’échauffement des composants contri-
bue à la dégradation de la sensibilité et du rapport signal à bruit du système. Cela est d’autant
plus vrai que l’architecture du système est dense. Il faut donc privilégier des architectures qui
nécessitent moins d’énergie et suffisamment aérées pour favoriser la dissipation de chaleur.

5. Monolithic Microwave Integrated Circuit
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1.7.11 Coût du système

La réduction du coût d’un système d’imagerie représente un enjeu majeur pour l’ingénierie
système. Tous les paramètres précités permettent de mettre en place des stratégies pour les
étapes de conception/validation de systèmes fiables, robustes et relativement moindre coût. La
réduction du coût système passe essentiellement par la minimisation du nombre de chaînes RF
associées aux capteurs. Le paragraphe suivant présente quelques solutions utilisées dans des
systèmes d’imagerie (commerciaux et/ou laboratoires).

1.8 Techniques d’acquisition des signaux

D’un point de vue pratique, un système d’imagerie qu’il soit actif ou passif est généralement
constitué d’un réseau d’antennes associé à des chaînes d’émission et/ou réception. Le temps
d’affichage de l’image dépend aussi bien du temps d’acquisition que du temps de traitement
des signaux. Des techniques de balayage mécaniques ou électroniques sont généralement utilisées
pour éclairer toute la scène à imager. Ce paragraphe décrit brièvement quelques méthodes de
balayage existantes dans la littérature ainsi que les récents concepts permettant de réduire la
complexité des systèmes d’imagerie conventionnels.

1.8.1 Systèmes à balayage mécanique

Dans un système à balayage mécanique, la zone à imager est balayée séquentiellement grâce
au mouvement d’une antenne suivant les axes X et Z comme le montre la figure 1.13.a. L’avan-
tage principal de cette technique est sa facilité de mise en œuvre. Elle nécessite une seule voie
d’émission et ou de réception.

Figure 1.13 – Principe de balayage mécanique. (a) Déplacement des antennes suivants les axes
X et Z, (b) déplacement mécanique d’un miroir parabolique.

La résolution angulaire de l’image reconstruite (dans le cas du balayage en X et Z) est
directement liée à la taille de l’ouverture synthétisée en déplaçant l’antenne. La contrainte de
résolution est levée puisque l’on peut se permettre de synthétiser la taille du réseau permettant
d’atteindre la résolution souhaitée. Cependant, le mouvement mécanique peut être limité par la

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie microonde active et passive Page 25



Chapitre 1 : Imagerie microonde pour des applications de sécurité

taille et la masse de l’antenne utilisée [28]. Il faut noter que la technique de balayage mécanique
nécessite un temps d’acquisition très long pour balayer toute la zone à imager, de ce fait elle ne
peut être utilisée pour des applications temps réel.

La figure 1.13.b montre une méthode de balayage mécanique utilisant un miroir parabolique
rotatif. La direction de balayage peut être modifiée en tournant légèrement le miroir [29]. Peichl
et Dill [30] de Microwaves and Radar Institute of Germany, utilisent ce principe sur le radiomètre
ABOSCA. L’objectif principal des auteurs était de réaliser un système facilement reconfigurable
et capable d’imager une zone d’un hémisphère complet. La rotation du miroir parabolique permet
d’obtenir une dimension de l’image et le mouvement en azimut de l’ensemble (parabole+antenne)
délivre la deuxième dimension d’image [31]. Le principe du radiomètre est illustré sur la figure
1.14. Le système fonctionne à 90, 37 et 9,6 GHz avec une résolution angulaire en champ lointain
de 0,6°, 1,5° et 5,8°. La durée de mesure pour l’hémisphère complet est inférieure à 5 minutes
et la sensibilité radiomètrique avoisine 0,1 K. Cette sensibilité traduit la moindre fluctuation en
température détectable par le système.

Figure 1.14 – Principe de balayage et photographie du radiomètre ABOSCA [30].

D’autres systèmes à balayage mécanique utilisent des lentilles diélectriques. Un exemple de
système à balayage mécanique est proposé dans [32] comme le montre la figure 1.15. Le système
utilise une lentille de 50cm de diamètre qui focalise les signaux EM sur le récepteur. Ce dernier
est constitué d’une antenne de type TSA (Tapered Slot Antenna) à structure corruguée [33, 34]
associée à un LNA (MMIC) et un détecteur monté sur le même substrat diélectrique [35]. Le choix
de la structure corruguée présente l’avantage d’obtenir un gain élevé (15 dBi) et la suppression
des lobes secondaires [33]. Les auteurs ont développé le prototype du système d’imagerie à 35
GHz avec une bande passante allant de 31 GHz à 39 GHz pour l’étude de faisabilité. Dans ce
cas, une large bande passante est essentielle puisque la puissance du rayonnement thermique de
l’objet à la sortie du récepteur est proportionnel à la bande passante [36]. Deux LNA de type
FMM5704X (Eudyna Devices, Inc.) sont montés en série pour obtenir un gain de 40 dB et un
facteur de bruit de 4 dB à 35 GHz [37]. Un balayage mécanique est effectué en déplaçant le
récepteur (monté sur un rail à déplacement 2D) dans l’axe de la lentille avec un pas de 5mm. Le
nombre de points scannés est de 1600 au total dont 40 en azimut et 40 en élévation.

Afin de réduire le temps nécessaire pour parcourir tous les pixels de l’image, un réseau d’an-
tennes peut être placé dans le plan focal de la lentille. Dans ce cas, chaque élément du réseau
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Figure 1.15 – Système à balayage mécanique à base de lentille diélectrique [32].

voit un pixel de l’image. Cette architecture est connue sous le nom de réseau à plan focal (Focal
Plane Array, FPA) [38] et permet de réduire le temps de balayage des systèmes à lentille puis-
qu’elle permet de générer plusieurs faisceaux simultanément. La figure 1.16 présente un exemple
d’architecture FPA.

Figure 1.16 – Démonstrateur de faisabilité d’un système d’imagerie par réseau à plan focal [38].

1.8.2 Systèmes à balayage électronique

Contrairement au balayage mécanique, la technique électronique nécessite plusieurs antennes
en réseau phasé. La zone à observer est éclairée en balayant de manière électronique le faisceau
formé par le réseau. Cela est rendu possible grâce à l’application d’une loi de phase particulière
permettant d’orienter le faisceau dans la direction souhaitée. Cette pondération est faite soit
de manière analogique à l’aide de circuits actifs ou passifs [12, 40], on parle alors de formation
de faisceau analogique (ou Analog Beamforming, ABF) ; ou de manière numérique en "post-
processing", on parle dans ce cas de formation de faisceau numérique (ou Digital Beamforming,
DBF) [41, 42].

1.8.2.1 Formation de faisceau analogique

La figure 1.17 présente une architecture de formation de faisceau analogique. Elle est consti-
tuée d’un réseau d’antennes connectées à des déphaseurs au travers d’un circuit de distribution.

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie microonde active et passive Page 27



Chapitre 1 : Imagerie microonde pour des applications de sécurité

Ces déphaseurs permettent d’appliquer une pondération complexe indépendante à chacune des
antennes permettant ainsi d’orienter le faisceau dans la direction souhaitée.

Azimut



Elévation

Sortie

Déphaseurs
Circuit de 

distribution

Réseau 
d’antennes

Faisceau

Figure 1.17 – Exemple d’architecture d’un système à balayage électronique analogique (en
azimut et élévation).

D’un point de vue pratique, l’orientation du faisceau peut se faire à l’aide d’un réseau de
circuit actif à commande de phase [43, 44], la figure 1.17 en est un exemple 6. L’avantage de
cette approche réside en la possibilité de contrôler les poids complexes (amplitudes et phases)
appliqués à chaque antenne à condition d’avoir des amplificateurs pilotables et des déphaseurs.
Ce type de formation de faisceau est exploité sur le système de surveillance "Cobra Dane"
utilisé par l’armée américaine en 1976 dans le cadre de la Guerre froide [45]. Certains Radars
sont également basés sur cette approche, notamment le RBE2-AESA (Active Electronically
Scanned Array) développé par le Groupe français Thalès 7. Ce Radar est généralement monté
sur des avions de chasse tels que le F-16, le F-22 Raptor et le bombardier furtif B-22 [46]. Cette
technique est limitée par les déphaseurs qui ne permettent plus un contrôle continu de la phase
lorsque la bande passante croît. Les composants tels que les lignes à retards programmables
permettent de surmonter cette contrainte [47, 48].

Certaines techniques à balayage électronique sont basées sur l’utilisation de circuits entière-
ment passifs offrant l’avantage d’être moins coûteux. Ces circuits permettent de créer une loi de
phase en fonction de l’entrée du composant sélectionnée. Cela implique donc l’utilisation d’une
matrice de commutation connectée à l’entrée du répartiteur. Ainsi, en sélectionnant différentes
entrées, le faisceau est orienté dans différentes directions de l’espace permettant de balayer la
zone à imager. La lentille de Rotman [49, 50] et la matrice de Butler [51, 52] sont des exemples
de circuits de répartition (voir figure 1.18) capables de réaliser de telles fonctions et ceux en
utilisant une technologie micro-ruban et donc bas-coût.

Le circuit de Rotman exploite la différence de trajets optiques dans une cavité électroma-
gnétique en fonction du port d’entrée [49]. La différence de trajet entre les voies de sortie du
circuit permet d’alimenter les antennes avec différents retards facilitant l’orientation du faisceau
en fonction du port d’entrée sélectionné. Le circuit de Butler quant à lui, associe plusieurs

6. http ://www.radartutorial.eu/
7. https ://www.thalesgroup.com/
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Figure 1.18 – Exemples de répartiteurs ABF.(a) Lentille de Rotman connectée à 4 antennes
Vivaldi [50]. (b) Matrice de Butler réalisée en technologie micro ruban [52]. (c) Association de
plusieurs matrices de Butler permettant le balayage en azimut et en élévation [53].

coupleurs hybrides respectant une loi de phase particulière [52]. Cela permet d’alimenter les
antennes connectées à la sortie avec une rampe de phase qui dépend du port d’entrée. La figure
1.18 montre un exemple de lentille de Rotman et matrice de Butler réalisées en technologie
micro-ruban et utilisées dans les références [50, 52] pour la formation de faisceau. Malgré leurs
avantages en termes de coût et de réalisation, ces circuits sont limités à un nombre fini de
directions observables en fonction du design [52] et sont également caractérisés par des pertes
importantes. Il est cependant possible d’associer plusieurs circuits permettant une flexibilité de
discrétisation des poids complexes rendant possible le scan à la fois en azimut et en élévation
avec un nombre de balayages beaucoup plus important [53].

La formation de faisceau peut également être réalisée à l’aide d’une antenne de type
leaky-wave comme le montre la figure 1.19 [54]. Cette structure est réalisée soit à l’aide d’une
longue fente, soit avec une série de fentes [55]. Le rayonnement de l’onde électromagnétique
dans ces fentes est dépointé dans une direction particulière en fonction de la fréquence de travail
et de l’espacement entre les fentes [12] : on parle alors de balayage fréquentiel [34]. Ainsi une
variation de la fréquence permet le balayage 1D de la scène [56].

Figure 1.19 – Exemple d’antenne leaky-wave planaire [57].
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Un autre type de balayage électronique est celui à base de réseaux de réflecteurs (Reflect
array). Ce réflecteur est constitué de plusieurs éléments en réseau illuminés par une source. Ces
éléments permettent grâce à des déphaseurs reconfigurables d’orienter le faisceau dans la direc-
tion souhaitée. Contrairement à un système à antenne parabolique où la direction du faisceau
est dictée par la forme du réflecteur, le réseau de réflecteurs est entièrement planaire et permet
d’envisager une utilisation de la technologie micro-ruban. Il ne nécessite pas de réseau de distri-
bution comme dans un réseau phasé, ce qui permet de réduire considérablement les pertes et donc
d’améliorer l’efficacité du système. La figure 1.20 présente un exemple de réseau de réflecteurs
utilisé dans la référence [58].

Figure 1.20 – Réseau de réflecteurs utilisant la technique de rotation des éléments pour balayer
la scène [58, 59], (a) exemple d’une cellule unitaire, (b) implémentation du réseau.

1.8.2.2 Formation de faisceau numérique

L’ensemble des techniques présentées dans le paragraphe précédent sont basées sur des ap-
proches analogiques. Par ailleurs, les récentes avancées en électronique numérique et les tech-
niques de traitement algorithmiques ont rendu possible la formation de faisceau numérique.
Cette opération est connue sous le nom de Digital Beamforming. Les signaux reçus sont numéri-
sés et la loi de phase est appliquée à postériori pour orienter le faisceau de manière intelligente
(au niveau logiciel), au moyen d’algorithmes implémentés sur des circuits programmables, par
exemple un FPGA (field-programmable gate array). L’avantage de cette technique comparée aux
précédentes réside dans la vitesse et la souplesse de formation du faisceau. La figure 1.21 montre
l’architecture de réception des Radars EcoSAR [60] et DBSAR-2 [61] à balayage numérique du
faisceau développé par la NASA pour la cartographie du sol. Cette architecture est constituée de
3 sous-systèmes principaux : le réseau d’antennes composé de 8 émetteurs et 8 récepteurs, l’unité
électronique Radar (REU) et l’unité numérique Radar (RDU). Ce système associe à la fois le
balayage numérique et le déplacement de l’antenne et est connu sous le nom de Radar à Synthèse
d’Ouverture ou Synthetic Aperture Radar (SAR) [62]. Ce dernier s’apparente au balayage méca-
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nique suivant des axes linéaires comme décrit précédemment. Les signaux reçus par les antennes
sont numérisés et les pondérations sont appliquées par le biais d’un algorithme implémenté sur
le FPGA afin de dépointer le faisceau dans la direction souhaitée.

Figure 1.21 – Architecture du système de formation de faisceau numérique utilisée sur les Radars
EcoSAR [60] et DBSAR-2 [61].

Cette approche nécessite l’utilisation d’autant de voies RF et numériques que le nombre
d’antennes du réseau. Il en résulte une complexité du système qui croît avec le nombre d’an-
tennes rendant cette architecture extrêmement coûteuse pour des applications haute résolution
(nécessitant un grand nombre d’antennes). Le paragraphe suivant présente quelques techniques
proposées dans la littérature permettant de minimiser le nombre d’antennes sans impacter la
résolution.

1.8.3 Systèmes Radars MIMO

Un nouveau concept a récemment été proposé afin de réduire considérablement le nombre
d’antennes tout en gardant des performances comparables aux systèmes à balayage numérique
conventionnels. Ce concept est connu sous le nom de Radar MIMO (Multiple Input Multiple
Output) [7] et se base sur l’utilisation de plusieurs émetteurs et récepteurs. La mesure des si-
gnaux émis et reçus (en considérant tous les couples émetteurs/récepteurs) permet de créer un
réseau virtuel qui apparaît plus grand que le réseau d’antennes physiques. Cela offre la possibilité
d’améliorer la résolution avec un faible nombre d’antennes. Les pondérations numériques sont
appliquées à postériori pour la formation de faisceau.

1.8.3.1 Radar MIMO séquentiel

Un exemple d’architecture basée sur le principe MIMO est proposé par Ahmed Sherif et ses
collaborateurs dans [64]. Ce système comprend au total 768 voies RF d’émission et 768 de ré-
ception alimentant respectivement 736 antennes en émission et 736 en réception reparties sur 16
clusters (les autres voies servent de références). Dans cette architecture basée sur une approche
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de balayage de faisceau numérique, les émetteurs sont commutés afin d’illuminer séquentielle-
ment l’objet à imager et le front d’onde réfléchi est ensuite échantillonné simultanément par les
récepteurs [65]. Les données sont collectées pour chaque paire d’antennes (émetteur/récepteur)
et ce, à toutes les fréquences pour former une image volumique 3D de l’objet. Les figures 1.22 et
1.23 montrent les architectures du réseau d’antennes et des récepteurs.

Figure 1.22 – Géométrie du réseau multistatique reparti sur 4x4 cluster. Les lignes horizontales
représentent les antennes d’émission et les lignes verticales les antennes de réception [64, 66].

Figure 1.23 – Diagramme du système d’imagerie actif développé dans [64]. (a) Diagramme du
système entier. (b) Diagramme du cluster.
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Le principe du Radar MIMO séquentiel est également utilisé dans le prototype MIRA-CLE
X 8 [67] et MIRA-CLE Ka [68, 69] développé par l’Institut de Fraunhofer 9 en Allemagne. Le
réseau d’antennes du MIRA-CLE X est constitué de 16 antennes d’émission et 14 en réception
disposées de manière à avoir un réseau virtuel constitué de 224 éléments comme le montre la
figure 1.24. Les signaux de chaque couple émetteur/récepteur sont collectés de façon séquentielle
par le biais d’une matrice de commutation. Le système fonctionne à 9,45 GHz avec une bande
passante de 1 GHz. La figure 1.25 montre l’architecture de la version en bande Ka développée
dans les références [68, 69].

Figure 1.24 – Prototype du MIRA-CLE X [67]. (a) Réseau d’antennes et réseau virtuel, (b)
Architecture du MIRA-CLE X.

Figure 1.25 – Prototype du MIRA-CLE Ka [68].

Plusieurs autres architectures de Radar MIMO sont basées sur la mesure séquentielle des
signaux [70, 71] de chaque couple d’antennes. L’avantage d’une telle approche réside dans la pos-
sibilité d’utiliser une voie RF d’émission et de réception commune aux antennes. Il est également
important de remarquer que l’acquisition des signaux se fait sans déplacement mécanique du ré-

8. MIMO RAdar ConfigurabLE in X-band
9. https ://www.fraunhofer.de/
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seau d’antennes ni de la cible. Le facteur limitant de cette architecture est le temps d’acquisition
qui peut être long dû au temps de commutation nécessaire à l’adressage des antennes du réseau.

1.8.3.2 Radar MIMO-SAR

Une approche hybride associant le mouvement mécanique du réseau d’antennes au concept
MIMO a été proposée dans [32, 73, 74]. En combinant la formation de faisceau numérique
MIMO et la technique SAR (Synthetic Aperture Radar), une image 3D de l’objet observé peut
être reconstruite à très haute résolution avec un nombre d’éléments rayonnants significativement
réduit. La figure 1.26 montre un exemple de réseau MIMO-SAR constitué de 4 antennes
d’émission et 8 antennes de réception connectées à un analyseur de réseau vectoriel (ARV) à
travers un commutateur microonde multiport [32]. L’ensemble du réseau est monté sur un rail
à déplacement mécanique (en azimut et élévation) pour une reconstruction d’image 3D. Le
système fonctionne dans une bande de fréquence allant de 2,8 à 19,5 GHz.

Figure 1.26 – Configuration d’une architecture MIMO-SAR avec un commutateur multiport
[32]. (a) Réseau d’antennes MIMO avec 4x8 antennes d’émission/réception, (b) réseau d’antennes
MIMO monté sur un rail de déplacement 2D.

Cette approche d’imagerie à balayage de faisceau numérique semble intéressante. Toutefois
l’acquisition des données est faite séquentiellement (par le biais d’un commutateur) ou par dépla-
cement mécanique du réseau d’antennes. Cela suppose une scène statique au cours de la collecte
des données. Dès lors, tout mouvement de l’objet pendant l’acquisition est suffisant pour produire
du flou dans l’image reconstruite.

1.8.3.3 Radar MIMO à multiplexage spatio-temporel

Des techniques de codage espace-temps (STC 10) [75] basées sur le multiplexage spatio-
temporel des formes d’onde à modulation de fréquence linéaire (LFM 11) ont été proposées dans
[76, 77, 78]. Ces signaux présentent une phase quadratique et une fréquence instantanée qui varie
linéairement dans le temps. Une implémentation pratique a été proposée dans [79], néanmoins
le multiplexage en temps se fait en activant séquentiellement les antennes (un élément émetteur
est actif à la fois). La figure 1.27 présente le prototype du système développé à 100 GHz. Le
système est constitué de 22 émetteurs (Tx) et 22 récepteurs (Rx) disposés de manière à obtenir

10. Space Time Coding
11. Linear Frequency Modulation
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un réseau virtuel de 484 éléments repartis sur une grille rectangulaire. Le signal chirp (à variation
linéaire de fréquence) est généré dans la bande de 8,1-8,35 GHz. Ce signal est transmis au mo-
dule d’émission par le biais d’une matrice de commutation. Le même signal est également guidé
vers le module de réception, multiplié et mélangé avec le signal reçu. Les signaux résultant sont
échantillonnés simultanément à 50 MHz transférés via le protocole TCP/IP dans le workspace
de Matlab. L’algorithm de backpropagation est ensuite appliqué afin de reconstruire et d’afficher
l’image. Cela revient à rétro-propager les signaux mesurés afin de les focaliser à l’endroit d’où ils
ont été émis, le principe sera décrit dans le prochain chapitre. L’avantage de cette solution est
qu’elle permet d’isoler parfaitement chacun des signaux des émetteurs [80], la notion d’orthogo-
nalité des signaux réside dans le multiplexage en temps, mais ne permet pas la mesure simultanée
("one shot").

Figure 1.27 – Architecture MIMO utilisant des signaux à modulation de fréquence linéaire [79].
(a) Configuration du réseau et réseau virtuel associé, (b) Photographie du réseau, (c) Image
reconstruire d’une cible en forme de F.

1.8.3.4 Radar MIMO à formes d’ondes orthogonales

Les sections précédentes ont introduit les méthodes d’acquisition MIMO typiquement basées
sur une l’adressage séquentiel des antennes du réseau. Cela peut rapidement limiter le système
en termes de temps d’acquisition (lié à la commutation ou au déplacement mécanique du réseau
d’antennes). Pour faciliter le sondage simultané de la scène, les signaux émis doivent être or-
thogonaux. Ainsi, de nombreux articles ont été publiés dans la littérature sur cette thématique.
À titre d’exemple, Deng [81] et Sharma [82] ont proposé des ensembles de codes orthogonaux
polyphasés basés sur l’algorithme génétique. Une approche similaire utilisant les signaux à saut
de fréquence est proposée dans [83, 84]. Comparée à la version FMCW 12, la répartition des
fréquences instantanées n’est pas linéaire, ce qui permet d’atteindre de meilleurs propriétés de
corrélation. Le prototype de Radar MIMO développé par EADS Innovation Works [85] est un
exemple d’implémentation pratique de ce type de formes d’ondes. Ce système utilise néanmoins
une matrice de commutation afin d’adresser séquentiellement les antennes. D’autres techniques
basées sur le codage intelligent tels que le CDMA, l’OFDM sont également proposées dans
[86, 87]. Toutefois, la majorité des solutions proposées dans la littérature restent jusque-là au
stade de la recherche ; très peu d’implémentations pratiques sur des dispositifs fonctionnels (avec

12. Frequency Modulated Continuous Wave.
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une acquisition simultanée) ont été publiées. Un démonstrateur sera donc mis en place dans les
chapitres suivants.

1.8.4 Systèmes à synthèse d’ouverture interférométrique

L’imagerie radiométrique à synthèse d’ouverture interférométrique (SAIR 13) est une solution
très intéressante pour les systèmes d’imagerie passifs. Elle a été initialement proposée en radio-
astronomie [88] et permet d’atteindre une haute résolution avec un faible nombre d’antennes. Le
principe est basé sur la corrélation paire-à-paire des signaux reçus par les antennes du réseau.
Cela permet de mesurer la cohérence spatiale généralement appelée fonction de visibilité qui est
liée à la température de brillance de l’objet [89]. Chaque couple d’antennes permet d’obtenir
une information relative à la température de la cible. Ainsi, la mesure de plusieurs échantillons
de la fonction de visibilité permet la reconstruction de l’image de l’objet observé. Cette mesure
est faite en variant l’espacement entre les antennes qui peut se faire par un simple déplacement
mécanique de deux antennes (dans le cas d’un système à déplacement mécanique), ou par la
sélection de différents couples d’antennes du réseau (dans le cas d’un système multi-antennes).
Cette opération permet également de créer un réseau virtuel dont l’ouverture est plus grande que
celle du réseau physique. Cela permet d’atteindre une bonne résolution avec un nombre réduit
d’antennes. À titre d’exemple un réseau physique en forme de Y permet d’obtenir une couverture
hexagonale de fonction de visibilité comme le montre la figure 1.28. Finalement, la reconstruction
de l’image est faite en tenant compte de la position de chacun des éléments de l’ouverture synthé-
tisée, et la résolution est liée à la taille de l’ouverture du réseau virtuel. La figure 1.28 présente un
exemple de radiomètre à synthèse d’ouverture interférométrique développé dans [90]. Ce système
est constitué de 24 éléments chacun alimenté par une voie RF indépendante. Avec une fréquence
de travail de 34,1 GHz et une bande passante de 160 MHz, ce système permet d’atteindre une
sensibilité radiométrique d’environ 1-3 K en fonction du temps d’intégration.

Figure 1.28 – Réseau d’antennes Y et la couverture hexagonale de visibilité [90].

Tout comme le Radar MIMO, le SAIR permet de synthétiser un réseau virtuel plus grand
que le réseau physique. Cela offre l’avantage de réduire le nombre d’antennes (comparé à un
système à ouverture réelle) et l’encombrement des systèmes d’imagerie conventionnels (à base
de lentilles focalisantes ou de miroir à rotation mécanique). Bien que le principe SAIR permet

13. Synthetic Aperture interferometric Radiometer.
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Figure 1.29 – Architecture du système BHU-2D [90].

de réduire le nombre d’antennes, la complexité et le coût de l’architecture globale croît avec le
nombre d’éléments du réseau. En effet, à chaque élément du réseau est associée une voie RF
indépendante comme le montre la figure 1.29. Des solutions ont été proposées dans la littérature
permettant de simplifier cette architecture de réception tout en gardant les avantages du SAIR.
À titre d’exemple, Yassine Aouil a développé pendant sa thèse un système d’imagerie passif basé
sur l’utilisation d’une matrice de commutation autorisant l’allumage séquentiel des antennes de
réception [91, 92, 93]. Le principe repose sur l’utilisation de deux canaux de récepteurs associés
à un réseau d’antennes au moyen de deux switchs [94, 95] comme le montre la figure 1.30. Le
système est constitué d’un réseau d’antennes de 21 patchs disposés de manière optimum afin
d’échantillonner les fréquences spatiales sur une ouverture rectangulaire [95]. Les antennes sont
connectées à 21 LNA réliés à deux switchs de type SP7T et SP14T. Un récepteur hétérodyne à
double-étage est utilisé pour transposer le signal mesuré à 11 GHz autour d’une fréquence IF de
100 MHz. Les signaux acquis sont traités sous Matlab afin d’afficher l’image. Une telle architecture
permet de réduire la complexité et le coût des systèmes SAIR classiques tout en conservant des
bonnes performances. Toutefois, elle ne permet pas une acquisition simultanée. Le paragraphe
suivant présente quelques méthodes permettant de réduire la complexité des systèmes d’imagerie
tout en autorisant une acquisition simultanée.

Figure 1.30 – Système d’imagerie SAIR commuté, (a) schéma block du système, (b) réseau
d’antenne, (c) face arrière intégrant les switchs et modules de réception [18].
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1.8.5 Systèmes à acquisition compressée

Le principe d’acquisition compressée (Compressive sensing) a été introduit dans [96, 97] pour
développer une nouvelle méthode de compression d’image sans perte d’informations. L’objectif
des auteurs était de minimiser le nombre d’acquisitions angulaires pour les systèmes d’imagerie
par tomographie [98]. Une approche similaire est utilisée dans [99] afin de sous-échantillonner
de manière significative la fonction de visibilité mesurée sans pour autant dégrader la qualité de
l’image reconstruite. De cette manière, le nombre d’éléments électroniques (antennes, récepteurs,
corrélateurs, etc) peut être réduit comparé à un système respectant les critères de Nysquist.

Portée par le même objectif, une méthode de focalisation acoustique a été proposée dans [100]
afin de réduire le nombre de transducteurs nécessaires à la reconstruction d’images médicales 3D.
Pour ce faire, une cavité chaotique parallélépipédique tronquée sur l’une de ses arêtes (en une
forme sphérique) a été utilisée comme composant compressif (voir figure 1.31). Comparée à une
cavité de forme régulière, ce type de cavité se distingue par la répartition ergodique des modes
de résonance [101]. Ces propriétés permettent d’optimiser la focalisation d’une impulsion par
retournement temporel. En exploitant ce principe, il est alors possible de focaliser une impulsion
dans toutes les directions de l’espace d’un volume 3D. L’idée a été étendue au domaine des
microondes donnant lieu à différentes techniques d’acquisitions compressées.

Figure 1.31 – Figure expérimentale du kaleidoscope constitué d’une cavité chaotique avec 31
transducteurs connectés à une face [100, 101].

1.8.5.1 Radars à acquisition compressée

Il a été démontré dans [36, 103] que la méthode de retournement temporel permet une foca-
lisation en plusieurs endroits de l’espace dans une cavité réverbérante microonde. La qualité de
focalisation dépend essentiellement de la bande passante et du degré de corrélation des fonctions
de transfert du composant [104]. D’une manière pratique, ce composant peut être planaire ou
volumique à condition d’avoir des fonctions de transfert décorrelées. Se basant sur le principe
initié dans [36, 104], une première expérience de formation de faisceau a été réalisée dans [105].
Une cavité réverbérante de 1,1x0,7x0,6 m3 initialement conçu pour des applications CEM 14, a
été utilisée dans la bande 2-5 GHz. Des sondes ont été placées de manière aléatoire à l’intérieur
de la cavité afin d’optimiser le niveau de corrélation des canaux qui sont mesurés au moyen
d’un analyseur de réseau vectoriel. Les quatre ports de sortie ont été connectés à des antennes
Vivaldi adaptées dans la bande considérée. Les signaux reçus des antennes sont codés et sommés

14. ETS Lindgren and TX Cedar Park. USA,"smart 1000 mini-reverb cells," 2003.
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à travers la cavité et seul le signal unique à la sortie du composant est mesuré. Ce principe a été
appliqué à la mesure radar comme le montre la figure 1.32. Il faut bien se rendre compte qu’un
seul signal est mesuré au lieu d’en mesurer quatre (dans le cas d’un Radar conventionnel).

Figure 1.32 – Mesure radar par retournement temporel [105].

Cette expérience a été à l’origine des travaux de thèse de Thomas Fromenteze [106] qui a
développé des composants compressifs planaires ainsi que de nouvelles techniques de reconstruc-
tion des signaux des antennes [108, 109, 110, 111]. Un exemple de démonstrateur de Radar à
acquisition compressée est présenté sur la figure 1.33. Dans cette expérience, un réseau de quatre
antennes de réception est connecté à un composant planaire passif qui permet de coder et de
sommer les signaux d’antennes sur un seul port de sortie. Les signaux reçus par chaque antenne
sont par la suite décodés par des méthodes de décodage appropriées [109]. Ce système radar a
permis de détecter des cibles en mouvements [112, 113, 114], à partir d’un seul signal mesuré à
la sortie du composant.

Il a été également démontré dans [115, 116] que cette technique peut être appliquée à une
architecture de Radar MIMO. Cela permet d’obtenir un système haute résolution (du fait de la
caractéristique du Radar MIMO) avec un coût avantageux (du fait de la réduction du nombre
de voies RF et numériques au moyen du composant compressif). La preuve de concept a été
réalisée avec une cavité volumique surdimensionnée par rapport à la longueur d’onde de travail
[116]. Le choix de cette cavité 2 × 24 ports (entrées/sorties), repose sur sa capacité à offrir de
meilleurs propriétés de corrélation nécessaires à la reconstruction des signaux d’antennes. La
figure 1.34 montre un exemple d’architecture de Radar MIMO à acquisition compressée ainsi
que les résultats expérimentaux obtenus.

En 2013 une approche similaire a été publiée par J. Hunt et. al de Duke [117]. Les auteurs
utilisent des résonateurs couplés formant une surface sélective en fréquence. Un balayage
fréquentiel permet d’obtenir un digramme de rayonnement différent en fonction de la fréquence.
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Figure 1.33 – Mesure expérimentale radar d’une cible en mouvement par acquisition compressée
[112, 113, 114].

Figure 1.34 – Mesure expérimentale d’un système radar MIMO à acquisition compressée [116].

Ce principe est analogue à un codage spatial et la figure 1.35 montre un exemple de résona-
teur à surface sélective en fréquence ainsi que les diagrammes de rayonnement associés aux
fréquences 18,5 GHz, 20 GHz, et 21,5 GHz. Cet avantage est exploité pour générer des motifs
d’illumination aléatoires bien adaptés à l’imagerie par acquisition compressée [119]. La première
expérience d’imagerie réalisée permis de localiser une cible en mouvement par compensation du
rayonnement pré-caractérisé de l’ouverture comme le montre la figure 1.36.

Il est indéniable qu’il existe une grande ressemblance entre l’approche développée au sein du
laboratoire XLIM et celle proposée dans [117]. La principale différence entre ces deux techniques
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Figure 1.35 – Résonateur à surface sélective en fréquence [118]. (a) Exemple de résonateur
1D fabriqué à l’université de Duke. La longueur est de 40 cm et la largeur est de 2,5cm, (b)
Diagramme de rayonnement mesuré dans un plan en fonction de la fréquence, (c) Aperçu des
diagrammes de rayonnement simulés à 18,5 GHz, 20 GHz et 21,5 GHz.

Figure 1.36 – Reconstruction de la trajectoire d’une cible en mouvement. La cible est supposée
à surface équivalente isotrope [118].

réside dans la partie du système réalisant la compression. Dans la méthode introduite dans
[107], la compression des signaux est effectuée par un composant dispersif connecté au réseau
d’antennes. Dans ce cas, il est nécessaire de reconstruire les signaux reçus par les antennes,
à partir desquels les algorithmes d’imagerie peuvent être appliqués pour la reconstruction de
l’image de la scène. Dans le deuxième cas, la compression est directement réalisée par l’ouverture
rayonnante. La reconstruction de l’image est faite par rétropropagation du rayonnement dans
l’ouverture ou au moyen de méthode de déconvolution itérative de type TWIST (Two-Step
Iterative Shrinkage/Thresholding [120]).

Ces deux approches compressives ont pour intérêt commun de réduire considérablement la
complexité et le coût de l’architecture de réception des systèmes d’imagerie nécessitant plusieurs
antennes, et ce, tout en autorisant l’acquisition simultanée. Il est par conséquent possible de
reconstruire l’image d’une scène au moyen d’un nombre minimisé de signaux mesurés à la sortie
du composant compressif. Le concept trouve également des variantes dans le cas des systèmes
passifs, ce qui fait l’objet du paragraphe suivant.
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1.8.5.2 Radiomètres à acquisition compressée

Une solution innovante a été publiée récemment (début juin 2016) basée sur le codage de
phase [121]. Le système est composé d’un réflecteur compressif et d’un réseau d’antennes en
forme de Y comme le montre la figure 1.37. Ce type de réflecteur permet de coder spatialement
les signaux qu’il réfléchit [122, 123, 124]. En effet, des conducteurs électriques parfaits (PEC)
sont placés sur la face d’une parabole ordinaire, et la réflexion des signaux électromagnétiques
sur ces conducteurs permet de créer une loi de phase aléatoire (dépendant de la fréquence) entre
les signaux reçus par les antennes placées au foyer. Cette loi de phase aléatoire permet de coder
spatialement les signaux d’antennes favorisant ainsi la réduction drastique du nombre de voies RF
ainsi que la complexité du système tout en gardant de bonnes performances [121]. Ces déphasages
sont pré-caractérisés afin de reconstruire les signaux au moyen des algorithmes d’imagerie [125].

Figure 1.37 – Principe d’un système d’imagerie SAIR à réflecteur compressif [121].

Une approche analogue a également été proposée quelques semaines plus tard (fin juin 2016)
dans [126]. Dans cette publication, les auteurs décrivent une architecture de radiomètre basée
sur le principe des réseaux phasés décrit précédemment. Pour cela, les auteurs utilisent des codes
orthogonaux [127] afin de moduler la phase des signaux reçus par les antennes. Ainsi donc, ces
signaux sont codés (en phase), sommés et transmis au module de traitement à travers une seule
voie de réception. La fonction de visibilité est calculée à partir de la puissance du signal unique
mesuré comme le montre la figure 1.38. Le principe théorique a été décrit, et un brevet a d’ailleurs
été déposé à cet effet [128], cependant aucune validation expérimentale n’a encore été publiée
à ce jour. L’idée de ce concept est comparable à celle qui sera proposée dans la partie 2 du
manuscrit à la seule différence que la compression des signaux est faite de manière intrinsèque et
entièrement passive (grâce aux fonctions de transfert orthogonales du composant compressif).

1.9 État de l’art des systèmes d’imagerie microonde pour la sé-
curité

Les événements récents qui ont frappés la France montrent que les menaces liées au terrorisme,
au port d’armes et d’explosifs sont bien réelles. Cela éveille les consciences quant à l’amélioration
des dispositifs mis en place pour la sécurité des personnes et des biens publics tels les aéroports,
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Figure 1.38 – Système SAIR à codage de phase [126].

les stades, les centres commerciaux, etc. Les procédures de contrôle pour détecter des armes de
poing, des armes blanches et des explosifs sont courantes dans ces établissements. Cependant,
aucune distinction n’est possible entre de simples objets inoffensifs, comme des lunettes, boucles
de ceinture, clés, etc, et des menaces réelles. Cela conduit à un nombre assez élevé de fausses
alarmes. De plus, ces menaces sont de plus en plus évoluées en allant d’une arme en plastique
ou céramique à des explosifs liquides [129]. Ces éléments ne peuvent pas être détectés avec des
simples détecteurs de métaux. Dès lors, une mesure de sécurité différente est nécessaire pour faire
face à ces menaces qui ne cessent d’évoluer. Il est possible d’utiliser des systèmes d’imagerie à
rayons-X, ou des systèmes d’imagerie microonde. Les systèmes à rayons-X sont efficaces, toutefois,
les possibilités d’effets néfastes sur la santé sont mal perçues par le public. L’imagerie microonde
à faible intensité se présente donc comme un candidat potentiel pour l’amélioration des moyens
de sécurité. Elle a été proposée dans le domaine de la sécurité pour permettre la détection d’armes
dissimulées sous des vêtements ou dans des portes bagages [25, 129]. Le paragraphe suivant donne
un état de l’art non exhaustif des systèmes d’imagerie commerciaux ainsi que des démonstrateurs
laboratoires dédiés à la détection d’objets cachés sous des vêtements ou dans des valises.

1.9.1 Produits commerciaux

1.9.1.1 Systèmes d’imagerie actifs

L-3 Provision

L-3 provision est un système d’imagerie actif développé par le ’Pacific Northwest National
Laboratory ’ (PNNL), connu actuellement sous le nom de L-3COM 15. Ce système fonctionne en
mode "stand-off" et est constitué de 128 éléments dont 64 antennes d’émission et 64 antennes
de réception disposées linéairement et côte-à-côte. Les 64 antennes d’émission sont associées à
9 modules de commutation SP8T (single-pole eight-throw) permettant le balayage séquentiel de
la scène [25]. L’ensemble du réseau est déplacé mécaniquement afin de synthétiser une ouverture
de 2m en élévation. Les signaux sont mesurés sur une bande allant de 27 à 33 GHz et une
transformée de Fourier est appliquée pour reconstruire l’image en 3D [26]. Le temps de balayage
est d’environ 2s. Une version améliorée a été développée récemment : le L-3 Provision 2 qui

15. https ://www.l3t.com/
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permet un temps de balayage de 1,5s soit 200 à 300 personnes par heure. Les figure 1.39 et 1.40
montrent l’architecture du système ainsi que des images reconstruites d’une personne.

Figure 1.39 – Architecture et photographie du prototype L3-Provision [25].

Figure 1.40 – Photographie du système commercial et exemple d’images 3D reconstruites d’une
personne avec le L3 Provision [25].

Smiths Detection Eqo

Le système d’imagerie Eqo de Smiths Detection 16 est un système d’imagerie actif cohérent
fonctionnant à 24 GHz et ne nécessitant aucun mouvement mécanique de l’antenne [130]. Le
principe de balayage est assez particulier : le front d’onde de l’émetteur est réfléchi sur une
lentille plane programmable de type reflect array (matrice de patchs pilotables) [131] permettant
d’éclairer la cible. La lentille RF utilisée est un élément passif, capable de concentrer l’énergie RF
dans un volume réduit du champ de vision et ce, grâce à un mécanisme qui modifie la phase de
l’onde qui est réfléchie sur la surface. Cela permet de numériser différents voxels correspondant
à une phase spécifique de réflecteur 17. Puisque le balayage est réalisé de manière électronique, le
système peut rapidement parcourir la scène rendant possible la reconstruction d’images en temps

16. https ://www.smithsdetection.com/
17. https ://www.youtube.com/watch ?v=BaeVnw5398I
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réel, plus de 1× 107 voxels sont scannés par seconde [132]. Ce système nécessite également une
rotation de la personne pour une vue à 360°. La figure 1.41 montre une photographie du système
issue du site officiel de Smith Detection.

Figure 1.41 – Système d’imagerie actif Smiths Detection Eqo [130, 131].

Qpass Rhode & Schwarz

Le Quick Personnel Automatic Safe Screening (QPASS) est un système d’imagerie actif dé-
veloppé par Rhode & Schwarz 18. Il est basé sur le principe du Radar MIMO et est constitué de
3008 émetteurs et 3008 récepteurs fonctionnant sur la bande de 70-80 GHz [64]. Ces récepteurs
sont repartis sur 32 clusters et permettent d’obtenir une résolution d’image inférieure à 2 mm
et une dynamique (rapport entre l’image et le bruit arrière) de l’image supérieure à 30 dB. Le
temps d’acquisition des signaux est de l’ordre de 16 ms et le temps d’affichage de l’image est de
l’ordre de 6 s. La figure 1.42 montre une photographie du système issue du site officiel de Rhode
& Schwarz.

Figure 1.42 – Système d’imagerie QPS100 de Rohde & Schwarz.

18. https ://www.rohde-schwarz.com/
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1.9.1.2 Systèmes d’imagerie passifs

Millivision Portal System S350

Le Portal System S350 est un système d’imagerie passif développé par Millivision’s Tech 19.
Ce système est constitué d’un réseau d’antennes cornets à 94 GHz placé dans le plan focal d’un
miroir rotatif, les signaux reçus par les antennes sont amplifiés, détectés et numérisés au moyen de
8 détecteurs ultra-sensibles. Un contrôle artificiel de la température ambiante dans la cabine du
portail permet d’améliorer le contraste de l’image. Le S350 est également proche temps-réel avec
une fréquence d’image de 10 Hz autorisant le contrôle d’environ 250 passagers par heure. L’image
3D est obtenue grâce à une rotation 360° des passagers. La figure 1.43 montre une photographie
du système ainsi qu’une image reconstruite d’une personne portant une arme (l’image est issue
du site internet de Millivision 20).

Figure 1.43 – Système Millivision Portal System S350.

Sago Systems, Inc.

Le système d’imagerie passif de Sago Systems (filiale de Trex Enterprises 21) est constitué d’un
réseau linéaire de capteurs fonctionnant à 94 GHz. Il combine à la fois le balayage mécanique
et électronique. Cette approche permet de réduire le nombre de récepteurs et donc d’avoir un
système relativement bas-coût. L’inconvénient de ce système repose essentiellement sur le temps
d’acquisition qui peut être long en raison de la technique d’acquisition. Il est cependant possible
d’avoir un système quasi-temps réel, cela implique une dégradation de la sensibilité radiométrique
puisque le système balaye toute la scène avec un temps d’intégration réduit. La figure 1.44
présente une photographie de l’instrument ainsi que des images reconstruites .

Brijot Imaging Systems

La compagnie américaine Brijot Imaging System 22 a développé plusieurs systèmes d’imagerie
fonctionnant en bande millimétrique. Le système Brijot GEN2 en particulier est basé sur une
méthode de balayage mécanique avec une fréquence de rafraîchissement d’images allant de 4 à

19. http ://www.millivision.com/
20. http ://www.millivision.com/
21. http ://www.trexenterprises.com/
22. http ://www.brijot.com/
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Figure 1.44 – Système d’imagerie passif de Sago System, iPat portal. (b) et (c) sont respecti-
vement les images reconstruites en Indoor et Outdoor [130].

12 Hz. La résolution de l’image est de 6 x 6 cm² à une distance de 3-5 m. La figure 1.45 montre
une photographie du système ainsi que l’image reconstruite.

Figure 1.45 – Système d’imagerie passif Brijot GEN2 System [130].

Thruvision Systems

Le système T4000 est un système conçu par Thruvision Systems pour des applications indoor
comme le montre la figure 1.46.a. Ce système utilise 8 récepteurs hétérodynes fonctionnant à 250
GHz. Ces récepteurs sont couplés à un miroir optique réfléchissant permettant ainsi de couvrir un
zone de 18,9° x 24,8° (Horizontal x Vertical) [130]. La résolution de l’image est de l’ordre de 1,26°
et le système est capable d’imager à une distance allant de 3 à 25 m. Une version de cette caméra
pour des applications outdoor est le T5000 (voir figure 1.46.b) qui présente une zone de vision
plus restreinte de l’ordre de 17,3°(Horizontal)x15,5°(Vertical), ainsi un mouvement mécanique de
la scène est nécessaire pour balayer toute la scène à imager.

Quinetiq iSPO-30

Le système QinetiQ isPO-30 a été conçu pour des applications outdoor. Il est constitué d’un
Miroir réflecteur Cassegrain et offre une zone de vision de 10°(Horizontal) x 20°(vertical) avec
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Figure 1.46 – Système d’imagerie Thruvision [133].

une fréquence de rafraîchissement de 10 Hz. Le système fonctionne dans la bande de 90 à 100
GHz et offre une sensibilité radiométrique de 4 K. La figure 1.47 montre une photographie du
système installé en outdoor ainsi que l’image reconstruite d’une personne.

Figure 1.47 – Système d’imagerie Qinetiq iSPO-30 [134].

Trex

Le Trex est un système passif développé par la filiale Sago Systems, Inc de Trex Enterprises
Corporation 23. Cet instrument est constitué d’une antenne elliptique à balayage fréquentiel fonc-
tionnant dans la bande 74-94 GHz [135]. Cette technique permet un balayage de 128 pixels (à
la vertical) en quelques fractions de seconde (1/30) [136]. L’image bidimensionnelle est obtenue
par rotation mécanique de l’antenne, ce qui permet de produire un image de 180 x 60 pixels en
2 s. La sensibilité de ce système est de 2-5 K et peut être améliorée en moyennant les images
sur une plus longue période [137]. La figure 1.48 montre l’architecture et une photographie du
prototype.

23. http ://www.trexenterprises.com/
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Figure 1.48 – Système d’imagerie passif Trex [136, 138].

MilliCam90

La Millicam90 est un système d’imagerie passif développé par la société française MC2-
Technologies 24. Cet instrument est constitué d’une lentille permettant la focalisation des signaux
électromagnétiques sur un réseau de capteurs millimétriques. Le mouvement mécanique de la
lentille permet de balayer toute la scène sur une zone d’observation de 2 x 1 m² avec une
résolution de 2,5 x 2,5 cm² à une distance de 2,5 m. Le système est capable d’imager une
scène allant de 1-10 m et offre la possibilité d’ajuster les paramètres de rafraîchissement jusqu’à
10 images/s. À titre d’exemple, une image de 200 x 50 pixels peut être reconstruite avec une
fréquence de rafraîchissement de 1 Hz. La sensibilité radiométrique peut également être ajustée
en moyennant l’image. La figure 1.49 montre une photographie de l’instrument ainsi que quelques
images reconstruites (photographie issue du site officiel de MC2-Technologies).

Figure 1.49 – Système d’imagerie Millicam90.

Ce paragraphe a permis de citer quelques produits commerciaux, il convient néanmoins de
préciser que plusieurs autres compagnies développent ce type d’instruments tels que Northrop

24. http ://www.mc2-technologies.com/
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Grumman, Farran Technology, Fujitsu , Alfa Imaging, etc. Le paragraphe suivant s’appesantira
sur quelques prototypes laboratoires des instruments dédiés à la sécurité.

1.9.2 Prototypes laboratoires

1.9.2.1 Systèmes d’imagerie actifs

Université de Delft

Plusieurs prototypes de système d’imagerie pour la détection d’objets dissimulés ont été
développés à l’Université de Delft pendant la thèse de Xiaodong Zhug [139]. La majorité de ces
prototypes sont basés sur l’approche MIMO-SAR. La figure 1.50 montre un exemple de prototype
fonctionnant dans la bande de 10-18 GHz. Le système est constitué 4 antennes démission et 16
antennes de réception formant une ouverture de 50 cm à l’horizontal et 3 cm à la verticale.
L’ensemble du réseau est monté sur un rail permettant de parcourir une zone à imager de 40 cm
avec un pas de 0,5 cm. Afin d’éviter tout mouvement (même respiratoire) pendant l’acquisition,
l’arme est portée au pied de la personne à imager et l’image reconstruite permet de déduire sa
forme comme le montre la figure 1.50.

Figure 1.50 – Prototype de système de détection d’arme développé à l’Université de Delft [139].

Université de Duke

L’équipe du professeur David Smith de l’Université de Duke utilise des matériaux à diversité
fréquentielle pour développer des systèmes d’imagerie appliqués à la sécurité [140]. Les antennes
utilisées sont capables de générer des diagrammes de rayonnement différents en fonction de la
fréquence [141]. Ainsi, l’image de la scène est obtenue grâce à un balayage fréquentiel et un
algorithme d’imagerie adapté. La référence [142] présente un résumé des prototypes de systèmes
développés dont un exemple est donné sur la figure 1.51.

1.9.2.2 Projet ANR-SAMOSA

Le projet SAMOSA 25 (ScAnner Micro-Onde pour la Sécurisation des Aéroports) a pour
objectif de développer un scanner pour améliorer le niveau de détection des matières explosives
[143]. Pour se rendre compte des premières difficultés techniques et montrer la faisabilité du
système, un prototype préliminaire a été mise en œuvre. Un système mécanique équipé de deux

25. http ://www.agence-nationale-recherche.fr/ ?Projet=ANR-10-SECU-0011
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Figure 1.51 – Principe et prototype des systèmes d’imagerie développés à l’Université de Duke
[141, 142].

antennes cornets (une en émission et une en réception) permet de scanner la scène. Les premiers
tests d’imagerie sont effectués dans la bande de 0,8-12 GHz sur un mannequin en matériau
plastique et rempli d’eau comme le montre la figure 1.52. Ce dernier peut être tourné à 360° afin
d’obtenir une image 3D.

Figure 1.52 – Prototype préliminaire du projet SAMOSA [143].

1.9.2.3 Systèmes d’imagerie passifs

Université de Beihang

Le BHU-2D est un passif basé sur l’approche à Synthèse d’ouverture interférométrique [144].
La figure 1.53 présente la version BHU-2D-U dans laquelle les 48 antennes de réception sont pla-
cées en forme de U. Selon les auteurs, cette forme a été choisie parce qu’elle permet une couverture
rectangulaire de visibilité. Ce système fonctionne à 34 GHz avec 400 MHz de bande passante. La
sensibilité radiométrique peut atteindre 1 K pour 1s d’intégration du signal [145]. L’avantage d’un
tel système repose en sa rapidité d’acquisition puisqu’il ne nécessite pas de balayage mécanique.
La scène est éclairée simultanément sur une zone de 22°(Horizontal) x 40°(Vertical). L’utilisation
de l’approche à synthèse d’ouverture interférométrique permet d’améliorer la résolution (1,4° x
1,2°) avec un faible nombre de capteurs.
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Figure 1.53 – Système d’imagerie BHU-2D [145]

Université de Lille

L’université de Lille développe en collaboration avec la société MC2-Technologies une nouvelle
génération de caméra millimétrique [146]. L’objectif de ce projet est de remplacer les instruments
actuels (basés sur une pré-amplification du signal avant la détection) par des systèmes de dé-
tection directe au moyen de détecteurs ultra-sensibles. Ces détecteurs peuvent être des diodes
thermoioniques non polarisées [147] ou des diodes reposant sur l’effet d’avalanche [148].

La première famille de diode est basée sur une hétérojonction et un gradient de matériaux
semi-conducteurs III-V. Ce type de composant peut être optimisé afin de maximiser la sensibi-
lité de la diode aussi bien à température ambiante qu’à température cryogénique. De plus, la
cryogénisation de la diode est un moyen efficace pour améliorer la sensibilité radiométrique du
système, l’objectif de ce projet étant d’atteindre une sensibilité inférieure à 1 K. Le second type
de diode repose sur une jonction PN à gap étroit. Les auteurs envisagent une optimisation afin
de maximiser la sensibilité. Aucune image de prototype n’est disponible à ce jour.

Démonstrateur Qinetic

Quinetic a développé deux prototypes de systèmes d’imagerie passifs basés sur l’approche à
synthèse d’ouverture interférométrique [149, 150]. Les prototypes de réseau utilisés sont repartis
sur une maille hexagonale de façons à avoir une redondance minimale des fonctions de visibi-
lité [151], ce qui permet de synthétiser une plus grande ouverture avec le minimum d’antennes
possibles. La figure 1.54 présente un aperçu des démonstrateurs fonctionnant à 22 GHz [152] et
à 94 GHz [153], développés spécialement pour un système d’imagerie champ proche dédié à la
sécurité des personnes.

Le système à 22 GHz est constitué de 32 antennes cornets circulaires (chaque antenne présente
un gain de 9 dBi), chacune connectée à un récepteur hétérodyne (à mélangeur sub-harmonique)
à deux étages, avec une fréquence d’oscillateur local de 9,4 GHz et 3,71 GHz. Cela permet de
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Figure 1.54 – Réseau d’antennes du prototype Qinetiq :(a) 32 voies de 22 GHz,(b) 10 voies de
94 GHz [154].

descendre le signal en bande de base sur une bande de 300 Mhz qui est ensuite numérisé par un
convertisseur analogique numérique (CAN) 1-bit suivi d’un corrélateur numérique (permettant
la mesure simultanée de 496 fonctions de visibilité complexes en temps réel). Le convertisseur
1-bit est souhaitable du fait du faible coût [154], en revanche en termes de sensibilité, ils sont
moins performants que des CAN 3 ou 4 bits [155]. Selon les auteurs, la température système est
de l’ordre de 388 ± 38 K en tenant compte des 32 voies et le temps d’acquisition varie de 5 ms
à 10 s. La figure 1.55 montre l’architecture du système à 22 GHz.

Figure 1.55 – Photographie et architecture des démonstrateurs QinetiQ [150, 154].

Le deuxième prototype à 94 GHz comprend 10 antennes cornet circulaires (chaque antenne
ayant un gain de 35 dBi) avec une lentille placée sur la face avant [154]. L’architecture de réception
reste la même que la précédente avec des mélangeurs sub-harmonique double étage associés à
un oscillateur de 45 et 3,71 GHz. La température système est de 1627±221 K due à l’absence
de LNA dans l’architecture de réception. Les auteurs développent actuellement des récepteurs
ultra-performants et peu couteux, cela permet d’envisager des systèmes de sécurité commerciaux
basés sur la synthèse d’ouverture interférométrique d’ici quelques années [156].

1.10 Conclusion

Les différentes sections de ce chapitre ont permis de présenter une liste non exhaustive des
produits commerciaux et des démonstrateurs laboratoires de systèmes de télédétection. Cette

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie microonde active et passive Page 53



Chapitre 1 : Imagerie microonde pour des applications de sécurité

étude permet de mettre en avant la diversité des dispositifs existants ainsi que les différentes
techniques d’acquisition des signaux nécessaires à la reconstruction de l’image. Que ce soit
un système d’imagerie passif ou actif, chacun des instruments précités permettent avec une
méthode de reconstruction plus ou moins complexe d’obtenir une image de la scène observée. Le
fil conducteur des systèmes actuels ou de générations futures est la réduction du coût tout en
gardant de bonnes performances (résolution, sensibilité et surtout rapidité : mesure temps réel).
Cela ne peut se faire d’une manière significative qu’en minimisant le coût de l’architecture de
réception et/ou de transmission sans affecter les performances. L’optimisation du coût système
peut être faite soit à travers de nouvelles solutions de fabrication de circuits intégrés bas-coût ou
en réduisant le plus possible le nombre de voies RF. La technique à balayage mécanique semble
bien adaptée, cependant le temps d’acquisition relativement long, la rend moins avantageuse
pour des applications temps réel. De plus, tout mouvement de la cible pendant le temps
d’acquisition peut engendrer des erreurs de mesures. La technique à balayage numérique offre
quant à elle l’avantage de la rapidité, cependant la complexité et le coût de l’architecture
croissent avec le nombre de capteurs du réseau.

Les récentes techniques basées sur l’approche du Radar MIMO (pour les systèmes actifs) et
de la synthèse d’ouverture interférométrique (pour les systèmes passifs) présentent de nombreux
avantages en termes de résolution de l’image, de réduction drastique du nombre de capteurs, etc.
Toutefois, ces concepts sont très peu utilisés sur des systèmes commerciaux (dédiés à la sécurité)
comme il a été constaté dans les paragraphes précédents. Chacune de ces deux approches (MIMO
et SAIR) sera donc la base des concepts qui seront présentés dans ce manuscrit. Dans un premier
temps, leurs apports par rapport aux systèmes d’imagerie conventionnels seront présentés et des
bancs de mesure permettront de valider les concepts en bande S (2-4 GHz). En outre, malgré
les nombreux avantages que présentent ces deux approches, l’architecture adoptée repose essen-
tiellement sur le principe de réception des systèmes conventionnels (par acquisition séquentielle).
La méthode la plus rigoureuse pour un système à acquisition simultanée est d’alimenter simul-
tanément toutes les antennes du réseau, chacune étant connectée à une voie RF indépendante.
Cette solution paraît viable, néanmoins l’encombrement et le coût global du système peuvent être
limitants dans le cas d’une architecture nécessitant plusieurs antennes. Dès lors, des solutions
permettant de minimiser le coût des architectures actuelles du Radar MIMO et du SAIR seront
proposées. Cela se fera par le biais de composants focalisants et entièrement passifs permettant le
codage analogique des signaux d’antennes. Thomas Fromenteze [106] a prouvé pendant sa thèse
à XLIM, que ce type de composants ultra large bande offrent l’avantage de simplifier fortement
l’architecture des systèmes d’imagerie. Ils permettent d’adresser M antennes du réseau vers N
(N �M) chaînes de réception. Dans la suite, il sera question d’appliquer ce type de composants
focalisant au concept MIMO et SAIR afin de garantir un meilleur compromis performances/coût.
Le prochain chapitre introduit le concept MIMO ainsi que les solutions proposées permettant
d’effectuer une acquisition simultanée tout en minimisant la complexité du système.
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2.1 Introduction

Le Radar (RAdio Detection And Ranging) est un système de télédétection actif, il permet
de mesurer la réflectivité d’une cible à l’aide d’ondes électromagnétiques. Ce système tire ses
origines depuis la découverte de Heinrich Rudolf Hertz en 1888, qui a démontré la capacité de
réflexion des ondes électromagnétiques par des surfaces métalliques. En effet, les Radars utilisent
un émetteur (qui transmet un signal électromagnétique) et un récepteur (qui détecte le signal
réfléchi par la cible). L’écho est traité de manière à discerner la position et la vitesse de la cible.
La distance est mesurée à partir du temps aller-retour du signal émis, tandis que la vitesse est
estimée à partir de la variation de la fréquence du signal émis.

À l’instar de Heinrich Hertz, de nombreux scientifiques et ingénieurs ont contribué au déve-
loppement du Radar dès le début du XXème siècle. En 1904, l’allemand Christian Hülsmeyer
développe et pose un brevet sur un système de télédétection [1, 2], il montre alors qu’il est pos-
sible de détecter la présence de bateaux dans un brouillard très dense à l’aide d’ondes radios.
Bien que limité par sa capacité de détection, le système développé par Hülsmeyer fut une forme
précoce de Radar qui a motivé de nombreuses expériences de détection à l’aide d’antennes radios
entre 1920 et 1930. En 1934, la France dépose un brevet sur un système de détection à ondes
décimétriques qui a été utilisé sur le navire Oregon (en 1934) puis le paquebot Normandie (en
1935) pour la détection des icebergs. En 1935, l’anglais Robert Watson-Watt démontre et pose un
brevet sur un système Radar fonctionnel [3]. Ce système présente toutes les caractéristiques d’un
Radar conventionnel comme connu actuellement, ce qui a permis aux Britanniques de mettre en
place le premier réseau de Radars appelé "Chain Home air defense radar" qui a servi pendant
la seconde guerre mondiale [4]. Le Radar a joué un rôle crucial dans la victoire des alliés, et
l’expérience concrète des aptitudes du Radar a poussé les ingénieurs à apporter de nombreuses
améliorations techniques à leur invention tant au niveau matériel (antennes, récepteurs, etc)
qu’au niveau des traitements du signal numériques. D’une part, l’invention du Radar à synthèse
d’ouverture (SAR) dans les années 1950 a ouvert la voie à l’obtention d’images radars à très
haute résolution. D’autre part, l’application de la transformée de Fourier rapide (qui représente
la base de la majorité des traitements numériques radars) [5], a contribué activement à l’amé-
lioration de ce système. L’utilisation du Radar s’est aujourd’hui étendue à d’autres domaines
que le domaine militaire et sont accessibles au grand public pour des applications civiles telles
la mesure du niveau des océans (altimétrie), le contrôle du trafic aérien, la navigation maritime,
la météorologie, les mesures géodésiques, etc.

Depuis son invention, ce système ne cesse de connaître des améliorations considérables per-
mettant d’envisager son utilisation pour des applications champs proches telles la détection
d’armes, la vision à travers les murs, le sauvetage en cas d’incendie ou d’avalanche, etc. Cepen-
dant, ce type d’applications nécessitent une haute résolution, ainsi les Radars conventionnels
deviennent difficilement utilisables. Toujours guidés par l’optique d’amélioration et d’adaptabi-
lité de ce système, des techniques de design du réseau et de traitement plus ou moins compliquées
sont proposées par les scientifiques et ingénieurs.

Récemment, le concept du Radar MIMO (Multi-Input Multi-Output) a été proposé dans la
littérature, ce qui a rapidement captivé l’attention de nombreux chercheurs qui travaillent ac-
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tuellement sur cette thématique. Emprunté du domaine des systèmes de télécommunications, le
concept MIMO présente de nombreux avantages comparés aux Radars conventionnels. Toutefois,
ce concept reste relativement récent et fait l’objet de nombreuses notions théoriques avec très
peu de mise en œuvre pratique sur des dispositifs commerciaux. L’objectif de ce chapitre est de
présenter d’une part, les différents apports du concept MIMO par rapport aux Radars existants,
notamment en termes de diversité spatiale, de réseau virtuel, de résolution spatiale ou angulaire,
etc. D’autre part, un banc de mesure expérimental sera mis en œuvre afin de valider le principe
théorique. L’enjeu de ce chapitre étant de montrer la capacité du MIMO à réduire considérable-
ment le nombre d’antennes sans affecter les performances des systèmes conventionnels.

2.2 Définition et caractéristiques du Radar MIMO

Certains systèmes d’imagerie radar actuels sont basés sur des réseaux d’antennes phasées
pour une formation de faisceau numérique. En effet, l’association de plusieurs antennes en réseau
permet de combiner leur capacité de rayonnement pour augmenter le gain dans une direction
particulière. Les signaux émis par les antennes sont généralement identiques, et la variation de la
phase relative appliquée en entrée de chacun des éléments permet l’orientation du lobe principal
du faisceau (formé par le réseau) dans une direction souhaitée. La figure 2.1 montre un exemple
d’architecture de formation de faisceau pour des sources cohérentes.

Figure 2.1 – Exemple de formation de faisceau numérique.

L’objectif est donc de couvrir une zone observable par le balayage d’un faisceau avec un gain
élevé (au lieu d’un large faisceau à faible gain). Cependant, une relation coexiste entre l’ouverture
angulaire et le niveau des lobes secondaires : si l’ouverture diminue, le niveau des lobes secondaires
augmente et vice-versa. À titre d’exemple, si l’on considère un réseau d’antennes linéaire de pas
d avec un faisceau pointant dans une direction θ donnée au voisinage de la normale au réseau,
et pour un nombre N d’éléments rayonnants, l’ouverture est donnée par la relation [6] :

δθ =
0, 8858× λ

N × d× cos(θ)
(2.1)

Il en découle qu’une bonne résolution angulaire nécessite un nombre important d’antennes,
rendant l’architecture de plus en plus complexe et coûteuse. Le Radar MIMO se présente
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comme une solution viable permettant de réduire considérablement le nombre d’antennes tout
en gardant un bon compromis performances/coût système.

Le terme "MIMO" (Multiple-Input Multiple-Output) indique l’utilisation de plusieurs
antennes d’émission et de réception [7, 8] et a été emprunté aux systèmes de télécommunications
qui exploitent d’une part la diversité spatiale pour minimiser la probabilité d’apparition des
phénomènes de "fading". En effet, les signaux émis subissent différents "fading" indépendants
(en fonction du chemin optique emprunté), ce qui permet de garder un rapport signal à
bruit quasi-constant à la réception. D’autre part, les signaux émis sont orthogonaux, cela
permet d’augmenter la capacité du canal et donc le débit comparé au cas SISO (Single-Input
Single-Output) [9].

Le concept MIMO a été appliqué pour la première fois dans le domaine des systèmes radars
en 1984 par l’ONERA et THOMSON-CSF sur le RIAS (Radar à Impulsion et Antenne Synthe-
tiques) [10, 11]. Bien que ce système n’adoptât pas encore le terme MIMO, il était constitué de
plusieurs d’antennes d’émission émettant des signaux orthogonaux et de plusieurs antennes de
réception permettant de collecter les signaux dédiés à la formation de faisceau, au filtrage dop-
pler, à l’estimation de la signature radar (Radar Cross Section, RCS ) des cibles. Les émetteurs
et récepteurs étaient largement espacés, ainsi les auteurs exploitaient la diversité spatiale pour
réduire les fluctuations da la RCS des cibles sans se soucier de la résolution. Finalement, ce n’est
qu’en fin d’année 2003 que le terme Radar MIMO a été introduit par Bliss [7], indiquant l’utili-
sation de plusieurs antennes d’émission et de réception comme le montre la figure 2.2. En plus
de la diversité spatiale, l’auteur démontre la capacité du MIMO à améliorer la résolution sans
avoir à augmenter le nombre d’antennes. Cela est rendu possible grâce à la mesure de toutes les
fonctions de transfert du canal liant chaque couple d’émetteur/récepteur à la cible, cela revient
à créer un réseau virutel (en post-traitement) généralement plus grand que le réseau physique
comme il sera démontré plus en détails dans la suite.

Signaux orthogonaux
Réseau d’émission

Réseau de réception

Tmx

Rnx

Cible

Figure 2.2 – Illustration du principe Radar MIMO.

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie microonde active et passive Page 71



Chapitre 2 : Radar MIMO (Multiple-Input, Multiple-Output) : concepts et avantages

De plus, contrairement au réseau phasé qui est limité à la transmission d’une seule forme
d’onde dupliquée sur chacune des antennes, le réseau MIMO a la capacité de transmettre des
signaux orthogonaux favorisant une large illumination de la scène et une facilité de mesure
simultanée des informations nécessaires à la reconstruction d’images. Néanmoins, la notion
d’orthogonalité des signaux émis n’est pas une condition sine qua non au principe MIMO. Dès
lors, la mesure des fonctions de transfert du canal peut se faire de différentes manières : soit avec
des signaux cohérents émis séquentiellement (pour un système à commutation), soit avec des
signaux orthogonaux (pour un système à acquisition simultanée), l’objectif étant de distinguer
les fonctions de transfert pour chaque couple émetteur/récepteur.

D’un point de vue de la disposition du réseau d’émission et de réception, le Radar MIMO
adopte deux types de configurations principales : le Radar MIMO statistique et le Radar MIMO
cohérent comme le montre la figure 2.3.

Figure 2.3 – Différentes configurations de Radar MIMO. (a) Radar MIMO statistique : les
émetteurs et récepteurs sont largement espacés. (b) Radar MIMO cohérent : les émetteurs et
récepteurs sont colocalisés.

• Radar MIMO statistique : les émetteurs et récepteurs sont largement espacés de
manière à voir la cible sous divers angles d’incidences et donc de réduire les fluctuations
de la réflectivité de la cible [8]. Cette configuration permet d’améliorer la robustesse de
détection de la cible grâce à la diversité spatiale [12, 13]. Un exemple d’application est le
RIAS cité précédemment [10]. Cependant, la disposition des antennes rend la modélisation
de la cible et le traitement des données beaucoup plus complexes.

• Radar MIMO cohérent : contrairement au cas statistique, les émetteurs et récepteurs
sont colocalisés (ou étroitement espacés) rendant possible la goniométrie [14]. Dans ce
cas, on suppose que la réflectivité de la cible est la même (puisqu’elle est vue sous un
même angle) avec un retard relativement faible entre chaque couple d’antennes (émet-
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teur/récepteur). Le réseau d’antennes peut être clairsemé afin d’optimiser les performances
de détection de la cible. En d’autres termes, les performances du Radar MIMO peuvent
être caractérisées par le réseau virtuel qui est le résultat de la convolution spatiale entre
le réseau d’émission et de réception. Il est donc possible d’adapter un réseau d’antennes
physique pour créer un réseau virtuel généralement plus grand permettant d’améliorer
la résolution. Toutefois, l’amélioration de la résolution impacte inévitablement le niveau
des lobes secondaires et donc la dynamique de l’image. De ce fait, le design du réseau
d’antennes requiert un compromis entre le niveau des lobes secondaires et la résolution.

Dans le contexte de la thèse, la seconde configuration semble plus adaptée, elle constituera
donc la base de tous les concepts qui seront développés dans la suite. Le paragraphe suivant
illustre le principe du Radar MIMO cohérent en s’appuyant sur des études comparatives avec des
Radars conventionnels de type SIMO (Single-Input Multiple-Output) et SAR (Synthetic Aperture
Radar).

2.3 Comparaison du Radar MIMO aux Radars conventionnels

Afin de mettre en évidence les avantages du Radar MIMO par rapport aux Radars conven-
tionnels, il convient de présenter les outils mathématiques nécessaires qui serviront dans la suite,
à préciser que les notations utilisées ici sont propres à ce chapitre. Les formulations italiques
désignerons des scalaires (par exemple a), la police minuscule gras pour les vecteurs colonnes
ou lignes (par exemple a) et Majuscule gras pour les matrices (par exemple A). Les symboles,
(.)†, (.)∗ représentent respectivement la transposée conjuguée (conjuguée hermitienne), et la
conjuguée élément par élément. Le produit de convolution est représenté par le symbole ∗, et
le produit élément par élément (produit d’Hadamard) est donné par �. La norme d’un vecteur
~a est donnée par |~a| ou a. L’élément de la ligne m et de la colonne n de la matrice A est
notée Am,n. Les termes Tx et Rx seront très souvent utilisés et désigneront respectivement les
antennes d’émission et de réception.

– (xTm, yTm) : coordonnées cartésiennes de l’antenne m du réseau d’émission.
– (xRn, yRn) : coordonnées cartésiennes de l’antenne n du réseau de réception.
– rT : vecteur position des antennes Tx.
– rR : vecteur position des antennes Rx.
– gT (x) : fonction de distribution spatiale des Tx.
– gR(x) : fonction de distribution spatiale des Rx.
– ~u : vecteur d’orientation du réseau d’émission (ou de réception) à la cible.
– aT (u) : facteur de réseau des Tx.
– aR(u) : facteur de réseau des Rx.
– a(u) : facteur de réseau du réseau virtuel MIMO.
– M : nombre de Tx.
– N : nombre de Rx.
– NV : nombre d’antennes virtuelles.
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– dT : pas du réseau d’émission.
– dR : pas du réseau de réception.
– f : la fréquence
– k : la norme du vecteur d’onde plane
– Ns : nombre d’échantillons fréquentiels.
– Np : nombre de pixels de l’image.
– A ∈ CN×M×Ns : matrice des interactions émetteurs-cible-récepteurs.
– H ∈ CN×M×Ns : fonction de transfert du canal réel.
– σ ∈ C indique la réflectivité de la cible.
– vec(X) indique un vecteur ligne obtenu en concaténant les colonnes de la matrice X.

2.3.1 Formation de faisceau classique

Ce paragraphe présente un cas de formation de faisceau numérique conventionnel en consi-
dérant les hypothèses suivantes :

– le réseau est constitué de 3 antennes en configuration monostatique,
– les antennes sont isotropes et espacées de d,
– la cible est supposée ponctuelle et à SER 1 isotrope,
– tous les rayons en direction de la cible sont parallèles (condition de champ lointain),
– les pertes en espace libre sont ignorées.
La figure 2.4 présente le scénario radar dans lequel les antennes sont nommées A,B,C et

positionnées en {−d, 0, d} (d = |~d|). L’antenne B placée au centre du repéré est prise comme
référence de phase. La cible est placée en un point P de l’espace porté à un angle θ0 par rapport
à la normale du réseau.

Front d’ondes planes

CBA

dd

u

P
x

R

0

Figure 2.4 – Réseau de 3 antennes isotropes pointant dans la direction d’une cible à SER
isotrope.

Pour une direction ~u d’observation, le vecteur d’onde est donnée par ~k = 2π
λ .~u = k.~u et la

distance | #    »

BP | = R.

1. Surface Équivalente Radar
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Partant de ces considérations, le signal émis et reçu par l’antenne C parcourt 2 fois la distance
| #    »

CP | (trajet aller-retour). Le déphasage hC subi par le signal s’écrit donc :

hC = exp(−j2 #»

k .
#    »

CP ) (2.2)

ce qui peut également s’écrire :

hC = exp(−j2k. #»u .
#    »

CP )

= exp(−j2k. #»u .(
#    »

BP − #»

d ))

= exp(−j2k. #»u .
#    »

BP )× exp(j2k. #»u .
#»

d )

= exp(−j2k.R)× exp(j2k. #»u .
#»

d )

(2.3)

Le vecteur
#»

d peut s’écrire
#»

d =
#»
d
| #»d | × d. En remplaçant cette expression dans l’équation 2.3,

on obtient :

hC = exp(−j2k.R)× exp(j2k. #»u .

#»

d

| #»d |
× d)

= exp(−j2k.R)× exp(j2ζ.d)

(2.4)

Avec ζ = k. #»u .
#»
d
| #»d | . De la même manière, les déphasages subits par les signaux émis et reçus

par les antennes A et B sont donnés par :

hA = exp(−j2k.R)× exp(−j2ζ.d) (2.5)

hB = exp(−j2k.R)× exp(jζ0.d) (2.6)

La matrice du canal obtenue après commutation de chaque antenne est donnée par l’équation
2.7. Le terme exp(−j2k.R) étant commun à chacun des trajets, il sera ignoré pour une facilité de
lecture. Le contenu de cette matrice est similaire à celui d’un système SAR-SISO (Single Input
Single Output) dans lequel l’antenne est déplacée séquentiellement au point A,B et C.

HSAR =

 exp(jζ2d) 0 0

0 exp(jζ0d) 0

0 0 exp(−jζ2d)

 (2.7)

De même dans une configuration SIMO (Single-Input and Multiple-Output) dans laquelle une
seule antenne émet (par exemple B) et toutes les antennes reçoivent (A,B et C), la fonction de
transfert est donnée par l’équation 2.8.
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HSIMO =

 0 0 0

exp(jζd) exp(jζ0d) exp(−jζd)

0 0 0

 (2.8)

Les matrices définies par les équations 2.7 et 2.8 sont utilisées à postériori pour réaliser une
formation de faisceau numérique. Cependant, elles ne sont pas entièrement exploitées : elles
présentent des éléments nuls pour une configuration de type SAR ou SIMO. La mesure de toutes
les fonctions de transfert Hm,n constitue donc un degré de liberté supplémentaire à la formation
de faisceau. Le paragraphe suivant présente le cas du Radar MIMO dans lequel tous les éléments
de la matrice du canal sont pris en compte.

2.3.2 Formation de faisceau MIMO

En supposant que le réseau d’antennes de la figure 2.4 est utilisé en configuration MIMO,
chaque antenne émet un signal qui est non corrélé aux autres signaux [16]-[17]. Cela permet
d’une part, d’illuminer instantanément une plus grande zone de couverture (comparé au Radar
SAR et SIMO) et d’autre part, d’avoir accès à tous les éléments de la matrice du canal. Ainsi, à
partir des équations définies dans le paragraphe précédent, la matrice des fonctions de transfert
du canal MIMO peut donc s’écrire :

HMIMO =

 exp(jζ2d) exp(jζd) exp(jζ0d)

exp(jζd) exp(jζ0d) exp(−jζd)

exp(jζ0d) exp(−jζd) exp(−jζ2d)

 (2.9)

En partant de cette caractéristique générale du réseau MIMO, les systèmes radar tradition-
nels peuvent être considérés comme un cas particulier du MIMO.

• Le SAR peut être considéré comme une particularité du système MIMO, bien qu’il soit
constitué d’une seule antenne déplacée mécaniquement ou de plusieurs antennes adressées
séquentiellement. La position de ces antennes est enregistrée pour le traitement conjoint
des informations collectées [18]. La différence majeure entre le SAR conventionnel et
le MIMO, est que le SAR ne permet pas d’avoir la matrice complète du canal pour
chaque couple Tx/Rx. D’une manière équivalente on pourrait dire qu’on ne mesure que la
diagonale de la matrice du canal HMIMO [15, 19].

NB : Il convient de préciser que le terme SAR employé ici désigne un réseau SISO (Single
Input Single Output) commuté dans lequel chaque antenne émet et reçoit séquentiellement.
Il ne faut donc pas confondre à la technique SAR aéroportée connue de la communauté
scientifique (le principe reste quasi-identique sur une petite échelle).
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• La configuration SIMO (une seule antenne émet et plusieurs reçoivent) correspond à une
seule ligne ou une seule colonne de la matrice HMIMO. Ce type de Radar est généralement
connu sous le nom de Radar à réseau phasé [20].

• Le MIMO contient toutes les informations de la matrice du canal, ce qui augmente la
probabilité de détection et/ou d’estimation de l’angle d’arrivée des signaux reçus.

À titre comparatif, la figure 2.5 présente les facteurs de réseau équivalent dans le cas où
le réseau de la figure 2.4 est utilisé en configuration SAR, SIMO et MIMO. Les antennes sont
espacées de d = 0, 7×λ, λ étant la longueur d’onde correspondant à une fréquence de 3 GHz. Ces
facteurs de réseau sont calculés à partir des équations 2.7, 2.8 et 2.9 en posant ζ = k sin(θ) (avec
θ ∈ [−90 : 90]), et en sommant toutes les contributions des éléments des matrices considérées.
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Figure 2.5 – Comparaison des facteurs de réseau pour le cas SAR, SIMO, et MIMO.

Le facteur de réseau SAR présente une ouverture angulaire relativement faible de l’ordre de
13°, cependant, il présente des lobes de réseau pouvant engendrer des images fantômes. L’angle
d’ouverture du SIMO est relativement plus large de l’ordre de 25°, mais ne présente pas de lobes
de réseau. Le MIMO quant à lui, regroupe l’avantage des deux configurations et le meilleur com-
promis ouverture angulaire/niveau de lobes secondaires. La résolution angulaire de 14° approxime
celle du réseau SAR avec un niveau de lobes secondaires relativement bas, ce qui contribue à
l’amélioration de la dynamique. Ces avantages sont liés à l’exploitation de tous les éléments
de la matrice du canal pour une formation de faisceau en émission et en réception permettant
d’introduire la notion de réseau virtuel.

2.4 Notions de réseaux virtuels

2.4.1 Canal MIMO

En se basant toujours sur le réseau d’antennes de la figue 2.4, il a été démontré au paragraphe
précédent que la fonction de transfert du canal est donnée par la matrice 2.9. La structure de la
matrice permet de faire deux remarques importantes :

• La première concerne les différents déphasages créés par le réseau physique qui permet
de considérer un réseau virtuel constitué de 5 antennes. Ce réseau est équivalent à un
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réseau SIMO dans lequel les éléments sont placés en {−2d,−d, 0, d, 2d}. Ainsi, à partir d’un
réseau physique, il est possible de créer un réseau virtuel plus grand, offrant la possibilité
d’améliorer la résolution sans avoir à augmenter le nombre d’antennes.

• La seconde est la répétition des termes de phase dans la matrice pour ce cas particulier
de configuration linéaire. Il est donc essentiel de tenir compte de ces redondances lors de
la formation de faisceau. En d’autres termes, chacune des antennes virtuelles se verrait
pondérée par un poids égal au nombre de redondances dans la matrice. Cela permet de
minimiser le niveau de lobes secondaires et donc d’améliorer la dynamique. Dans la mesure
où aucune redondance n’est autorisée, les antennes peuvent être suffisamment espacées pour
créer un réseau virtuel plus grand (respectant les critères d’échantillonnage de Nyquist).

2.4.2 Réseau Virtuel MIMO

Soit à considérer un réseau constitué deM émetteurs (Tx) etN récepteurs (Rx) uniformément
espacés, les positions des antennes peuvent être définies comme suit :

xT = m× dT ,m = {0, 1, 2, ...,M − 1}. (2.10)

xR = n× dR, n = {0, 1, 2, ..., N − 1}. (2.11)

Avec dT et dR respectivement les espaces entre les antennes Tx et les antennes Rx. La fonction
de distribution des antennes Tx et Rx sont respectivement données par :

gT (x) =

M−1∑
m=0

δ(x− xT ) (2.12)

gR(x) =

N−1∑
n=0

δ(x− xR) (2.13)

Le facteur de réseau lié aux fonctions de distribution spatiale en émission et en réception est
donné par l’équation 2.14 [21] :

a(θ) =
∑
xT

∑
xR

gT (x)e−ikxT sin(θ)gR(x)e−ikxR sin(θ)dxTdxR

=
∑
xT

gT (x)e−ikxT sin(θ)dxT︸ ︷︷ ︸
aT (θ)

×
∑
xR

gR(x)e−ikxR sin(θ)dxR︸ ︷︷ ︸
aR(θ)

= FT [gT (x)]× FT [gR(x)]

= FT [gT (x) ∗ gR(x)]

(2.14)

FT [.] désigne la transformée de Fourier spatiale. L’équation 2.14 indique que le facteur de
réseau effectif résulte du produit des facteurs de réseau aT (θ) et aR(θ). Cela revient également à
effectuer la transformée de Fourier spatiale du produit de convolution des distributions spatiales
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gT (x) et gR(x). Par conséquent, le réseau effectif également appelé réseau virtuel est défini par
sa fonction de distribution spatiale donnée par l’équation 2.15 :

gV (x) = gT (x) ∗ gR(x) =
M−1∑
m=0

N−1∑
n=0

δ(x− (xT + xR)) (2.15)

Ainsi, en combinant les équations 2.10, 2.11 et 2.14, le facteur de réseau MIMO peut s’écrire
comme suit :

a(θ) = FT [gV (x)] =
∑
xT

∑
xR

gT (x)gR(x)e−ik(mdT+ndR) sin(θ)dxTdxR (2.16)

En posant β = dR sin(θ) et γ = dT /dR, l’équation 2.16 devient :

a(θ) =
∑
xT

∑
xR

gT (x)gR(x)e−ikβ(mγ+n)dxTdxR (2.17)

Exemple 1 : Réseau d’antennes uniformément espacées (γ = 1)

La figure 2.6 montre le réseau virtuel résultant pour une configuration M = N = 4 et
dT = dR = d.

{1 1 1 1}

d

θRéseau d’émission

{1 1 1 1}

d

θ
Réseau de réception

∗
=

{1 2 3 4 3 2 1}
θ

d
Réseau virtuel

Figure 2.6 – Réseau Virtuel avec γ = 1.

Ainsi :

• en Émission : {1 1 1 1︸ ︷︷ ︸
4

}

• en Réception : {1 1 1 1︸ ︷︷ ︸
4

}

• réseau virtuel : {1 2 3 4 3 2 1︸ ︷︷ ︸
7

}

Dans ce cas, le réseau virtuel est constitué de 7 antennes uniformément espacées de d. D’une
manière générale avec un réseau de M antennes d’émission et N antennes de réception, le réseau
virtuel est constitué de M +N − 1 antennes si dT = dR et présente des éléments redondants. Il
convient donc d’appliquer des pondérations en amplitude (lors de la formation de faisceau) sur
l’élément redondant en fonction du nombre de répétitions.
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Figure 2.7 – Facteurs de réseau normalisé avec γ = 1 à 3 GHz.

La figure 2.7 présente le facteur de réseau résultant pour un espacement de d = 0, 7λ (à 3
GHz), λ étant la longueur d’onde de travail. Cette configuration permet de minimiser le niveau
de lobes secondaires (liés aux facteurs de réseaux des Tx et Rx) et d’améliorer légèrement la
résolution. Il est possible d’optimiser la résolution en espaçant les antennes de manière à avoir
un réseau physique clairsemé. Cela contribue à la réduction des redondances dans la matrice
du canal mais en contrepartie, le niveau des lobes secondaires augmente. D’autres types de
configuration permettent l’optimisation de la résolution sans dégrader la dynamique, notamment
les réseaux à pas non-identiques ou de type log périodique [15]. Le paragraphe suivant donne un
exemple de réseau à pas non-identiques.

Exemple 2 : Réseau d’antennes espacées de manière non uniforme (γ = 1/M)

Dans cet exemple, les pas entre éléments sont choisis de sorte à respecter la relation dR =

M × dT , avec M = N = 4. Le terme {mγ + n} prend donc les valeurs {0, 1, ...,M × N − 1}
correspondants aux positions des M × N = 16 éléments virtuels créés à partir de M + N = 8

éléments physiques. Ainsi :

• en Émission : {1 1 1 1︸ ︷︷ ︸
M

}

• en Réception : {
1︷ ︸︸ ︷

1 0 0 0︸ ︷︷ ︸
M -1

2︷ ︸︸ ︷
1 0 0 0︸ ︷︷ ︸

M -1

· · ·
N︷ ︸︸ ︷

1 0 0 0︸ ︷︷ ︸
M -1

}

• réseau virtuel : {1 1 1 · · · 1︸ ︷︷ ︸
M ×N

}

La figure 2.8 montre le réseau équivalent obtenu à partir des réseaux physiques tels décrits
précédemment. L’avantage de cette configuration réside en l’amélioration de la résolution avec
très peu d’antennes tout en gardant le niveau de lobes secondaires relativement bas comme le
montre la figure 2.9. En effet, le réseau Tx respecte les conditions d’échantillonnage de Nyquist
tandis que les Rx sont largement espacés pour créer une ouverture plus grande, ce qui explique
le faisceau relativement étroit et l’apparition de lobes de réseau du facteur aR(θ). Ces lobes
coïncident avec les zéros de rayonnement du facteur aT (θ), ce qui favorise l’amélioration de la
résolution tout en garantissant l’absence des lobes de réseau.
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{1 1 1 1}

dT

θRéseau d’émission

{1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 0 0 1}

dR = 4× dT

θ
Réseau de réception

∗
=

dT

{1 1 . . . . . . 1 1}

θ
Réseau virtuel

Figure 2.8 – Réseau Virtuel avec γ = 1/mT .

Figure 2.9 – Facteur de réseau normalisé avec γ = 1/mT à 3 GHz.

Exemple 3 : Cas d’un réseau 2D

La notion de réseau virtuel introduite précédemment est extensible à un réseau 2D. En effet,
en considérant le système de coordonnées sphériques dans lequel l’axe z est normal au plan du
réseau (voir figure 2.10), les facteurs de réseau aT (ξ, η) et aR(ξ, η) sont respectivement donnés
par les équations suivantes :

aT (ξ, η) =

∫∫
xT yT

gT (x, y)e−ik(xTxξ+yTxη)dxTdxR (2.18)

aR(ξ, η) =

∫∫
xRyR

gR(x, y)e−ik(xRxξ+yRxη)dxTdxR (2.19)

avec (ξ, η) = (sin(θ)cos(φ), sin(θ)sin(φ)) les cosinus directeurs.
Le facteur de réseau virtuel est donc donné par l’équation 2.20 :

a(ξ, η) = aT (ξ, η)× aR(ξ, η)

= FT2D[gT (x, y)]× FT2D[gR(x, y)]

= FT2D[gT (x, y) ∗ gR(x, y)]

(2.20)

La figure 2.11 donne un exemple de réseau 2D MIMO avec M = N = 8 éléments, ainsi que
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Bleu:  Tx

Rouge: Rx

z


 P R  , ,

x

y



x

𝑅

Figure 2.10 – Géométrie d’un réseau MIMO 2D.

le réseau virtuel et le facteur de réseau correspondant tracé à 3 GHz.

Facteur de réseau équivalentRéseau MIMO 2D

Figure 2.11 – Exemple de géométrie de réseau MIMO 2D et facteur de réseau correspondant.
En bleu les Tx et en rouge les Rx.

2.4.3 Quelques directives de design d’un réseau MIMO

Le paragraphe précédent a permis d’introduire la notion de réseau virtuel dictant les caracté-
ristiques du facteur de réseau effectif dans le cas du MIMO. En outre, plusieurs configurations des
réseaux physiques Tx et Rx peuvent aboutir au même réseau virtuel, cependant, la configuration
optimale permettant d’atteindre une meilleure résolution avec le moins d’antennes possibles est
l’utilisation soit de même nombre de Tx et Rx, ou des nombres relativement proches. À titre
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d’exemple, pour avoir Nv = 64 éléments dans un réseau virtuel 2D, les configurations possibles
sont : 1x64 (Tx/Rx), 2x32 (Tx/Rx), 4x16 (Tx/Rx) et 8x8 (Tx/Rx). La première configuration
nécessite au total 64 antennes, la seconde 34, la troisième 20, tandis que la dernière n’en requiert
que 16 au total. À l’évidence, la dernière configuration permet de minimiser le nombre d’antennes
et donc de voies RF tout en garantissant la même résolution. La conception du réseau physique
semble être un point de départ incontournable pour la mise en œuvre d’un système d’imagerie
MIMO. D’une manière générale, proposer une architecture de réseau idéale pour une application
en imagerie n’est pas une tâche aisée. Cette optimisation est liée à la géométrie du réseau et à
la bande de fréquence de fonctionnement.

Ce paragraphe propose néanmoins quelques directives qui peuvent aider à choisir un réseau
approprié. Ces choix visent d’une part, à garantir une qualité visuelle d’images d’un point de
vue du traitement du signal, et d’autre part à faciliter la réalisation du système d’imagerie plus
tard en tenant compte des contraintes mécaniques. Il est clair que les propositions qui seront
listées peuvent être adaptées ou omises en fonction de l’application visée.

• Le choix de la fréquence de fonctionnement et de la bande passante dépend de l’application
visée. Pour des applications d’imagerie de type scanner d’aéroport, la bande millimétrique
est privilégiée afin d’augmenter la probabilité de détection des objets, mais également de
miniaturiser les composants électroniques. La bande passante ∆f du système conditionne
la résolution donnée par l’équation 2.21 [21]. Par conséquent, l’amélioration de la résolution
temporelle passe inévitablement par l’augmentation de la bande passante.

δz =
c

2∆f
(2.21)

• La résolution spatiale est liée à la taille de l’ouverture virtuelle Lv créée par la convolution
des fonctions de distribution gT (x) et gR(x). Ainsi en considérant la même ouverture
suivant les axes x et y, la résolution spatiale est donnée par l’équation suivante [21] :

δx = δy = R.λ/Lv (2.22)

R étant la distance entre le plan du réseau d’antennes et le plan de l’image, λ la longueur
d’onde de travail. Pour améliorer la résolution en gardant le même nombre d’éléments,
il est possible d’espacer les antennes de manière à obtenir une plus grande ouverture
virtuelle. En règle générale, les pas de réseaux sont choisis de manière à minimiser les
lobes secondaires et/ou éviter l’apparition des lobes de réseau.

• Quelle que soit la configuration adoptée pour un réseau MIMO, les positions des émetteurs
et des récepteurs sont interchangeables. En effet, le facteur de réseau résultant est le
produit des facteurs aT et aR. De plus la fonction de multiplication étant commutative, il
est possible d’interchanger les positions des antennes Tx et Rx. Le choix de la topologie
des Tx et Rx doit en revanche tenir compte du couplage éventuel entre les éléments. La
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notion de réseau virtuel qu’offre le MIMO permet de minimiser le couplage entre éléments
rayonnants lorsque les antennes sont clairsemées.

2.5 Formulation du problème inverse en imagerie MIMO

Soit à considérer un scénario d’imagerie MIMO défini dans un repère cartésien (ou sphérique
en condition de champ lointain) comme décrit sur la figure 2.12. Les antennes sont placées dans
le plan z = 0 et sont repérées par leur position rT = (xT , yT ) et rR = (xR, yR). La zone à imager
(contenant la cible) est discrétisée sur

√
Np ×

√
Np pixels. Chaque échantillon de l’image est

caractérisé par sa position r = (x, y, z) dans le repère cartésien et sa réflectivité σ(r).

Bleu:  Tx

Rouge: Rx

zc

 r

x

y

c

Rr

x

x

Tr

x

Figure 2.12 – Scénario d’imagerie d’un Radar MIMO 2D.

Pour un pixel i fixé de l’image, la première approximation de Born (voir Annexe A) permet de
définir la mesure liée à l’interaction émetteurs-pixel-récepteurs. Ainsi, pour un couple d’antennes
(m,n), cette mesure est donnée par l’équation suivante :

Am,n =

Np∑
i=1

e−ik|rTm−ri|

4π|rTm − ri|
σ(ri)

e−ik|rRn−ri|

4π|rRn − ri|
(2.23)

m et n indiquent respectivement les indices de l’antenne d’émission et de réception considérée.
Les antennes sont supposées isotropes. Cette équation peut être réécrite (pour tous les couples
Tx/Rx et tous les pixels) sous forme matricielle de la manière suivante :

A(rT , rR, f) = A(xT , yT , xR, yR, f) = ΨT (rT , r, f)σ(r)ΨR(rR, r, f) (2.24)

Avec :

ΨT (rT , r, f) =
e−ik|rT−r|

4π|rT − r|
(2.25)

ΨR(rR, r, f) =
e−ik|rR−r|

4π|rR − r|
(2.26)
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|rT − r| =
√

(xT − x)2 + (yT − y)2 + z2 (2.27)

|rR − r| =
√

(xR − x)2 + (yR − y)2 + z2 (2.28)

À une fréquence donnée, [ΨT (rT , r, f)]M×Np et [ΨR(rR, r, f)]Np×N désignent respectivement
les fonctions de Green Tx (trajet entre les émetteurs et la cible) et Rx (trajet entre la cible et les
récepteurs). Ces deux matrices dépendent donc du nombre de Tx (M) ou Rx (N), du nombre
de pixels Np de l’image et du nombre de points fréquentiels Ns. Par souci de simplification du
problème, les réflectivités discrètes sont supposées constantes sur la bande considérée. La figure
2.13 illustre le produit matriciel défini par l’équation 2.24.
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Figure 2.13 – Illustration et dimensions matricielles du problème d’imagerie MIMO.

L’imagerie d’une manière générale consiste en un ensemble de processus permettant la collecte
des signaux relatifs à la réflectivité σ de la cible dans un volume donné ou en un point de l’espace.
Cette collecte dépend d’un certain nombre de paramètres dont la géométrie du réseau d’antennes,
la forme de l’objet, la distance d’imagerie, la fréquence et la bande de fonctionnement du système.
L’agencement des antennes suppose plusieurs émetteurs et plusieurs récepteurs qui de préférence
sont placés dans le même plan, les données collectées contiennent toutes les interactions Tx/Rx à
toutes les fréquences. Ainsi, tous les pixels de l’image apportent une contribution à un ensemble
des signaux collectés : on parle alors de cause à effet ou de problème direct. Le processus de
reconstruction de l’image à partir des signaux mesurés est donc un problème inverse. Il s’agit ici
de déterminer les causes des phénomènes (σi) à partir des données expérimentales A qui en sont
les conséquences. Cette opération ne peut se faire qu’à partir d’un nombre limité de mesures
réalisées. La matrice des fonctions de transfert est de tailleM×N à une fréquence donnée tandis
que l’image contient Np pixels.

La résolution du problème inverse passe par une étape initiale qui consiste à décrire comment
les paramètres du modèle (c’est-à-dire la cause σi) se traduisent en effets expérimentalement
observables (c’est-à-dire la conséquence A). À partir de ces observations expérimentales, la dé-
marche va consister à approximer au mieux les paramètres qui rendent compte de ces mesures.
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Cependant la conséquence peut avoir plusieurs causes, en d’autres termes, plusieurs fonctions de
réflectivité de la cible peuvent conduire à un même ensemble de signaux collectés, on dit alors que
le problème est mal posé d’un point de vue mathématique [10]. L’objectif des algorithmes d’ima-
gerie est donc d’estimer la solution la plus vraisemblable σ̂ à la solution exacte σ. Le paragraphe
suivant présente les méthodes employées dans ce manuscrit pour la reconstruction d’images.

2.6 Méthodes de reconstruction de l’image

Il existe dans la littérature plusieurs solutions permettant de résoudre le problème inverse.
Ce paragraphe introduit trois approches dont deux sont formulées dans le domaine spatial (ou
angulaire) et une dans le domaine des fréquences spatiales. Dans le contexte de l’imagerie, la
phase des signaux mesurés est très importante pour la reconstruction de l’image, c’est pourquoi
dans la suite, les termes liés aux pertes en espace libre (1/R) seront ignorés pour faciliter la
lecture.

2.6.1 Reconstruction d’images en condition de champ lointain

Dans un premier temps, la cible est supposée en condition de champ lointain (c’est-à-dire à
une distance R� 2L2

v/λ). Tous les rayons en direction de la cible sont parallèles et vus sous un
même angle d’incidence par les émetteurs et récepteurs. Les coordonnées de la cible sont définies
dans un repère sphérique. Dans ces conditions, l’équation 2.24 peut être réécrite sous la forme
suivante [26] :

A(rT , rR, f) ≈
∑
ξc

∑
ηc

σ(ξc, ηc)e
−ik((mdTx+ndRx)ξc+(mdTy+ndRy)ηc) (2.29)

où (ξc, ηc) = (sin(θc) cos(φc), sin(θc) sin(φc)) sont les cosinus directeurs liés aux angles d’inci-
dence (θc, φc) de la cible. dT i et dRi sont les pas de réseau des antennes Tx et Rx suivant l’axe i
(i ∈ (x, y)) . Les indices (m,n) ∈ {0, 1, ..., (M,N)} sont les positions d’antennes.

La résolution de cette équation consiste donc à appliquer des poids complexes permettant de
mettre en phase toutes les contributions rayonnées dans la direction de la cible. D’une manière
pratique, cela se fait en variant les angles θ et φ sur une grille discrétisée. Finalement, l’image
est reconstruite à partir de l’équation 2.30.

σ̂(ξ, η) ≈
∑
f

∑
rT

∑
rR

A(rT , rR, f)e+ik((mdTx+ndRx)ξ+(mdTy+ndRy)η) (2.30)

Pour des images 3D, la première sommation est omise, σ̂ devient alors dépendant de 3 para-
mètres (ξ, η, f). L’efficacité de cet algorithme repose en la facilité et la flexibilité d’implémenta-
tion. Il s’agit d’une simple formation de faisceau numérique principalement adaptée à l’imagerie
champ lointain. Dès lors, pour des applications en champ proche, il faudrait envisager d’autres
algorithmes. Le paragraphe suivant présente quelques méthodes de reconstruction lorsque la cible
est supposée en champ proche du réseau.
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2.6.2 Reconstruction d’images en condition de champ proche

En condition de champ proche, les rayons en direction de la cible ne sont plus parallèles, par
conséquent, les approximations faites dans le paragraphe précédent sont biaisées et l’algorithme
de formation de faisceau numérique n’est plus adapté. Ce paragraphe présente deux méthodes
permettant une reconstruction adaptée aux applications champ proche, l’une représentée dans
le domaine spatial et l’autre dans le domaine de Fourier.

2.6.2.1 Représentation dans le domaine spatial

Les pixels de l’image sont repérés par leur position rc dans l’espace comme décrit sur la figure
2.12. L’équation 2.24 peut être réécrite comme suit (les termes des pertes en espace libre sont
ignorés) :

A(rT , rR, f) ≈
∑
rc

σ(rc)e
−ik(|rT−rc|+|rR−rc|) (2.31)

La reconstruction de la réflectivité (pour chaque pixel du volume) se fait en rétro-propageant
les données mesurées sur une grille discrète. L’image est reconstruite à partir de l’équation 2.32.

σ̂(r) ≈
∑
f

∑
rT

∑
rR

A(rT , rR, f)e+ik(|rT−r|+|rR−r|) (2.32)

Cela revient à compenser le déphasage et à sommer toutes les contributions des couples
Tx/Rx. Cette représentation du problème inverse est connue sous le nom d’algorithme de back-
propagation ou de back-projection [23, 24, 25]. Cette méthode est simple à implémenter mais
limitée par le temps de calcul. Une variante de cet algorithme permettant d’accélérer le calcul
de l’image est présentée dans le paragraphe suivant.

2.6.2.2 Représentation dans le domaine des fréquences spatiales

Pour une meilleure illustration, la matrice des données mesurées A est exprimée en fonction
de tous ses paramètres réels (xT , yT , xR, yR, f) et peut être représentée dans le domaine des
fréquences spatiales. Dès lors, les conventions suivantes sont adoptées :

A(kxT , kyT , kxR, kyR, f) = F4D[A(xT , yT , xR, yR, f)] (2.33)

A(xT , yT , xR, yR, f) = F−1
4D [A(kxT , kyT , kxR, kyR, f)] (2.34)

ET (kxT , kyT , r, f) = F2D[ΨT (xT , yT , r, f)] (2.35)

ER(kxR, kyR, r, f) = F2D[ΨR(xR, yR, r, f)] (2.36)

La transformée de Fourier de la matrice A est calculée comme suit :
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A(kxT , kyT , kxR, kyR, k) ≈
∫∫∫
xyz

σ(x, y, z)F4D[ΨT (xT , yT , r, f).ΨR(xR, yR, r, f)].dxdydz

≈
∫∫∫
xyz

σ(x, y, z) F2D[ΨT (xT , yT , r, f)]︸ ︷︷ ︸
ET (kxT ,kyT ,r,f)

.F2D[ΨR(xR, yR, r, f)]︸ ︷︷ ︸
ER(kxR,kyR,r,f)

.dxdydz

(2.37)

avec k = 2πf/c , la norme du vecteur d’onde plane et c, la vitesse de propagation de l’onde
électromagnétique. Les termes ET (kxT , kyT , r, f) et ER(kxR, kyR, r, f) peuvent être déduits à
l’aide d’une intégration asymptotique [21, 27] (voir démonstration en Annexe B) :

ET (kxT , kyT , r, f) ∝ e−jkxT .x.e−jkyT .ye−j
√
k2−kx2

T−ky2
T .z (2.38)

et

ER(kxR, kyR, r, f) ∝ e−jkxR.x.e−jkyR.ye−j
√
k2−kx2

R−ky2
R.z (2.39)

Ainsi l’équation 2.37 devient :

A(kxT , kyT , kxR, kyR, k) =

∫∫∫
xyz

σ(x, y, z)e−j(kxT+kxR)x.e−j(kyT+kyR)y

× e−j(
√
k2−kx2

T−ky2
T+
√
k2−kx2

R−ky2
R)z.dxdydz

(2.40)

Une transformation A(kxT , kyT , kxR, kyR, k) =⇒ A(kx, ky, kz) est effectuée, avec les com-
posantes spectrales (kx, ky, kz) définies comme suit (par association des ondes planes émises et
reçues) :

kx = kxT + kxR (2.41)

ky = kyT + kyR (2.42)

kz = kzT + kzR =
√
k2 − kx2

T − ky2
T +

√
k2 − kx2

R − ky2
R (2.43)

kzT et kzR sont des grandeurs réelles, par conséquent un filtrage passe-haut dans le domaine
des fréquences spatiales doit être appliqué, ainsi seules les données contenues dans la région
vérifiant les relations définies par les équations 2.44 et 2.45 sont prises en compte.

k2 − kx2
T − ky2

T ≥ 0 (2.44)

k2 − kx2
R − ky2

R ≥ 0 (2.45)
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Les modes respectant ces conditions correspondent aux ondes propageantes, dans le cas
contraire, ce sont les ondes évanescentes dont l’amplitude décroit exponentiellement avec la
distance. Le rôle du filtrage est de supprimer ces ondes évanescentes.

L’objectif est de convertir le vecteur fréquentiel k en une projection de fréquences spatiales
(kx, ky, kz) par le biais des relations de dispersion définies par les équations 2.41, 2.42 et 2.43. La
figure 2.14 présente un exemple de spectre des fréquences spatiales pour un réseau rectangulaire
plein de 121 antennes (11 suivant l’axe x et 11 suivant y) fonctionnant dans la bande 2-4 GHz.
La projection de ce spectre dans le plan des antennes (kx, ky) montre que la zone de couverture
des vecteurs d’ondes planes (en bleu) est plus grande que l’ouverture du réseau physique de 11
x 11 éléments (en rouge) ; ce qui permet outre le facteur de réseau, de justifier la capacité du
MIMO à améliorer la résolution spatiale.

Figure 2.14 – Spectre des vecteurs d’ondes composites pour un réseau rectangulaire de 11x11,
(à gauche) la vue en 3D et (à droite) la projection dans le plan (kx, ky).

À partir des relations de dispersion, l’équation 2.40 devient :

A(kx, ky, kz) =

∫∫∫
xyz

σ(x, y, z)e−j(kx.x+ky.y+kz.z).dxdydz (2.46)

Cette équation établit une relation de transformation de Fourier 3D entre la matrice mesurée
et la fonction de réflectivité de la cible.

A(kx, ky, kz) = F3D[σ(x, y, z)] (2.47)

Par conséquent, l’image est reconstruite par une simple transformée de Fourier inverse sur
les 3 dimensions :

σ̂(x, y, z) = F−1
3D [A(kx, ky, kz)] (2.48)

La reconstruction de l’image peut se faire de manière ultra rapide à l’aide d’une transfor-
mation de Fourier rapide (Fast Fourier Transform, FFT ) [5]. Cependant, l’utilisation efficace
de cet algorithme requiert un échantillonnage à pas régulier de l’espace des fréquences spatiales
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(kx, ky, kz). En raison de la relation non linéaire de l’équation 2.43, la répartition des échan-
tillons n’est pas régulière, par conséquent une interpolation linéaire doit être appliquée à la
matrice A(kx, ky, kz) afin de faire coïncider ses valeurs discrètes sur une grille d’échantillonnage
régulière [27]. Cet algorithme est généralement connu sous le nom de Range Migration Algorithm
(RMA) et une bonne description des méthodes d’interpolation de Stolt et des conditions à res-
pecter est donnée dans la référence [28]. L’avantage de cet algorithme réside en la possibilité
d’exploiter la robustesse et la rapidité de la transformée de Fourier rapide. Pour résumer, les
différentes étapes de cet algorithme sont présentées sur le diagramme de la figure 2.15.

Données MIMO enregistrées

FFT spatiale 4-D

Filtrage

Interpolation, transformation 5-D à 3-D

iFFT 3-D

Image de la cible

A(xT , yT , xR, yR, f)

A(kxT , kyT , kxR, kyR, k)

A(kxT , kyT , kxR, kyR, k)

A(kx, ky, kz)

σ̂(x, y, z)

Figure 2.15 – Diagramme de l’algorithme RMA

2.7 Mise en œuvre expérimentale d’un banc de mesure Radar
MIMO

Afin de valider toute la partie théorique présentée dans les paragraphes précédents, un banc
de mesure a été mis en œuvre et ce paragraphe présente les résultats obtenus.

2.7.1 Présentation du banc de mesure

Le synoptique du montage est présenté par la figure 2.16. Une matrice de commutation 4 vers
16 est utilisée pour l’adressage des différentes antennes. Cette matrice est reliée à un analyseur de
réseau vectoriel (ZVL Rohde & Schwarz) qui permet de mesurer la matrice complète des données
A. Ces deux équipements sont pilotés par un ordinateur via Matlab. Les antennes utilisées sont
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des Vivaldi ultra-large bande [21]. Elles sont fixées sur un support en styrodur (matériau isolant
thermique et transparent au rayonnement électromagnétique).

ARV

Matrice 

de commutation

Tx/Rx
Cibles

Switch Ethernet

Figure 2.16 – Synoptique et photographie du banc de mesure.

2.7.2 Technique d’étalonnage

L’information nécessaire à la reconstruction de l’image étant la phase liée au temps de retard
τcible (dû au trajet émetteur-cible-récepteur), il s’avère nécessaire de calibrer le banc pour éviter
toute mauvaise estimation de la position de la cible. La figure 2.17 présente les différents retards
qui peuvent conduire à une erreur de phase pendant la mesure.

Cible

τcible
τcant

Plan d’étalonnage

τm

τTiτRj

τT1

τR1

ZVL

Pc+Matlab Switch
Ethernet

Matrice de
commutation

Réseau de
réception Réseau

d’émission

a1i

bij

Figure 2.17 – Modèle d’erreurs du banc de mesure
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Les retards dûs aux câbles de connexion sont notés τT1, τT i,τR1, τRj . Le retard dû à la
matrice est noté τm. Partant de cette notation, si a1 désigne l’onde incidente provenant de
l’ARV (identique quelque soit l’antenne adressée), et b2ij l’onde reçue après avoir traversé le
iieme câble d’émission et jieme câble de réception, le coefficient de transmission Γij (dans le plan
d’étalonnage) est donné par l’équation suivante :

Γij =
b2ij
a1

= αT1 × αT i × αm × αRj × αR1 × e−i2π.f(τT1+τTi+τm+τRj+τR1). (2.49)

Avec αT1, αR1, et αij respectivement les atténuations des câbles de connexion Tx/Rx de
l’ARV/Matrice et Matrice/Antennes et αm les pertes de la matrice.

Pour minimiser les pertes et erreurs de déphasage liées aux câblages et à la matrice de
commutation, une caractérisation des données liées au matériel (Amateriel) est faite en mesurant
les fonctions de transfert de chaque couple émetteur/récepteur dans le plan d’étalonnage. En
pratique, les données réellement mesurées Amesure en présence de la cible dépendent à la fois du
couplage entre antennes (Acouplage) et de la cible (Acible) :

Amesure = Acible + Acouplage (2.50)

Acouplage est mesurée à vide, c’est-à-dire en l’absence de la cible. Finalement, la matrice de
données liées à la cible est calculée comme suit [29] :

Acible =
Amesure −Acouplage

Amateriel
(2.51)

Cette matrice contient les informations nécessaires à la reconstruction d’images au moyen
d’algorithmes d’imagerie tels présentés précédemment.

2.7.3 Architecture du réseau d’antennes

2.7.3.1 Réseau d’antennes uniformément espacées

Un premier réseau monostatique constitué de M = N = 4 émetteurs/récepteurs espacés de
dT = dR = d = 0, 7×λc = 4, 35 cm a été mis en place comme le montre la figure 2.18. La bande
de fréquence est de 3-6 GHz. Deux cylindres métalliques à SER isotrope dans le plan azimutal
ont été placés aux points de coordonnées (-1,22 m ; 2,4 m) et (0,58 m ; 3,3 m). Les données sont
mesurées séquentiellement par le biais de la matrice de commutation.

Il convient de noter que l’objectif de ce paragraphe est de mener une étude comparative
dans le cas où le réseau de la figure 2.18 est utilisé en configuration SAR, SIMO ou MIMO. Par
conséquent, à partir de la matrice Acible mesurée, les données du SAR et SIMO correspondent
respectivement à la diagonal et à la ligne centrale, tandis que pour le cas MIMO, tous les éléments
de la matrice sont pris en compte (cf paragraphe 2.3).

La figure 2.19 présente les images reconstruites en appliquant l’algorithme de formation
de faisceau numérique pour chacun des cas (SAR, SIMO et MIMO). Les cartographies ont
été tracées avec une dynamique de 15 dB, et le cas MIMO corrobore la théorie développée.
Il présente le meilleur compromis résolution/lobes secondaires. La résolution angulaire est
équivalente à celle du SAR de l’ordre de 13◦ avec une dynamique de 15 dB. Le SIMO présente
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(a) (b)

Figure 2.18 – (a) Réseau d’antennes 4×4 (Tx/Rx) à espacements identiques , (b) photographie
du scénario radar.

Figure 2.19 – Images reconstruites des deux cylindres métalliques avec un réseau d’antennes
4× 4 utilisé en configuration SAR, SIMO, et MIMO. Le plan de coupe au temps de focalisation
est tracé pour la cible placée à R=2,4m.

une résolution angulaire de 24◦ avec un rapport lobe principal à lobe secondaire de l’ordre de
15 dB, tandis que celui du SAR n’est que de 6 dB. Cette faible dynamique dans le cas du SAR
est due à la présence du lobe de réseau qui donne l’illusion d’une cible fantôme. Pour se rendre
compte de l’influence de cette dynamique sur l’image reconstruite (dans le cas du SAR), le
même réseau est utilisé pour détecter une bille métallique de diamètre 1 cm placée en face à
environ 1m comme le montre la figure 2.20.

Les différentes images reconstruites sont présentées sur la figure 2.21 avec une dynamique
de 15 dB. Comme prédit, l’image SAR fait apparaître deux cibles avec une augmentation du
niveau des lobes secondaires. Cette augmentation se constate également dans le cas du SIMO.
Le MIMO quant à lui permet un meilleur rendu de l’image avec un niveau des lobes secondaires
relativement bas. Cela s’explique par la présence d’éléments redondants dans le réseau virtuel
créé (cf paragraphe 2.4, Exemple 1) favorisant une pondération en amplitude du facteur de réseau
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Figure 2.20 – Photographie d’une bille de diamètre 1 cm placée à 1m en face du réseau.

équivalent.

Figure 2.21 – Images reconstruites de la bille placée à 1m du réseau.

En conclusion, à nombre d’antennes identique, le Radar MIMO offre une meilleure résolution
comparé au Radar SIMO et une meilleure dynamique comparée au Radar SAR. De plus, comme
démontré dans la partie théorique, la résolution du MIMO peut être améliorée sans avoir à aug-
menter le nombre d’antennes et ce, grâce à l’optimisation des pas dT et dR des réseaux d’émission
et de réception. Le paragraphe suivant présente donc un exemple justificatif en comparant deux
réseaux à nombre d’éléments identiques.

2.7.3.2 Réseau d’antennes espacées de manière non uniforme

Afin de mettre en évidence l’amélioration de la résolution sans avoir à augmenter le nombre
d’antennes, ce paragraphe présente une comparaison entre deux réseaux constitués du même

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie microonde active et passive Page 94



Chapitre 2 : Radar MIMO (Multiple-Input, Multiple-Output) : concepts et avantages

nombre d’éléments. Le premier réseau étant celui utilisé dans le paragraphe précédent. Dans le
second cas, le réseau d’émission est constitué de deux sous-réseaux espacés de 4×λc avec un pas
de sous-réseau de dT = 0, 7 × λc, tandis que le réseau de réception est constitué de 4 antennes
espacées de dR = 0, 7 × λc. La bande de fréquence reste identique (3-6 GHz). Pour les deux
scénarios, la bille de diamètre 1 cm est placée à 1m en face du réseau comme le montre la figure
2.22. Les images de la bille ont été reconstruites en appliquant l’algorithme de formation de
faisceau numérique pour les deux cas. La résolution a été améliorée d’un facteur 2 passant de 13◦

(pour le réseau uniforme) à 6◦ (pour le réseau non-uniforme). De plus pour une même dynamique
d’affichage de 15 dB, aucun lobe secondaire n’est apparent malgré l’espacement des antennes
d’émission. Le Radar MIMO permet donc d’améliorer la résolution sans avoir à augmenter le
nombre d’antennes et sans dégrader la dynamique de l’image. En d’autres termes, pour une même
résolution d’image, le Radar MIMO permet de réduire considérablement le nombre d’antennes
nécessaires dans le cas des Radars classiques.

Réseau uniforme Réseau non uniforme

cible

Cartographie réseau uniforme Cartographie réseau non uniforme
Réseau uniforme
Réseau non uniforme

Figure 2.22 – Photographies et images reconstruites avec les réseaux d’antennes espacées de
manière uniforme et non uniforme.

2.7.3.3 Réseau d’antennes 2D

Pour une reconstruction d’images en condition de champ proche, un réseau d’antennes 2D
en croix a été mis en place. Ce réseau est constitué de 4 éléments en émission et 4 en réception
comme le montre la figure 2.23. Le synoptique de la mesure reste identique à celui présenté
dans les paragraphes précédents et l’algorithme RMA (présenté dans le paragraphe 2.6.2.2) est
appliqué pour la reconstruction de l’image. Les pas inter-éléments sont fixés à dT = dR = 1×λc.
Les mesures sont effectuées dans la bande 3-6 GHz et la dimensions du réseau physique est de
19,20 cm suivant les axes x et y.

La figure 2.23 montre la photographie de deux billes de diamètre 1 cm placées à une distance
R = 0,5 m en face du réseau. En tenant compte des paramètres précités, la résolution suivant
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(a) (b) (c)

Figure 2.23 – (a) Photographie de deux billes métalliques de diamètre 1 cm placées à 0,5m en
face du réseau 2D. (b) Image 3D reconstruite à partir de l’algorithme RMA et (c) le plan de
coupe à la distance d’imagerie.

l’axe de propagation z est donnée par la relation :

δz ' c/2∆f = 5cm (2.52)

où ∆f représente la bande de fréquence utilisée, et c la célérité de le l’onde électromagnétique.
Les résolutions spatiales suivant les axes x et y sont données respectivement par les relations :

δx ' Rλc/Lx = 17, 36cm (2.53)

δy ' Rλc/Ly = 17, 36cm (2.54)

2.8 Conclusion

Ce chapitre a permis de présenter les principaux avantages du Radar MIMO comparé aux
Radars classiques. Il a été démontré qu’à nombre d’antennes équivalent, le Radar MIMO offre
une meilleure résolution comparée au SIMO et une meilleure dynamique comparée au SAR. De
plus, la notion de réseau virtuel créé par convolution des distributions spatiales des réseaux
d’émission et de réception dans le cas du MIMO, permet d’améliorer la résolution sans avoir
à augmenter le nombre d’antennes. Dès lors, pour une résolution d’image SIMO donnée, le
Radar MIMO permet une réduction drastique du nombre d’antennes nécessaires sans dégrader les
performances de l’image. Ces caractéristiques ont été justifiées par la mise en œuvre de différents
bancs de mesure dans la bande 3-6 GHz à l’aide d’une matrice à commutation mécanique. Les
premières perspectives consisteront à mettre en œuvre un banc de mesure temporelle basé sur
une acquisition simultanée des signaux. Cela est rendu possible grâce à l’utilisation de formes
d’ondes orthogonales. Le chapitre suivant présente donc des méthodes de génération de formes
d’ondes orthogonales facilitant la mesure simultanée des données MIMO.
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3.1 Introduction

L’intérêt du Radar MIMO repose sur sa capacité à réduire le nombre d’éléments d’un
Radar à réseau d’antennes phasé et sur la flexibilité de formation de faisceau numérique [1, 2].
Cela est rendu possible grâce à la mesure des données A liées à toutes les interactions entre
les émetteurs, la cible et les récepteurs. Cette mesure peut être réalisée séquentiellement par
le biais d’un commutateur connecté aux antennes du réseau. Les signaux enregistrés sont
traités conjointement pour la reconstruction d’images [5, 6]. Il est clair que cette méthode
d’acquisition est moins coûteuse, néanmoins le temps de commutation peut s’avérer limitant
pour des applications temps réel. Des architectures à réseau d’antennes commuté ultra-rapide
sont également proposées dans la littérature afin d’optimiser le temps d’acquisition et de
rafraîchissement d’images. C’est le cas du Radar multistatique développé par le Laboratoire
MIT Lincoln [5]. Ce système fonctionne dans la bande 24-30 GHz avec 480 antennes d’émission
et 480 antennes de réception. Une technique d’imagerie rapide et novatrice est implémentée
pour favoriser la reconstruction d’images 3D avec une fréquence d’affichage d’images de
10 Hz. L’objectif des auteurs était de proposer un système d’imagerie microonde (dédié à la
sécurité) qui soit à la fois haute résolution et temps réel avec une architecture matérielle rentable.

Porté par le même objectif, ce chapitre présente des méthodes d’acquisition "simultanée" des
données nécessaires à la reconstruction d’images. Ces méthodes nécessitent l’émission de formes
d’ondes orthogonales afin de faciliter le traitement a postériori. C’est pourquoi dans un premier
temps, il sera mis en œuvre un banc de mesure Radar MIMO utilisant des signaux à saut de
fréquence. Ce type de signaux présentent de bonnes propriétés d’orthogonalité, toutefois la mise
en œuvre pratique nécessite autant de voies RF que d’antennes du réseau. Cela a pour consé-
quence directe la complexité et le coût élevé de l’architecture matérielle dans le cas d’un réseau
MIMO constitué d’un grand nombre d’éléments. Dès lors, une architecture permettant le sondage
simultané du canal MIMO avec un nombre de voies RF réduit sera présentée dans un deuxième
temps. Le principe repose sur l’utilisation d’un codeur analogique passif à diversité fréquentielle
dont les fonctions de transfert sont intrinsèquement décorrélées. La première utilisation de ce
type de composant au sein de l’équipe était destinée à la réalisation d’une formation de faisceau
par retournement temporel [6]. Il a été par la suite appliqué à l’imagerie microonde dans le cadre
de la thèse de T. Fromentèze [7, 8]. Ce chapitre associe ce type de codeur au concept MIMO.
Dans ce contexte, une seule forme d’onde est générée à l’entrée du composant et l’orthogonalité
des signaux émis est assurée par ses fonctions de transfert. Ainsi, chaque antenne d’émission peut
être adressée de manière indépendante à partir d’un signal unique émis, conduisant à la réduction
du nombre de voies RF d’émission. De plus, il est possible d’appliquer ce composant à l’archi-
tecture de réception. Dans ce cas, les signaux reçus sont codés par les fonctions de transfert du
composant et transmis via un nombre de voies RF de réception réduit. Par conséquent, comparé
à une architecture Radar MIMO conventionnelle (M voies RF pour M antennes), le concept
développé dans ce chapitre permet une acquisition simultanée avec une architecture matérielle
rentable.
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3.2 Conditions de mesure simultanée des données MIMO

Soit à considérer la scène de la figure 3.1. Les signaux émis par l’antenne m ∈ [1, 2, ...,M ]

et reçu par l’antenne n ∈ [1, 2, ..., N ] sont respectivement notés Sm(f) et Zn(f). De ce fait, en
l’absence totale de bruit, le signal mesuré par l’antenne n pour un échantillon fréquentiel est
donné par l’équation suivante :

Zn(f) =

M∑
m=1

An,m(f)Sm(f) (3.1)
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Figure 3.1 – Illustration du Radar MIMO à acquisition simultanée.

avec An,m représente les données dues à l’interaction entre l’émetteur m, la cible et le récep-
teur n. Pour rappel, An,m est définie par l’équation 3.2.

An,m =

∫
r

e−ik|rTm−r|

4π|rTm − r|
σ(r)

e−ik|rRn−r|

4π|rRn − r|
dr (3.2)

rTm, rRn et r désignent respectivement les positions des antennes d’émission, de réception
et de la cible. L’équation 3.1 peut être généralisée pour tous les signaux reçus sous une forme
matricielle comme suit :

Z = AS (3.3)

où Z = [Z1(f), Z2(f), ..., ZN (f)]T est le vecteur des signaux reçus, S =

[S1(f), S2(f), ..., SM (f)]T le vecteur des signaux émis et A la matrice N ×M des données néces-
saires à la reconstruction d’images. L’opérateur (.)T désigne la transposée. À partir des signaux
mesurés, il convient d’appliquer des filtres adaptés pour estimer la matrice A. Cette opération
est réalisée par le biais de l’équation suivante :

Â = ZS†

= A SS†︸︷︷︸
L

(3.4)
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Avec (.)† l’opérateur transposée conjuguée de l’argument (.). Si les signaux émis sont
orthogonaux, alors le terme L = SS† tend vers une matrice identité lorsqu’il est sommé sur
toute la bande passante. Dans ce cas, la solution définie par l’équation 3.4 admet un maximum
de vraisemblance conduisant à une bonne estimation de la matrice du canal MIMO Â ≈ A.
À contrario, si les signaux sont fortement corrélés, l’estimation de la matrice du canal est
biaisée. Il en résulte que la mise en œuvre d’un Radar MIMO à sondage simultané nécessite
l’utilisation de formes d’ondes orthogonales. À l’évidence, la conception de signaux parfaitement
décorrélés n’est pas une tâche aisée. Néanmoins, de nombreux articles ont été publiés sur
cette thématique [9, 10, 11, 12, 13, 14, 15, 16], et seules quelques-uns effectuent des études
comparatives [17, 18, 19]. La conception des formes d’ondes orthogonales n’étant pas le but
recherché de ce chapitre, le paragraphe suivant se base sur des signaux à saut de fréquence ayant
des propriétés d’orthogonalité satisfaisantes pour illustrer le concept qui sera présenté.

3.3 Modèle d’un signal à saut de fréquence

Les signaux à saut de fréquence ont été empruntés des systèmes de télécommunications
numériques grâce à leur efficacité à minimiser les interférences entre canaux d’utilisateurs [20].
Par définition, un signal à saut de fréquence de longueur T seconde est un train de Nc impulsions
de durée égale Tc modulées en fréquence fq autour d’une fréquence porteuse f0. La fréquence
de modulation varie de manière aléatoire. La variation de la fréquence est déterminée via une
séquence de nombres entiers c(q) (q ∈ [1, 2, ..., Nc]) appelée opérateur de placement, ou séquence
de saut [21]. La fréquence fq peut s’écrire sous la forme suivante :

fq = c(q).
∆f

Nc
(3.5)

et le signal modulé est donné par l’équation 3.6 :

s(t) =

Nc−1∑
q=0

exp(j2π(f0 + fq)t)u(t− qTc) (3.6)

où :

u(t) =

1, si 0 < t < Tc.

0, sinon.
(3.7)

et c(q) est le qième élément du code, Nc représente le nombre de fréquences porteuses et Tc
la durée du symbole calculée à partir de la bande totale disponible ∆f du signal :

Tc =
1

δf
=
Nc

∆f
(3.8)

En utilisant la même bande de fréquence ∆f pour chacune des antennes, la décorrélation des
signaux peut être obtenue si chaque signal est modulé par une fréquence différente des autres
signaux à un instant donné. Le paragraphe suivant présente les métriques permettant d’évaluer
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les propriétés d’orthogonalité des codes et/ou signaux.

3.4 Métriques d’orthogonalité

3.4.1 Coefficient de corrélation de Pearson

La fonction de corrélation entre les signaux émis par deux antennes (i, j) (par exemple si(t)
et sj(t), (i, j) ∈ [1, 2, ...,M ]) est donnée par l’équation 3.9 :

rij(t) = si(t)⊗ sj(t)

=

∞∫
−∞

si(t).s
∗
j (t− τ)dt

(3.9)

où (.)∗ désigne le complexe conjugué de l’argument (.). D’une part, pour une bande passante
infinie, la fonction de corrélation rij(t) doit tendre vers une distribution de Dirac δ(t) (∀i = j).
D’autre part, si si(t) et s∗j (t) sont orthogonaux alors rij(t) ≈ 0 (∀i 6= j). Par conséquent, les
codes de déplacement doivent respecter les conditions décrites par l’équation 3.10 [22] :

2×Nc−1∑
q=0

ci,qc
∗
j,q = 1, si i = j.

2×Nc−1∑
q=0

ci,qc
∗
j,q = 0, sinon.

(3.10)

Une métrique importante permettant d’évaluer le degré de corrélation entre les signaux émis
est le coefficient de corrélation de Pearson (Pearson Correlation Coefficient, PCC ) [23, 24] donné
par l’équation suivante :

ρ(i, j) =
cov[si(t)sj(t)]

σiσj
(3.11)

où cov[si(t)sj(t)] est la covariance des signaux si(t) et sj(t). Les notations σi et σj utilisées
dans cette équation désignent les déviations standards des signaux d’antennes i et j. Le PCC
donne une indication sur la relation linéaire entre les signaux, dès lors si ρ(i, j) ≈ 0, si(t) et sj(t)
sont dits orthogonaux ou décorrélés. Cependant si ρ(i, j) ≈ 1, alors ils sont fortement corrélés.

3.4.2 Conditionnement de la matrice des signaux émis

Une autre métrique à considérer est le conditionnement de la matrice des signaux. Ce para-
mètre permet d’évaluer l’impact des erreurs de mesure sur l’estimation de la matrice du canal
MIMO. Soit à considérer le scénario décrit sur la figure 3.1 avec un modèle des signaux mesurés
défini comme suit :

Z = AS + ñ (3.12)

Avec ñ un bruit additif de distribution gaussienne et de même dimension que Z. L’objectif
est d’estimer la matrice du canal à partir des signaux reçus. Cela peut se faire en multipliant les
signaux reçus par le pseudo-inverse S+ = (SS†)−1S† de S comme indiqué dans l’équation 3.13.
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Â = ZS+ + ñS+

= ASS+ + ñS+
(3.13)

Il apparaît évident qu’une perturbation du signal mesuré impacte inévitablement l’estimation
des données MIMO. Le conditionnement permet d’évaluer la vitesse de fluctuation de la solution
Â lorsque le signal mesuré Z est perturbé. Ainsi, en considérant l’erreur ñ du signal mesuré qui
conduit à une erreur ñS+ de la matrice estimée, le ratio des signaux à bruit relatif est donnée
par [25] :

ERR =

(
||ñS+||
||ZS+||

)
(
||ñ||
||Z||

) =

( ||ñS+||
||ñ||

)( ||Z||
||ZS+||

)
(3.14)

Pour les valeurs non-nulles de Z et ñ, l’erreur maximale est bornée par le produit des normes
des deux termes :

ERRmax = max(ñ,Z 6=0)

( ||ñS+||
||ñ||

)( ||Z||
||ZS+||

)
=

(
max(ñ 6=0)

||ñS+||
||ñ||

)(
max(Z 6=0)

||Z||
||ZS+||

)
=

(
max(ñ 6=0)

||ñS+||
||ñ||

)(
max(∀v 6=0)

||vS||
||v||

)
= ||S+||.||S||

(3.15)

Finalement le conditionnement κ(S) traduisant l’erreur maximale peut être borné par :

κ(S) = ||s+||.||s|| ≥ ||s+s|| = 1 (3.16)

D’une part, si κ(S)� 1, la matrice des signaux émis est dite mal conditionnée et une erreur
de mesure ñ, aussi minime soit-elle, conduit à une dégradation rapide de la solution donnée par
l’équation 3.13. D’autre part, si κ(S) ≈ 1, une légère erreur dans la matrice des signaux reçus,
ne produira pas de fortes variations des données estimées. D’un point de vue mathématique,
le conditionnement d’une matrice est calculé à partir de ses valeurs singulières. Par exemple,
la décomposition en valeurs singulières et vecteurs singuliers de S (pour tous les échantillons
fréquentiels) [26] permet d’établir la relation suivante :

S = UΣV T (3.17)

où U et V sont les vecteurs singuliers respectivement à gauche et à droite, Σ la matrice
diagonale contenant les valeurs singulières telles que :

Σ = diag(Σ1,Σ2, . . . ,ΣP ) (3.18)

avec P = min(M,Nf ), M et Nf étant respectivement le nombre d’antennes et d’échantillons
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fréquentiels. Le conditionnement est défini comme étant le rapport entre la valeur singulière
maximale et minimale :

κ(S) =
Σmax

Σmin
(3.19)

Dans la suite, les signaux utilisés dans le cadre du Radar MIMO à acquisition simultanée
doivent respecter les critères d’orthogonalité et la matrice de ces signaux doit être bien condi-
tionnée. Cela permet de garantir une facilité de traitement et une stabilité des fonctions de
transfert estimées. Le paragraphe suivant présente une méthode de génération de signaux à saut
de fréquence respectant ces critères.

3.5 Génération de signaux orthogonaux à saut de fréquence

Le respect des critères d’orthogonalité présentés dans le paragraphe précédent imposent l’uti-
lisation de séquences de sauts ayant des propriétés statistiques proches de celles d’un bruit gaus-
sien. Les séquences PN (Pseudo-noise) en sont un exemple et ce paragraphe décrit brièvement
les étapes de construction de signaux à saut de fréquence basés sur ce types de codes.

3.5.1 Génération de codes Pseudo-aléatoires

Les séquences PN (Pseudo-Noise) sont générées par des registres à décalage et la longueur
des codes dépend du nombre de bits. À titre d’exemple, les séquences de Gold sont obtenues
à partir de deux registres caractérisés par des polynômes générateurs G1 = 1 + x3 + x10 et
G2 = 1 + x2 + x3 + x6 + x8 + x9 + x10. Ces registres sont constitués de 10 bits et la sortie de
G1 correspond au bit N°10, tandis que celle de G2 correspond à une addition binaire de deux
bits choisis aléatoirement comme le montre la figure 3.2. Ainsi, la variation de la sortie de G2

permet de générer des séquences orthogonales. Ce type de codes est utilisé dans les systèmes de
télécommunications (CDMA) et de navigation (GPS) [20, 22]. Dans le paragraphe suivant, ces
séquences sont utilisées pour générer des signaux à saut de fréquence pour des applications de
Radar MIMO.

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

+

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

+

+

+
G2

G1

0110....010

Figure 3.2 – Schéma illustratif d’un générateur de codes de Gold.
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3.5.2 Étapes de construction des signaux à saut de fréquence

Soit à générer une matrice de séquences de saut C permettant de générer M signaux à
saut de Nc fréquences. La première étape consiste à déterminer le nombre de bits n nécessaire
pour coder les Nc fréquences. Le code binaire à générer pour une antenne est donc de longueur
n×Nc sachant que la longueur maximale est de 1024. Pour chaque antenne, deux bits différents
sont choisis et additionnés pour constituer la sortie du polynôme G2 [22]. La séquence binaire
obtenue est ensuite subdivisée en des blocs de n bits et convertie en décimale. Finalement l’ordre
de génération des signaux à saut de fréquence peut être résumée comme suit :

1. Déterminer le nombre de fréquences porteuses nécessaireNc, la bande de fréquence disponible
∆f et le nombre d’antennes M à adresser.

2. Déterminer le nombre de bits requis pour coder les Nc fréquences.

3. Générer en premier lieu la matrice de codes binaires [C]M×nNc . Subdiviser chaque ligne de
cette matrice en Nc blocs de n bits et les convertir en nombres entiers modulo-Nc.

4. Les lignes et colonnes de la matrice des codes peuvent être optimisées conjointement comme
décrit par l’équation 3.20. Il est important de noter que l’algorithme d’optimisation a été
développé au sein du laboratoire afin d’optimiser l’orthogonalité des codes générés.

minimize |c(i, :) = c(j, :)|
minimize |c(:, q) = c(:, q′)|

{i, j} ∈ {1, 2, . . . ,M} i 6= j

{q, q′} ∈ {1, 2, . . . , Nc} q 6= q′

(3.20)

5. Finalement, le signal à saut de fréquences (pour une antenne m) est obtenu en associant
chacun des codes à une fréquence.

sm(t) =

Nc−1∑
q=0

exp(j2π(f0 + cm,q
∆f

Nc
)t)u(t− qTc) (3.21)

À titre d’exemple, une matrice de codes [C]30×64 est générée sous Matlab en considérant
les caractéristiques données dans le tableau 3.1. Ces codes sont appliqués au modèle du signal
donné par l’équation 3.21. Les coefficients de corrélation tracés sur la figure 3.3 prouvent que les
signaux générés présentent de bonnes propriétés d’orthogonalité. De plus, le conditionnement est
égal à 1, ce qui permet de déduire une faible propagation d’erreurs et donc une stabilité de la
solution Â. Le paragraphe suivant donne un exemple d’application de ces formes d’ondes dans
un contexte d’imagerie Radar MIMO.

Bande passante ∆f 1 GHz Largeur spectrale d’un symbole δf 15,6 MHz
Nombre de fréquences Nc 64 Fréquence d’échantillonnage 12 Gsa/s
Nombre d’antennes M 30 Fréquence porteuse f0 3 GHz

Tableau 3.1 – Exemple de spécifications des signaux à saut de fréquence.
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Figure 3.3 – Coefficients de corrélation de Pearson (PCC) pour 30 signaux à saut de fréquences.

3.5.3 Application dans un contexte MIMO

Ce paragraphe donne un exemple d’application des signaux à saut de fréquence à un scénario
radar constitué d’un réseau de M = N = 4 (émetteurs/récepteurs) antennes espacées de dT =

dR = 0, 7λc, avec λc la longueur d’onde centrale dans la bande 2,5 - 3,5 GHz. La cible est
supposée ponctuelle à SER isotrope et placée à une distance R = 3 m par rapport au réseau
comme le montre la figure 3.4. Les signaux émis sont des signaux à saut de fréquences décrits
précédemment. Le but du post-traitement est d’estimer la position de la cible en azimut et en
distance. Cela passe tout d’abord par une première estimation de la matrice du canal qui peut
être calculée à l’aide de filtres adaptés ou par à une inversion matricielle (voir les équations 3.4
et 3.13).

Tx/Rx 1

Tx/Rx 2

Tx/Rx 3

Tx/Rx 4

𝑅 = 3𝑚

0,7𝜆

Figure 3.4 – Scénario radar MIMO avec des signaux à saut de fréquence.

L’image est reconstruite par le biais de l’algorithme de formation de faisceau introduit au
chapitre précédent. La figure 3.5 montre une comparaison des images reconstruites dans le cas
où le même réseau est utilisé en configuration SAR, SIMO et MIMO. Dans les deux premiers
cas, les signaux émis sont supposés cohérents tandis que ceux du MIMO sont générés en suivant
les étapes décrites au paragraphe précédent.

Les résultats de simulation montrent que le Radar MIMO offre le meilleur compromis réso-
lution/dynamique (10, 4°/13 dB), ce qui confirme l’étude réalisée dans le chapitre précédent. En
outre, les signaux émis par dans le cas du MIMO sont incohérents, cela offre un double avantage :
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Figure 3.5 – Cartographies radars obtenues par formation de faisceaux numérique et plan de
coupe à la distance de focalisation (R=3m) pour le SIMO (verte), le SAR (bleue) et le MIMO
(rouge).

d’une part la facilité de mesure de toutes les interactions Tx/Rx, et d’autre part l’illumination
instantanée d’une grande zone observable (voir la figure 3.6). Néanmoins ces caractéristiques
du MIMO sont obtenues au détriment de la directivité. Cela dit, à puissance émise équivalente,
le Radar MIMO subit une dégradation du rapport signal à bruit comparé aux Radars SAR et
SIMO (basés sur des réseaux d’antennes phasés). L’étude menée au paragraphe suivant permet
de confirmer cette affirmation.

Générateur de 

signaux à saut 

de fréquence

 1s t

 2s t

 Ms t

Faisceaux non-cohérents,

illumination instantanée de la scène

Z
o
n

e éclairée

  1

1

js t e 

  2

1

js t e 

 1
Mjs t e 

Faisceaux cohérents, meilleure directivité, 

nécessite un balayage du faisceau pour 

illuminer toute la scène à imager

Z
o

n
e éclairée

(a) Réseau d’antennes phasé
(b) Réseau d’antennes MIMO

Figure 3.6 – Illustration de la zone éclairée instantanément par (a) un Radar à réseau d’antennes
phasé, et (b) un Radar MIMO.
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3.5.4 Comparaison du SNR des Radars SAR, SIMO et MIMO

Ce paragraphe présente une étude comparative en termes de SNR du Radar MIMO par
rapport aux Radars classiques. Pour ce faire, le modèle du signal mesuré z(t) est donné par
l’équation 3.22.

z(t) = s(t) + ñ(t) (3.22)

Où s(t) est le signal utile et ñ(t) est le bruit additif de distribution gaussienne et de moyenne
nulle. Le rapport signal à bruit est communément défini comme étant le rapport de la puissance
du signal utile par rapport à celle du bruit. La puissance du signal étant proportionnelle à la
variance, le SNR peut donc être calculé à partir de l’équation 3.23.

SNR =
Var(s(t))

Var(ñ)
(3.23)

Où Var(X) = E[(X − E(X))2] représente la variance de la variable X. Cette formulation
ne peut être utilisée en pratique à partir d’une seule mesure puisque la contribution du bruit
n’est pas connue. Dès lors, il convient d’estimer la puissance du signal utile s(t) par rapport à
celle du bruit ñ(t) à partir d’un signal mesuré z(t). Deux mesures successives d’une même scène
peuvent être réalisées pour quantifier le SNR [27]. À titre d’exemple, les signaux mesurés d’une
même scène à deux instants différents sont donnés par les équations 3.24 et 3.25. Les propriétés
statiques des deux signaux sont supposées égales.

z1(t) = s(t) + ñ1(t) (3.24)

z2(t) = s(t) + ñ2(t) (3.25)

La variance du bruit Var(ñ) peut être estimée à partir de l’équation suivante [28] :

Var[z1(t)− z2(t)] = 2×Var(ñ(t)) (3.26)

Puisque s(t) et ñi(t) (i ∈ [1, 2]) sont décorrélés :

Var(zi(t)) = Var(s(t)) + Var(ñi(t)) (3.27)

où Var(zi(t)) est la variance du signal mesuré i ∈ [1, 2]. Finalement, le rapport signal à bruit
peut être déduit de la manière suivante :

SNR =
Var(zi(t))−Var(ñ(t))

Var(ñ(t))
(3.28)

La figure 3.7 montre les courbes du SNR des Radars SAR, SIMO et MIMO. Ces courbes ont
été tracées en considérant un réseau de M = N = 4 éléments espacés de 0, 7 × λc (voir figure
3.4), la cible est supposée ponctuelle et placée à la distance R = 3 m du réseau. Les résultats
montrent que le SNR du MIMO est inférieur à ceux des Radars SAR et SIMO. Ainsi, à puissance
émise équivalente, le Radar MIMO subit une dégradation du SNR de M fois comparé à celui du
réseau SIMO [29]. Dès lors, pour une comparaison à SNR identique, la puissance émise par le
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Radar MIMO doit être M fois supérieure à la puissance du réseau phasé [30, 31].

Figure 3.7 – Courbe de comparaison du SNR des Radars SAR, SIMO et MIMO.

3.5.5 Validation expérimentale d’un Radar MIMO à sondage simultané

Dans ce paragraphe, un dispositif expérimental est présenté pour valider la mise en œuvre
d’un Radar MIMO à acquisition simultanée. Les différentes étapes sont résumées sur la figure
3.8. Quatre formes d’ondes orthogonales respectant les spécifications présentées dans le Tab.3.1
sont générées sous Matlab et émises au moyen d’un générateur de signaux arbitraires (AWG)
Agilent M8190A 12GSa/s, celui-ci est relié aux antennes émettrices à travers des amplificateurs
de 30 dB de gain. La cible est un cylindre métallique à SER isotrope en azimut et les signaux
réfléchis sont collectés par quatre antennes de réception connectées à un oscilloscope numérique
Agilent DSO90404A 20 GSa/s (quatre voies). Toutes les mesures sont effectuées dans la bande de
2,5-3,5 GHz en chambre anéchoïque. Une première mesure d’étalonnage est faite en connectant
directement la sortie de l’amplificateur à l’entrée de l’oscilloscope. Le couplage des antennes est
minimisé par une soustraction de la mesure à vide. Trois configurations de réseaux d’antennes
ULB Vivaldi constitués de M = N = 4 Tx/Rx ont été mises en place comme le montre la figure
3.9.

s1(t)

s2(t)

s3(t)

s4(t)

. . . . . .

xTm

xRn

. . .

. . .

Cible

Réseau d’émission

Réseau de réception

Signaux orthogonaux

AWG
4 voies

12 Gbps

Synthétiseur
des Fréquences

2,5-3,5Ghz
Nc = 64

Générateur des séquences
de Gold

G1 = 1 + x3 + x10

G2 = 1 + x2 + x3 + x6 + x8 + x9 + x10

Signaux de
référence

Oscilloscope
numérique

4 voies
20 Gbps

Compression
des signaux

Calcul
de la matrice A

Imagerie
MIMO

Affichage
radar

Figure 3.8 – Synoptique du banc de mesure d’un Radar MIMO à sondage simultané.
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(a)

(d)

(b)

(e)(c)

Figure 3.9 – Photographies du banc de mesure Radar MIMO à sondage simultané. (a) Matériels
de génération et de mesure des signaux, (b) cylindre métallique à SER isotrope en azimut, (c)
1er Réseau MIMO à espacement uniforme, (d) 2ieme Réseau MIMO à espacement non uniforme,
(e) 3ieme Réseau MIMO à antennes clairsemées.

3.5.5.1 Reconstruction d’images avec un réseau à espacement uniforme

Dans un premier temps, les réseaux d’émission et de réception sont choisis identiques tels
que dT = dR = 0, 7λc. Une plaque de Styrodur transparente au rayonnement électromagnétique
est utilisée comme support des antennes et des câbles. La cible est placée à une distance de R =
3,5 m en face du réseau. Les signaux reçus sont ensuite traités selon le synoptique décrit sur la
figure 3.8 et les images reconstruites sont présentées sur la figure 3.10.

Figure 3.10 – Images reconstruites pour une configuration SAR, SIMO et MIMO, et plan de
couple à la distance de focalisation R = 3,5m.
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Les résultats expérimentaux permettent de confirmer les propriétés révélées au chapitre pré-
cédent. En effet, le réseau SAR offre une meilleure résolution angulaire (10°) par rapport au
réseau SIMO (18, 6°) mais les lobes de réseau font apparaître des images fantômes comme le
montre la figure 3.10. Le réseau MIMO offre une bonne résolution angulaire (10°) et maintient
le niveau des lobes secondaires inférieures à 10 dB, ce qui explique une image exempte de tâches
en tenant compte de la dynamique d’affichage (10 dB). Il convient de rappeler que le sondage du
canal MIMO est réalisé de manière instantanée grâce à l’émission de signaux orthogonaux. De
plus, en se basant sur la théorie développée dans le chapitre précédent, la résolution du Radar
MIMO peut être améliorée sans augmenter le nombre d’antennes.

3.5.5.2 Reconstruction d’images avec des réseaux d’antennes à espacement non
uniforme

Afin d’améliorer la résolution angulaire du Radar MIMO, deux autres réseaux ont été mis en
œuvre tout en maintenant le même nombre d’antennes en émission et en réception (M = N = 4).
Dans le cas du réseau présenté sur la figure 3.9.d, les antennes d’émission sont subdivisées en deux
sous-réseaux espacés deM×dR, chacun des sous réseaux est constitué de deux antennes distantes
de dT = 0, 7λc. Tandis que le réseau d’émission de la figure 3.9.e est constitué de 4 éléments
espacés de dT = M × dR. Pour ces deux configurations, le réseau de réception reste identique à
celui présenté au paragraphe précédent. Le cylindre métallique est placé à une distance R = 4,5
m en face du Radar, et la figure 3.11 montre les résultats comparatifs pour les trois réseaux. Les
images ont été reconstruites à partir de l’algorithme de formation de faisceau numérique.

(a)

(d)

(b)

(c)

Figure 3.11 – Comparaison de la résolution angulaire de différentes configurations de réseau
ayant le même nombre d’éléments. (a) Image radar du 1er réseau. (b) Image radar du 2nd ré-
seau.(d) Image radar du 3ième réseau. (d) Plan de coupe à la distance de focalisation R = 4,5
m.
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La résolution angulaire est de 10° pour le premier réseau, 8° pour second et 4, 6° pour le
troisième. Les niveaux des lobes secondaires sont maintenus en dessous de 10 dB pour les 3 cas.
Il faut noter que l’ondulation du lobe principal dans le 3ième cas est liée à la distance d’imagerie
par rapport à la taille de l’ouverture. En effet, le champ lointain de ce réseau est à environ 14 m
tandis que la cible est placée à 4,5 m, l’algorithme utilisé n’est donc pas adapté à cette distance.
Afin de justifier cette affirmation, une simulation est faite en considérant les mêmes paramètres
du réseau de la figure 3.9.e. La figure 3.12 montre les plans de coupe des images reconstruites
pour différentes distances R ∈ [3 m,10 m,30 m]. Il est clair que lorsque la cible est placée en
champ lointain du réseau, ces ondulations disparaissent.

Figure 3.12 – Comparaison des plans de coupe pour différentes distances d’imagerie radar
MIMO.

Les dimensions de la chambre anéchoïque ne permettant pas de satisfaire les conditions de
champs lointain, il convient d’utiliser des algorithmes adaptés en champ proche dans le cas du
3ième réseau. Ainsi, pour mettre en évidence la capacité de ce réseau à distinguer des cibles
relativement proches, deux boîtes métalliques et une bouteille d’eau espacées d’environ 20 cm
sont placées à la même distance R = 1,5 m en face du réseau comme le montre la figure 3.13.

Figure 3.13 – Détection de 3 cibles . (a) 2 boîtes métalliques et une bouteille d’eau. (b) Image
radar obtenue en appliquant la backpropagation.

L’image radar obtenue à partir de l’algorithme de backpropagation révèle clairement la capa-
cité du système à distinguer les trois cibles avec seulement quatre émetteurs et quatre récepteurs.
La résolution suivant l’axe horizontale est d’environ 14 cm et peut être prédite analytiquement
à partir de l’équation 3.29 [32] :
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δx = R.
λc

LTx + LRx
(3.29)

Où LTx et LRx représentent respectivement les dimensions des réseaux d’émission et de
réception. Dans ce cas, LTx = 84 cm et LRx = 21 cm, ce qui conduit à une résolution de 15 cm
suivant la direction horizontale. Cette résolution est la même que celle d’un Radar SIMO avec
16 antennes espacées de 0, 7λc , tandis que le Radar MIMO n’en utilise que 8, soit une réduction
du nombre d’antennes d’un facteur 2.

Pour résumer, ce paragraphe a permis de montrer qu’il est possible de sonder simultanément
le canal MIMO à l’aide de signaux orthogonaux. Cependant, la mise en œuvre pratique nécessite
autant de voies RF que d’antennes conduisant à une architecture complexe pour un nombre
important d’éléments rayonnants. Le paragraphe suivant présente une méthode d’acquisition
permettant de réduire le nombre de chaînes RF tout en garantissant la mesure simultanée des
données MIMO.

3.6 Génération passive de signaux orthogonaux à diversité fré-
quentielle

3.6.1 Principe de base

L’architecture présentée dans ce paragraphe requiert une voie RF unique pour alimenter
les M antennes d’émission. Les contraintes du Radar MIMO nécessitant l’émission de signaux
orthogonaux, l’architecture proposée doit également satisfaire ce critère. Cette contrainte peut
être réalisée par le biais d’un codeur analogique entièrement passif dont les fonctions de transfert
sont décorrélés. La figure 3.14 montre un exemple comparatif de l’architecture dans le cas d’un
Radar MIMO tel décrit dans le paragraphe précédent et celle d’un Radar MIMO à voie RF
unique en émission. Dans le premier cas, chacune des antennes est adressée indépendamment
par une voie RF unique. Tandis que dans l’architecture proposée, les antennes d’émission sont
connectées à un codeur passif 1×M ports, favorisant la réduction du nombre de voies RF.
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Figure 3.14 – Comparaison de l’architecture conventionnelle d’un Radar MIMO et celle à voie
RF unique en émission.

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie microonde active et passive Page 116



Chapitre 3 : Techniques de sondage simultané du canal MIMO

SoitX(f) le signal généré à l’entrée du composant dont les fonctions de transfert orthogonales
sont notées Ci (i ∈ [1, 2, ...,M ]). Le signal émis par l’antenne m pour un échantillon fréquentiel
est donné par l’équation 3.30.

Sm(f) = X(f) Cm(f) (3.30)

Cette équation peut être généralisée pour toutes les antennes, ainsi à une fréquence donnée,
le vecteur des signaux émis s’écrit :

S = XC (3.31)

S = [S1(f), S2(f), ..., Sm(f)] et C = [C1(f), C2(f), ..., Cm(f)] sont respectivement les vec-
teurs des signaux émis et des fonctions de transfert du composant. Il faut noter que X est un
scalaire pour un échantillon fréquentiel. En considérant ces notations, le vecteur des signaux
mesurés en l’absence totale de bruit est donné par l’équation 3.32 :

Z = AS (3.32)

Avec A la matrice du canal MIMO contenant les informations nécessaires à la reconstruction
d’images. L’estimation de cette matrice est faite en compensant la contribution du signal généré
X et des fonctions de transfert C du composant en une seule opération décrite par l’équation
suivante :

Â = ZS+ (3.33)

où S+ est le pseudo-inverse du vecteur S calculée par la méthode d’inversion de Tikhonov [26].
L’expression explicite pour un paramètre de régularisation µ est donnée par l’équation suivante :

S+
µ = S†(S†S + µI)−1 (3.34)

avec (.)† l’opérateur transposé conjugué de l’argument (.) et I la matrice identité de taille
M ×M . La matrice du canal estimée peut être réécrite pour chaque échantillon fréquentiel de
la manière suivante :

Â = ZS+
µ

= ASS+
µ

= ALµ

(3.35)

En supposant que le signal généré à l’entrée du composant est une distribution de Dirac,
c’est-à-dire x(t) = δ(t), et que le paramètre de régularisation µ est très grand (µ ≈ ∞), le terme
Lµ = SS+

µ peut être considéré comme la matrice de corrélation des fonctions de transfert du
composant par analogie aux coefficients de corrélation de Pearson (PCC) évoqués précédemment.
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Lµ =


c1 × c+

1µ c1 × c+
2µ . . . c1 × c+

Mµ

c2 × c+
1µ c2 × c+

2µ . . . c2 × c+
Mµ

. . . . . . . . . . . .

cM × c+
1µ cM × c+

2µ . . . cM × c+
Mµ

 (3.36)

À une fréquence donnée, cette matrice n’a pas de signification physique, néanmoins lorsqu’elle
est moyennée sur une grande bande passante, elle doit tendre vers une matrice identité (Lµ ≈
IM×M ) pour faciliter l’estimation optimale de la matrice des données Â ≈ A. Une telle contrainte,
n’est pas réalisable en pratique du fait de la limitation en diversité fréquentielle des composants
microondes. Néanmoins, il est possible d’obtenir une approximation de la matrice identité en
utilisant une cavité surdimensionnée vis-à-vis de la longueur d’onde [33]. Le paragraphe suivant
décrit les caractéristiques essentielles de ce type de composant.

3.6.2 Caractéristiques d’une cavité microonde surdimensionnée

La réponse impulsionnelle d’une cavité surdimensionnée est généralement modélisée par
l’équation suivante [34, 14] :

cm(t) = N (t).e−t/2τrc (3.37)

où :
• N (t) correspond à un bruit déterministe de distribution gaussienne. Ce modèle s’apparente

à celui d’un canal multi-trajet de type Rayleigh ou Rice utilisé pour modéliser les canaux
de propagation des systèmes de télécommunications. En effet, le signal généré à l’entrée
de la cavité subit de multiples réflexions avant d’être transmis au port de sortie. Les
trajets suivis pour différents ports de sortie sont décorrélés, et la richesse des canaux
dépend de la taille de la cavité vis-à-vis la longueur d’onde et de la bande passante
du signal [36]. Ainsi, une cavité surdimensionnée (par rapport à la longueur d’onde),
associée à une large bande passante offre une diversité modale et fréquentielle. Cela contri-
bue à l’amélioration des propriétés d’orthogonalité des fonctions de transfert du composant.

• τrc correspond au temps de décroissance du canal et est lié au facteur de qualité Q à vide
de la cavité par la relation [14] :

τrc =
Q

ω
(3.38)

Pour une cavité remplie d’air, ce facteur de qualité est principalement lié à la conductivité
du matériau utilisé et au nombre de ports d’accès.

Les cavités surdimensionnées supportent en général un grand nombre de modes indépendants
dans une bande passante donnée [37]. En outre, pour optimiser les propriétés d’orthogonalité
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des fonctions de transfert, la diversité spatiale peut être exploitée en disposant de manière
aléatoire des antennes à l’intérieur de la cavité comme le montre la figure 3.15 [38]. L’objectif
d’un tel dispositif est de générer des fronts d’ondes orthogonales répondant aux exigences du
Radar MIMO à acquisition simultanée.

Antennes placées à 

l’intérieur de la cavité

Cavité surdimensionnée

Cible à imager ou détecter

Formes d’ondes 

orthogonales

Port 1

Figure 3.15 – Illustration de la génération passive de formes d’ondes orthogonales à partir d’une
cavité à diversité modale, fréquentielle et spatiale.

En résumé, un signal unique est généré à l’entrée de la cavité surdimensionnée, subit de
multiples réflexions, et est capté par des antennes disposées de manière aléatoire à l’intérieur
du composant. Des formes d’ondes pseudo-orthogonales sont produites à la sortie favorisant le
sondage simultané de la matrice du canal MIMO. Une étape d’apprentissage de ces signaux est
nécessaire pour le traitement a postériori. Un principe analogue appliqué à un spectromètre
infrarouge est présenté dans les références [39, 40]. En effet, l’onde produite par la source est
guidée jusqu’à une cavité désordonnée (guide multimodal) dans laquelle sont placés aléatoire-
ment des récepteurs. La distribution spatiale du champ dans la cavité dépend de la fréquence
et les récepteurs ne mesurent pas la même intensité à deux fréquences espacées de la bande de
cohérence milieu. Ainsi, à partir des fonctions de transfert enregistrées, le spectre de n’importe
quelle onde incidente peut être reconstruit.

Pour valider le principe théorique développé dans ce paragraphe, une cavité métallique de
dimensions 0, 8 × 0, 8 × 1m3 (réalisée pendant la thèse de T. Fromentèze) est utilisée comme
codeur analogique. Cette cavité est surdimensionnée par rapport à la longueur d’onde de travail
(10 cm). Pour optimiser les propriétés de corrélation, des antennes ultra-large bande sont placées
à l’intérieur de la cavité de manière aléatoire comme le montre la figure 3.16.b. Les fonctions de
transfert sont mesurées dans la bande de 2-4 GHz pour 16 voies de sortie (sur les 24 ports au
total) et la figure 3.16.d montre un exemple de fonction de transfert mesurée. La matrice de cor-
rélation présentée sur la figure 3.16.f approxime bien une matrice identité. Cette caractéristique
rend possible l’utilisation de la cavité pour des applications de Radar MIMO à sondage simultané.
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(a)

(e)(d)

(c)(b)

(f)

Figure 3.16 – Exemple de cavité surdimensionnée de forme régulière. (a) Face avant de la cavité
avec 24 ports de sortie. (b) Intérieur de la cavité avec des antennes disposées aléatoirement. (c)
Face arrière de la cavité avec le port unique d’entrée. (d) Exemple de fonction de transfert. (e)
Exemple de réponse impulsionnelle. (f) Coefficients de corrélation de 16 voies de la cavité.

Pour évaluer le conditionnement de la matrice des signaux générés à partir de la cavité sur-
dimensionnée, une simulation est effectuée sous Matlab avec un temps de décroissance de τrc =
500 ns. La figure 3.17 montre l’allure du conditionnement en fonction de la bande passante du
signal. Cette courbe est comparée à celle des signaux à saut de fréquence (FS) pour un nombre
de porteuses fixé à Nc = 32. Les résultats montrent que la matrice des signaux FS est mieux
conditionnée, par conséquent pour un même scénario radar, les signaux FH conduiront à une
meilleure estimation de la matrice du canal et donc un meilleur rendu d’images. Toutefois, le
conditionnement de la matrice des signaux générés avec la cavité est proche de 1, cela permet de
garantir une stabilité des données Â rendant possible l’application du principe au Radar MIMO.
Le paragraphe suivant met en œuvre un banc de mesure permettant de prouver expérimentale-
ment la faisabilité du concept.

Bande passante (GHz)

FS

Figure 3.17 – Comparaison du conditionnement des matrices des signaux à saut de fréquence
(FH) et des signaux à sélectivité fréquentielle (FS) générés au moyen de la cavité [41].
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3.6.3 Validation expérimentale du concept

L’objectif de ce paragraphe est de prouver expérimentalement qu’il est possible de réduire
le nombre de voies RF tout en gardant les mêmes performances qu’un Radar MIMO à sondage
simultané. Pour ce faire, un banc de mesure constitué de 4 antennes d’émission et 4 antennes
de réception est mis en place. Les antennes sont espacées de dT = 1, 4× λc pour le réseau Tx et
dR = 0, 7× λc pour le réseau Rx. Une première mesure est réalisée à l’aide de 4 formes d’ondes
orthogonales à saut de fréquence générées à partir d’un générateur de signaux arbitraires 4 voies
Agilent M8190A 12 GSa/s dans la bande 2,5-3,5 GHz. Par la suite, les antennes d’émission
sont connectées à 4 ports de la cavité comme le montre la figure 3.18.b. Dans les deux cas,
les antennes de réception sont connectées à un oscilloscope Agilent DSO90404A 20 GSa/s (4
voies) et le même traitement est appliqué pour la reconstruction d’images. La figure 3.19 montre
des exemples d’images reconstruites avec l’algorithme de backpropagation, l’une étant celle d’un
cylindre à SER isotrope en azimut et l’autre celle de deux rubans métalliques [41, 42].

(a) (b)

Figure 3.18 – Bancs de mesure Radar MIMO. (a) Architecture conventionnelle de Radar MIMO
avec 4 antennes et 4 voies RF. (b) MIMO à voie RF unique en transmission. Une seule voie est
utilisée pour alimenter les 4 antennes Tx.

Figure 3.19 – Résultats comparatifs des Radars MIMO conventionnels et Radar MIMO à voie
RF unique en émission [41, 42].
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Les résultats montrent que l’architecture proposée permet de reconstruire des images com-
parables à celles d’une architecture conventionnelle de Radar MIMO. La résolution est de 8°

pour les deux cas. Pour le cas du scénario avec la cavité, la dynamique est de 14,27 dB et 12,76
dB pour respectivement le cylindre et les deux rubans métalliques alors que pour l’architecture
MIMO conventionnelle, les dynamiques sont de 16,21 dB et 13,83 dB. L’avantage de l’architec-
ture proposée repose sur sa capacité à sonder simultanément le canal MIMO avec un nombre de
voies RF d’émission réduit et ce, au moyen d’un composant entièrement passif. De plus, il est
possible d’appliquer ce type de composant en réception afin de minimiser également le nombre
de voies RF de réception. Le paragraphe suivant présente une architecture MIMO basée sur la
réduction du nombre de voies RF aussi bien en émission qu’en réception.

3.7 Radar MIMO à voie RF unique en émission et en réception

Ce paragraphe propose une architecture de Radar MIMO nécessitant une seule voie en émis-
sion et en réception. Le principe est basé sur l’utilisation de codeurs analogiques dont les fonctions
de transfert sont orthogonales (par exemple la cavité utilisée précédemment). Ainsi, le compo-
sant connecté au réseau d’antennes d’émission joue le rôle de générateur de formes d’ondes
orthogonales, tandis que celui utilisé en réception joue le rôle de codeur des signaux reçus par les
antennes. Le décodage de ces signaux nécessite donc la connaissance des fonctions de transfert
du composant. La figure 3.20 illustre le principe de base.

RF Tx 1

RF Rx 1

Figure 3.20 – Illustration du Radar MIMO à voie RF unique en émission et en réception.

Dans ces conditions, en supposant que le signal unique émis à l’entrée du composant en
émission est une distribution de Dirac, le signal unique mesuré à la réception est donné (pour un
échantillon fréquentiel) par l’équation suivante :

Z = CRACT (3.39)

Où CT = [CT1(f), CT2(f), ..., CTM (f)] et CR = [CR1(f), CR2(f), ..., CRN (f)]T sont respec-
tivement les vecteurs des fonctions de transfert du codeur d’émission et de réception. La matrice
du canal MIMO peut donc être estimée au moyen de l’équation 3.40.
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Â = CR
+ZC+

T

= CR
+CRACTC+

T

= LTALR

(3.40)

où LT et LR correspondent respectivement aux coefficients de corrélation des fonctions de
transfert des composants en émission et en réception, à condition qu’ils soient moyennés sur une
large bande passante. L’impact de ces coefficients est réduit uniquement si LT et LR sont des
matrices identité. Ces propriétés ne peuvent être approximées qu’avec des cavités surdimension-
nées par rapport à la longueur d’onde [43]. Finalement, l’image de la cible est reconstruite à
partir d’un signal unique mesuré favorisant la réduction drastique du nombre de voies RF.

Exemple d’application du MIMO à voie RF unique en émission et en réception :

Soit à considérer un réseau MIMO de M=8 antennes (4 en émission et 4 en réception).
Les antennes d’émission sont espacés de 0, 7λ tandis que celles en réception sont espacées de
4 × 0, 7λ où λ est la longueur d’onde centrale correspondante à 3 GHz. La bande passante des
signaux émis est de 2 GHz. Ce réseau est utilisé dans un premier temps dans une configuration
conventionnelle de Radar MIMO, c’est-à-dire M=8 antennes et N=8 récepteurs (chaque antenne
est adressée par une voie RF indépendante), les signaux émis sont des signaux à saut de
fréquences avec Nc=128. Dans le second scénario, les antennes sont supposées connectées à un
codeur analogique en émission et en réception avec τrc = 400 ns. Le codeur d’émission permet
de générer les formes d’ondes orthogonales nécessaires au sondage simultané du canal MIMO,
tandis que le codeur en réception permet de coder les signaux reçus vers une voie RF unique.
La figure ci-dessous montre un exemple d’images reconstruites de deux cibles ponctuelles à SER
isotrope. Le plan de coupe est tracé pour la cible placée à R = 5 m. La preuve de faisabilité de
ce principe a été démontrée expérimentalement et publiée dans les références [33, 38].

Figure 3.21 – Images reconstruites de deux cibles ponctuelles à SER isotropes avec une archi-
tecture de Radar MIMO conventionnelle et celle à voie RF unique en émission et en réception.
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3.8 Conclusion

Ce chapitre a permis de présenter des techniques de mesure simultanée des données néces-
saires à la reconstruction d’images. En effet, cette méthode de mesure requiert l’émission de
signaux orthogonaux, c’est pourquoi un premier banc de mesure a été mis en œuvre afin de
valider le principe. Dans ce contexte, des signaux à saut de fréquences basés sur des séquences
de Gold ont été utilisés pour sonder le canal. Toutefois, l’implémentation pratique de ces formes
d’ondes nécessite l’utilisation d’autant de voies RF que d’antennes du réseau d’émission. L’ob-
jectif de la démarche suivie dans ce chapitre était donc de réduire le nombre de voies RF d’une
architecture conventionnelle de Radar MIMO. Pour ce faire, un second banc de mesure a été
mis en œuvre. Le principe de base repose sur l’utilisation d’un codeur analogique passif dont les
fonctions de transfert sont décorrélés. La qualité d’estimation de la matrice du canal étant liée
aux propriétés de corrélation des fonctions de transfert du composant, il était nécessaire d’utiliser
une cavité surdimensionnée par rapport à la longueur d’onde de travail. Il a été prouvé que ce
type de composant permet de générer des formes d’ondes orthogonales pour des applications
MIMO. Ainsi, un signal unique émis à l’entrée de la cavité permet l’adressage de M antennes du
réseau d’émission, favorisant la réduction du nombre de voies RF sans affecter les performances.
Les résultats comparatifs des deux architectures ont permis de valider la faisabilité du concept
proposé. Par la suite, il a également été démontré qu’il est possible d’appliquer ce type de compo-
sant au réseau de réception afin de coder et transmettre via une seule voie RF les signaux reçus
par les antennes. L’estimation de la matrice du canal MIMO est faite au moyen d’un décodage
de ces signaux. Finalement le concept proposé permet de sonder simultanément le canal MIMO
avec une architecture matérielle rentable même pour des réseaux à grande ouverture. Il convient
de rappeler également que les preuves de concept ont été réalisées en bande S, toutefois les appli-
cations concrètes de sécurité nécessitent évidemment une montée en fréquence (par exemple en
bande millimétrique). Cela aura pour avantage d’améliorer la résolution et également de pouvoir
réaliser des cavités de dimensions réalistes.
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3.9 Conclusion générale et perspectives sur l’imagerie microonde
active

L’objectif de cette partie était de présenter des méthodes de sondage simultané du canal
MIMO permettant de réduire le nombre de voies RF des systèmes d’imagerie actifs à haute
résolution sans affecter les performances. Pour ce faire, une première étude comparative a permis
de montrer les apports du Radar MIMO par rapport aux Radars conventionnels de types SIMO
et SAR. En effet, à nombre d’antennes équivalent, le Radar MIMO offre un meilleur compromis
résolution/dynamique grâce au réseau virtuel créé en post-traitement. Concrètement, le réseau
virtuel (en champ lointain) résulte de la convolution spatiale des fonctions de distribution des
réseaux d’émission (Tx) et de Réception (Rx). L’ouverture de ce réseau généralement plus grande
que celles des réseaux physiques (émission et réception), dicte la résolution spatiale du système.
Ainsi, l’optimisation de la configuration des réseaux d’antennes Tx/Rx permet d’améliorer
la résolution sans augmenter le nombre d’antennes. Autrement dit, à résolution identique, le
Radar MIMO permet de réduire considérablement le nombre d’éléments d’un Radar à réseau
d’antennes phasées. Cet avantage est obtenu à partir de la mesure de la matrice du canal MIMO
contenant toutes les réponses impulsionnelles spatiales des trajets émetteurs-cible-récepteurs.
D’une manière pratique, les éléments de cette matrice peuvent être mesurés séquentiellement à
l’aide d’un commutateur connecté au réseau Tx et/ou Rx. Cette méthode d’acquisition a été em-
ployée sur un premier banc de mesure afin de ressortir les principaux avantages du Radar MIMO.

Par ailleurs, pour une acquisition simultanée de la matrice du canal MIMO, les signaux
émis doivent être orthogonaux. Cela offre un gain de temps en termes d’acquisition des signaux
et d’illumination de la zone à imager. Dès lors, une architecture de Radar MIMO à sondage
simultané a été présentée. Le banc de mesure mis en œuvre était basé sur l’émission de signaux
à saut de fréquences pour le sondage du canal MIMO. Néanmoins, l’implémentation pratique
de ce type de signaux requiert un nombre de voies RF identique au nombre d’antennes du
réseau rendant l’architecture matérielle encombrante et coûteuse pour des réseaux à très
grande ouverture. Afin de minimiser le nombre de voies RF tout en gardant le même réseau
d’antennes du Radar MIMO, une architecture compressive a été proposée. Elle repose sur
l’utilisation d’un codeur analogique passif dont les fonctions de transfert sont orthogonales.
L’émission d’un signal unique à l’entrée de ce composant permet d’adresser indépendamment
les antennes Tx avec des signaux décorrélés. Cela conduit à la réduction du nombre de voies
RF nécessaires dans une architecture conventionnelle de Radar MIMO. La validation pratique
de ce concept a été réalisée à l’aide d’une cavité métallique surdimensionnée à diversité modale
et fréquentielle. De plus, pour améliorer les propriétés de corrélation des fonctions de transfert,
des antennes ont été disposées aléatoirement à l’intérieur du composant. Finalement la matrice
du canal MIMO a été mesurée instantanément avec une seule voie d’émission. Les résultats ont
montré que cette architecture permet d’atteindre des performances comparables à celle d’une
architecture conventionnelle. En outre, l’utilisation de ce type de composant en émission et en
réception rend possible le sondage simultané du canal MIMO avec un nombre de chaînes RF
(émetteurs/récepteurs) considérablement réduit.
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Il faut noter que le concept proposé a été validé expérimentalement dans la bande S (2,5-
3,5 GHz) ce qui justifie les dimensions de la cavité (0, 8 × 0, 8 × 1 m3) qui rend le prototype
laboratoire extrêmement encombrant. Dès lors, les perspectives seront de transposer le principe
à plus hautes fréquences, par exemple en bande millimétrique. Cela permettrait de rendre le
système plus compact et adapté à des applications de sécurité nécessitant une bonne résolution.
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4.1 Introduction

Le radiomètre est un système d’imagerie passif permettant de mesurer le signal électro-
magnétique provenant des sources thermiques. Ce type d’instrument a été mis au point dans
sa conception la plus générale par le physicien américain Robert Henry Dicke (1916–1997)
en 1946 pour des observations célestes [1]. Afin de capter le maximum de signal provenant
des corps observés, certaines antennes de radiomètre sont de très grande taille, par exemple
le radiotélescope d’Arecibo a un diamètre de 305m [2]. En outre, les applications en radio-
astronomie requièrent de plus en plus de fortes contraintes de résolution spatiale qui est
elle-même liée à la taille de l’ouverture d’antenne et à la fréquence de fonctionnement. Le
radiomètre fonctionnant dans le domaine des microondes (0,3-300 GHz), les longueurs d’onde
correspondantes sont relativement longues (comparées aux longueurs d’ondes optiques). Ainsi
à longueur d’onde fixée, la résolution ne peut être améliorée que si la taille de l’antenne
est augmentée. Cette solution est très rapidement limitée par les contraintes de réalisation
mécanique. À titre d’exemple, en considérant un radiomètre fonctionnant à 1 GHz (la longueur
d’onde correspondante étant de 30 cm), pour atteindre une résolution de 10 cm à 2 km du ra-
diomètre, il faut une ouverture rayonnante de 6 Km, ce qui est difficilement réalisable en pratique.

Pour surmonter la contrainte de réalisation mécanique, le concept de synthèse d’ouverture a
été suggéré en radioastronomie, ce qui a été fortement reconnu par la communauté scientifique et
a conduit au prix Nobel de physique en 1974 à Martin Ryle et Antony Hewish [3]. En raison de
l’absence de cohérence temporelle des signaux reçus du ciel, Ryle et Hewish ont jugé nécessaire
d’exploiter la cohérence spatiale en utilisant un récepteur de référence. Ainsi, les signaux reçus
sont enregistrés sur différents récepteurs (spatialement indépendants), corrélés et traités de
manière cohérente pour créer une plus grande ouverture synthétique [4]. Ce principe est connu
sous le nom de synthèse d’ouverture interférométrique (Synthetic Aperture Interferometric
Radiometer, SAIR) et permet de gagner en résolution avec un faible nombre d’éléments et ce,
grâce à la corrélation des signaux de chaque paire d’antennes du réseau. Chaque échantillon
de corrélation permet de mesurer un degré de cohérence spatiale appelé fonction de visibilité.
Cette fonction est liée à la transformée de Fourier de la température de brillance de la source
dans le cas d’un système idéal. Ainsi, en mesurant suffisamment d’échantillons de la fonction
de visibilité, la distribution de température de la scène peut être reconstruite par une simple
transformée inverse de Fourier [5]. Ce principe a été utilisé sur le Very Large Array (VLA)
installé près de Socorro (Nouveau-Mexique) aux États-unis [6] et a connu très rapidement de
nombreuses applications dans le domaine du spatial notamment pour l’observation de la terre,
la mesure de l’humidité des sols, la salinité des océans, etc [7, 8, 9].

La maturité des technologies utilisées et les techniques de reconstructions d’images robustes
permettent une amélioration continue de ces instruments, les rendant de plus en plus attrayant
pour des applications répondants aux besoins de la sécurité intérieure telles que la détection
d’armes enfouies et d’explosifs (liquides ou solides), la vision à travers les murs, etc. Ce type d’ap-
plications nécessitent indubitablement de la résolution et une bonne sensibilité radiométrique.
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Plusieurs techniques d’acquisition décrites au chapitre 1 permettent de satisfaire ces critères,
néanmoins la plupart sont basées sur le principe à balayage mécanique (déplacement d’une an-
tenne ou d’une lentille), ce qui peut s’avérer limitant pour un rafraichissement temps réel des
images. L’imagerie radiométrique à synthèse d’ouverture semble être un bon compromis entre la
résolution, la sensibilité radiométrique et l’acquisition temps réel. C’est pourquoi, cette partie du
manuscrit sera consacrée essentiellement aux systèmes d’imagerie passifs basés sur ce concept.
L’objectif est de proposer des techniques d’imagerie passives à haute résolution et à acquisition
simultanée avec une architecture matérielle rentable. La démarche reste donc identique à celle de
la partie précédente, c’est-à-dire une première étape de minimisation du nombre d’antennes grâce
au principe SAIR et une seconde étape qui consistera à réduire considérablement le nombre de
voies RF par des techniques de compression des signaux reçus. Les travaux présentés dans cette
partie ont été menés dans le cadre du projet ANR-PIXEL dont l’objectif final est de développer
un scanner d’aéroport entièrement passif en bande W (90-95 GHz) avec une zone observable de
3×3m2 et une résolution inférieure à 10 cm à une distance comprise entre 3m et 5m. Toutefois, il
convient de préciser que les concepts développés ici ont été expérimentalement validés en bande
S (2-4 GHz) du fait du matériel actuellement disponible au laboratoire pour des mesures dans le
domaine temporel. Ce chapitre en particulier présente d’une manière générale les principes fonda-
mentaux de l’imagerie à synthèse d’ouverture ainsi que les méthodes de reconstruction d’images
qui serviront de base pour le chapitre suivant.

4.2 Différents types de radiomètres

4.2.1 Radiomètre à puissance totale

Les premiers instruments radiométriques ont été développés dans les années 40 par les as-
trophysiciens donnant lieu aux premières applications dans les années 50 [1]. Depuis lors ces
instruments ont été embarqués sur des satellites qui fournissent des informations sur l’état de la
terre et l’atmosphère [7]. Le principe repose sur la mesure du bruit capté par une antenne comme
le montre la figure 4.1. À l’origine, le radiomètre était constitué d’une seule antenne qui pouvait
être déplacée mécaniquement pour simuler une ouverture synthétique [4]. La température équi-
valente de bruit Ta captée par l’antenne dépend du milieu vers lequel elle est pointée. Ainsi, à
partir du signal mesuré, la température physique d’une source thermique peut être déduite en se
basant sur la loi de Planck.

Tr

Source 

Thermique

Ta

Figure 4.1 – Synoptique du radiomètre à puissance totale à récepteur hétérodyne [10].
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Le radiomètre dans sa configuration la plus simpliste est constitué d’une antenne permettant
de capter le signal électromagnétique, d’une chaîne RF permettant la transposition du signal en
bande de base, d’un détecteur quadratique et d’un intégrateur permettant de mesurer l’intensité
du signal. La figure 4.1 montre un exemple d’architecture de radiomètre dit à puissance totale,
Ta étant la température d’antenne donnée par l’équation 4.1.

Ta =

∫∫
4π

TB(θ, φ)F (θ, φ)dΩ∫∫
4π

F (θ, φ)dΩ
(4.1)

La température d’antenne se définie comme étant la distribution de température de brillance
TB(θ, φ) arrivant sur l’antenne et pondérée par le diagramme de rayonnement de l’antenne [11].
Cette température de brillance ne dépend pas uniquement de la source, mais également de
l’environnement et de la direction dans laquelle est pointée l’antenne. De plus, cette température
est plus ou moins atténuée en fonction de l’angle d’incidence (dû au fait que l’antenne n’est
pas isotrope). Ainsi, pour une antenne directive, l’efficacité η (portion du signal capté par le
lobe principal) permet de définir la puissance réellement transmise par l’antenne portée à une
température physique Tp sur une bande passante ∆f par l’équation suivante :

P ′a = KT ′a∆f (4.2)

Avec :

T ′a = ηTa + (1− η)Tp (4.3)

T ′a est la température d’antenne ramenée à l’entrée du récepteur et K la constante de Bolztmann.
Le but du radiomètre est de fournir à la sortie du détecteur une tension Vout mesurable et
proportionnelle à la puissance fournie par l’antenne. Cependant le signal capté par l’antenne est
amplifié et translaté vers les plus basses fréquences pour être numérisé. Cette opération ne peut
se faire sans ajouter un bruit interne (indésirable) des composants au bruit (utile) provenant
de la source thermique et capté par l’antenne. Par conséquent, la tension Vout mesurée n’est
pas uniquement proportionnelle à la puissance P ′a du signal capté, mais à la puissance Psys du
système. Cette puissance fait intervenir la contribution du bruit utile et du bruit indésirable, et
est donnée par l’équation suivante :

Psys = KTsys∆f = K(T ′a + Tr)∆f (4.4)

Où Tr est la température équivalente de bruit de l’ensemble de la chaîne de réception. Cette
température contribue à la dégradation de la sensibilité radiométrique qui est donnée par l’équa-
tion suivante [12] :

∆TN =
Tsys√
∆fτ

=
T ′a + Tr√

∆fτ
(4.5)

où τ est le temps d’intégration du signal. À partir de cette équation, il est clair que
l’amélioration de la sensibilité du récepteur passe inévitablement par :
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• l’augmentation de la bande passante ∆f : la puissance du signal utile augmente, mais celui
du bruit également.
• l’augmentation du temps d’intégration τ : le bruit interne du récepteur moyenné diminue.

cela requiert une stabilité de la scène.
• la réduction de la température équivalente Tr de la chaîne de réception : généralement

cette température est dominée par celle du premier composant de la chaîne de réception
(par exemple l’amplificateur RF sur la figure 4.1), il est donc souhaitable d’utiliser un LNA
présentant un faible facteur de bruit afin de minimiser l’impact du bruit du récepteur.

4.2.2 Radiomètre de Dicke

La sensibilité radiométrique donnée par l’équation 4.5 ne tient pas compte des fluctuations
éventuelles du gain total Gsys du récepteur. En supposant que la tension mesurée à la sortie est
liée à la température système par l’équation 4.4, il est possible d’étalonner le système (c’est-à-dire
quantifier Gsys). Cette quantification peut se faire par une mesure de la tension de sortie pour
deux températures différentes, l’une à "chaud" et l’autre à "froid" [11].

Vout = GsysTsys (4.6)

Cependant, la procédure d’étalonnage ne tient pas compte de l’instabilité du gain, il est donc
nécessaire de distinguer la sensibilité ∆TN (ayant pour origine la température système) et la
sensibilité ∆TG (liée aux fluctuations du gain système).

∆TG = Tsys

(
∆Gsys
Gsys

)
(4.7)

La sensibilité radiométrique théorique se définie en tenant compte à la fois du bruit du
récepteur et également des fluctuations du gain conduisant à l’équation du radiomètre [13] :

∆T =
√

∆T 2
N + ∆T 2

G (4.8)

∆T = (T ′a + Tr)

√
1

∆fτ
+

(
∆Gsys
Gsys

)2

(4.9)

Où le terme ∆Gsys/Gsys traduit la variation normalisée du gain total du récepteur.

Ce type de radiomètre se distingue par sa facilité de mise en œuvre, cependant, il est difficile
de séparer T ′a de Tr. Le système peut être calibré par des sources chaudes ou froides, néanmoins
il reste tributaire des fluctuations et dérives des différents éléments de la chaîne de détection.
La fluctuation du gain du système engendre une variation de la puissance mesurée à la sortie.
Pour pallier l’instabilité du système, une calibration in-situ peut être faite périodiquement à
l’aide d’un commutateur électronique. Ce commutateur bascule alternativement sur une source
de bruit calibrée et sur l’antenne comme le montre la figure 4.2.

La détection s’effectue de manière synchrone et la puissance mesurée à la sortie est alterna-
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T’a

Tc

Source 

thermique

Ta

Tr

Figure 4.2 – Synoptique du radiomètre de Dicke [13].

tivement proportionnelle à la température T ′a d’antenne ou Tc de la charge de référence. Dans ce
cas, la sensibilité radiométrique est donnée par l’équation [14] :

∆T =

√
2

(T ′a + Tr)2 + (Tc + Tr)2

∆fτ
+ (T ′a − Tc)2

(
∆Gsys
Gsys

)2

(4.10)

Les fluctuations du gain du récepteur sont pondérées par la différence entre la température
captée par l’antenne et la température de référence. Cela suppose que si Tc est très proche (ou
même égale) de T ′a , les fluctuations du gain sont minimisées (voire supprimées) ce qui conduit
à la sensibilité du radiomètre équilibré de Dicke :

∆T = 2
T ′a + Tr√

∆fτ
(4.11)

De ce fait, si la température de la source de référence est automatiquement contrôlable, elle
peut être accordée à la température réellement mesurée par l’antenne. La méthode d’injection
de bruit par impulsion est un exemple de solution élaborée afin d’équilibrer la température de
référence à la température d’antenne [13]. Cette solution est basée sur l’architecture fondamen-
tale connue sous le nom de radiomètre de Dicke du nom de l’inventeur Robert H. Dicke (voir
figure 4.2) [15].

Ce type de radiomètre présente l’avantage majeur d’être calibré en continu en basculant en
permanence entre l’antenne et la source de référence. Cependant, la minimisation des fluctuations
du gain nécessite des composants passifs supplémentaires en tête de la chaîne d’amplification (par
exemple des commutateurs, des atténuateurs, etc) qui introduisent des pertes. Cela contribue à
l’augmentation du facteur de bruit du système et donc à la dégradation de la sensibilité radiomé-
trique. Une autre architecture dite à addition de bruit est présentée dans le paragraphe suivant
permettant de minimiser les pertes.
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4.2.3 Radiomètre à addition de bruit

Ce radiomètre est basé sur l’architecture du radiomètre de Dicke, le commutateur est
remplacé par un coupleur directif afin d’injecter le bruit d’une source de calibrage. La figure 4.3
présente un exemple du radiomètre à addition de bruit proposé par Batelaan en 1974 [16].

𝑇𝑎
′

Source 

Thermique

Ta

Figure 4.3 – Schéma synoptique du radiomètre à addition de bruit [13].

La sensibilité théorique de ce type de radiomètre est donné par l’expression analytique sui-
vante [13, 17] :

∆T = 2
T ′a + Tr√

∆fτ

[
1 +

T ′a + Tr
TN

]
(4.12)

Dans ce cas, la sensibilité radiométrique ne dépend plus des fluctuations du gain ∆Gsys

et les pertes peuvent être limitées à celles ohmiques, diélectrique et de couplage. De plus, le
choix judicieux de la température TN de bruit de la source de calibrage permet d’améliorer
cette sensibilité pour atteindre une valeur théorique égale à deux fois la sensibilité idéale du
radiomètre à puissance totale [13, 17].

∆T = 2
T ′a + Tr√

∆fτ
(4.13)

Les radiomètres de Dicke et Batelaan sont les plus utilisés dans la littérature et sont la base des
architectures des radiomètres actuels. Néanmoins, les contraintes d’imagerie à haute résolution
ont poussé à imaginer un autre type de radiomètre permettant de surmonter les limitations de
réalisation mécanique des antennes de très grand diamètre. Le paragraphe suivant présente le
radiomètre dit à corrélation de bruit.

4.2.4 Radiomètre à corrélation de bruit

Contrairement aux radiomètres précités, cet instrument est constitué de deux antennes dont
la corrélation des signaux fournit une mesure du degré de cohérence spatiale V . Cette mesure
est faite à la fréquence spatiale déterminée par la distance relative (normalisée par rapport à
la longueur d’onde) entre les antennes. Cela revient à synthétiser une ouverture d’antenne de
diamètre équivalent à la distance D séparant les deux antennes élémentaires considérées (voir
figure 4.4). Dans ce cas, la résolution est liée à l’espacement entre les antennes permettant ainsi
de lever la contrainte de réalisation mécanique des antennes de très grande ouverture.
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Figure 4.4 – Synoptique du radiomètre à corrélation de bruit.

Par ailleurs, quel que soit le type de radiomètre utilisé, la sensibilité radiométrique ne dé-
pend pas uniquement des paramètres (∆f , τ) cités précédemment, mais également de la taille
de l’ouverture D, de la zone observable ΩFOV et du nombre de récepteurs M . Les sensibilités ra-
diométriques d’imageurs à puissance totale et à corrélation de bruit sont respectivement données
par les équations [11] :

∆T =
Tsys√
∆fτ

(
D

λ

)√
ΩFOV

M
(4.14)

∆Tsyn =
Tsys√
∆fτ

(
D

λ

)2 ΩFOV

M
(4.15)

La sensibilité est inversement proportionnelle à la résolution spatiale du système, l’une ne
peut donc être améliorée sans dégrader l’autre. En outre, le dispositif tel décrit sur la figure
4.4 ne permet pas de reconstruire une image caractérisée par une distribution de température, il
faut donc envisager l’utilisation de plusieurs récepteurs élémentaires mis en réseau. Ce type d’ins-
trument est connu sous le nom de radiomètre interférométrique à synthèse d’ouverture (SAIR).
Ainsi, à condition d’utiliser un nombre très important de récepteurs élémentaires, la sensibilité
peut être améliorée sans affecter la résolution. En plus, à nombre de récepteurs équivalents, le ra-
diomètre interférométrique offre une meilleure sensibilité radiométrique [18]. Il est donc possible
de réduire considérablement le nombre de récepteurs tout en gardant des performances (sensibi-
lité radiométrique, résolution, etc) comparables à celles d’un radiomètre à ouverture réelle. Ces
avantages s’inscrivent dans la démarche de la thèse qui est de minimiser le nombre d’antennes
et de récepteurs d’un système d’imagerie passif haute résolution et à acquisition simultanée sans
affecter les performances. Tous les concepts présentés dans la suite seront donc basés sur l’archi-
tecture du radiomètre à synthèse d’ouverture interférométrique et le paragraphe suivant décrit
les principes fondamentaux y afférents.
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4.3 Principe fondamental d’un imageur à synthèse d’ouverture
interférométrique

Le phénomène physique d’interférométrie est bien illustré par l’expérience des trous d’Young
[19]. Le principe repose sur la mesure de la composante spectrale de la distribution de la
température de brillance d’une source rayonnante en faisant interférer les signaux reçus. Cela
est rendu possible grâce à la corrélation paire-à-paire des signaux de chaque paire d’antennes
fournissant un degré de cohérence spatiale appelé généralement fonction de visibilité [4].

Afin d’illustrer le principe de base, la scène de la figure 4.5 est considérée. Deux antennes A
et B sont placées dans un repère (u, v, w), la source thermique est caractérisée par sa distribu-
tion de température TB(x, y, z). Les antennes sont connectées à des récepteurs et un corrélateur
fournissant la visibilité complexe comme sur la figure 4.4. Les antennes et la cible sont respecti-
vement repérées par leurs positions ri (i ∈ [A,B]) et r. Les équations qui seront décrites dans la
suite tiennent compte des hypothèses suivantes :

– la polarisation du champ électromagnétique produit par la source est ignorée,
– la source est spatialement incohérente et sa distribution de température peut être décrite

dans un repère Cartésien (x, y, z) ou sphérique (r, θ, φ),
– la distance entre la source et les antennes est fixe, par exemple z = R,
– le principe de HUYGENS est appliqué (l’amplitude du champ varie en |ri−r|−1) et la phase

du signal mesuré dépend du chemin optique parcouru de la source à l’antenne considérée,
– les antennes sont dans le même plan, par exemple w = 0.

Les antennes sont caractérisées par leur diagramme de rayonnement complexe FA(rA, f) et
FB(rB, f) et les récepteurs par leur fonction de transfert HA(f) et HB(f). Ainsi, les signaux
complexes UA(rA, f) et UB(rB, f) mesurés à chacune des entrées du corrélateur sont données par
(en considérant tous les éléments de surface) [20] :

UA/B(rA/B, f) ≈
∫∫
S

EA/B(rA/B, f)
e−2iπ

|rA/B−r|
λ

|rA/B − r|
FA/B(rA/B, f)HA/B(rA/B, f)ds (4.16)

Où EA/B(rA/B, f) est l’amplitude du champ rayonné par la source, le terme exponentiel est
la fonction de transfert spatiale (fonction de Green) et λ est la longueur d’onde de travail. La
notation A/B indique l’antenne A ou B.

La fonction de corrélation spatiale est donc donnée par l’équation 4.17 :

V (rA, rB) =< UA(rA, f)U∗B(rB, f) >= lim
τ→∞

1

2τ

+∞∫
−∞

UA(rA, f)U∗B(rB, f)df (4.17)

τ étant le temps d’intégration du signal et U∗ est le complexe conjugué de U . En outre,
la limite du produit des distributions d’amplitudes identiques est proportionnelle à la brillance
spectrale B(r, f) de la source [21].
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Figure 4.5 – Description géométrique d’un récepteur élémentaire du radiomètre à synthèse
d’ouverture interférométrique.

lim
τ→∞

1

2τ
EA(rA, f)EB(rB, f) ∝

√
B(rA, f)B(rB, f) (4.18)

En pratique, les antennes A et B ne mesurent pas les mêmes brillances spectrales puisqu’elles
voient la source sous un angle différent. Néanmoins, par soucis de simplification, les brillances
spectrales sont supposées identiques. Ainsi, la loi de Rayleigh-Jeans conduit à l’équation suivante :

√
B(rA, f)B(rB, f) ≈ B(r, f) =

2K

λ2
TB(r) (4.19)

avec TB(r) la température de brillance de la cible placée en r, K = 1, 38 × 10−23[J/K],
la constante de Boltzmann. Les équations 4.16 et 4.19 permettent d’établir l’expression de la
fonction de visibilité suivante pour un système réel :

V (rA, rB) ∝
+∞∫
−∞

∫∫
s

TB(r)FA(rA, f)F ∗B(rB, f)HA(rA, f)H∗B(rB, f)
e−

2iπ
λ

(|rA−r|−|rB−r|)

|rA − r||rB − r|
dsdf

(4.20)
À contrario, pour un système idéal (antennes isotropes, récepteurs parfaits et système bande

étroite), l’équation 4.20 devient :

V (rA, rB) ∝
∫∫
s

TB(r)
e−

2iπ
λ

(|rA−r|−|rB−r|)

|rA − r||rB − r|
ds (4.21)
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4.4 Approximation champ lointain : Théorème de Van-Cittert-
Zernike

L’équation 4.21 montre que la fonction de visibilité dépend de la différence de trajet (∆r =

|rA − r| − |rB − r|) entre les signaux reçus par les deux antennes. Selon la figure 4.5, le trajet
de la source placée en (x, y,R) à l’antenne i ∈ [A,B] placée en (ui, vi, 0) peut être calculé de la
manière suivante :

|rA/B − r| =
√

(x− uA/B)2 + (y − vA/B)2 +R2 (4.22)

Les coordonnées de la cible peuvent également être exprimées comme suit :

x = R sin(θ) cos(φ) (4.23)

y = R sin(θ) sin(φ) (4.24)

L’équation 4.22 peut être décomposée en série de Taylor [22] :

|ri − r| =
√

(x− ui)2 + (y − vi)2 +R2

≈ R+
(x− ui)2 + (y − vi)2

2R

≈ R+
d2
i

2R
+
x2 + y2

2R
− (ξui + ηvi)

(4.25)

Où :
– (ξ, η) = ( xR ,

y
R) = (sin(θ) cos(φ), sin(θ) sin(φ)), représente les coordonnées normalisées de

la source.
– di =

√
u2
i + v2

i est la distance euclidienne de l’antenne i par rapport à l’origine o du repère.
À partir de l’équation 4.25, le déphasage relatif entres les signaux d’antennes A et B est

donné par la relation suivante :

2π

λ
∆r = Φ(uλ, vλ)− 2π(uλξ + vλη) (4.26)

Avec (uλ, vλ) = (uA−uBλ , vA−vBλ ), les fréquences spatiales. Elles correspondent aux distances
relatives (lignes de base ou baselines) entre deux antennes (A,B) normalisées par rapport à la
longueur d’onde d’observation λ. Φ(uλ, vλ) =

π(d2
A−d2

B)
λR représente la phase quadratique qui peut

être calculée indépendamment de la scène, elle intervient typiquement en champ proche du réseau
et permet de corriger la courbure des fronts d’ondes. Néanmoins, en condition de champ lointain
(R très grand par rapport à l’espacement entre antennes), la phase quadratique peut être ignorée
et les distances entre la cible et les antennes peuvent être considérées identiques :

|rA − r||rB − r| ≈ R2 (4.27)

En introduisant ds/R2 = dΩ = sin(θ)dθdφ = dξdη√
1−ξ2−η2

, l’équation 4.21 permet de définir la
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relation de Van-Cittert-Zernike qui lie la distribution spatiale d’intensité TB(r) à la valeur de
degré de cohérence spatiale V (uλ, vλ) [23] :

V (uλ, vλ) =

∫∫
ξ2+η2≤1

TB(ξ, η)√
1− ξ2 − η2

e2iπ(uλξ+vλη)dξdη (4.28)

L’équation 4.28 montre que la fonction de visibilité (due à la corrélation entre les signaux
reçus par deux antennes ayant des champs de vue qui se recouvrent) fournit la mesure de la
transformée de Fourier de la température de brillance modifiée TM (ξ, η) de la source définie par
l’équation suivante :

TM (ξ, η) =
TB(ξ, η)√
1− ξ2 − η2

(4.29)

Cette mesure est réalisée pour une ligne de base (uλ, vλ). Cependant, la mesure d’un seul
échantillon de visibilité ne suffit pas pour reconstituer l’image de la scène, il faut donc faire
varier l’espacement entre antennes afin de mesurer suffisamment d’échantillons de visibilité pour
restituer la distribution de température [23]. En pratique, plusieurs lignes de base peuvent être
obtenues simultanément par le biais d’un réseau interférométrique à synthèse d’ouverture. Le
paragraphe suivant introduit la notion de réseau virtuel créé par synthèse d’ouverture et pré-
sente quelques géométries de réseaux permettant la mesure d’un grand nombre d’échantillons de
visibilité avec moins d’antennes.

4.5 Réseaux d’antennes à synthèse d’ouverture

4.5.1 Notion de réseau virtuel : zone de couverture des fréquences spatiales

L’équation 4.28 peut être réécrite sous la forme suivante :

V (uλ, vλ) =

∫∫
4π

TB(θ, φ)e2iπ(uλ sin(θ) cos(φ)+vλ sin(θ) sin(φ)) sin(θ)dθdφ (4.30)

Ainsi, en considérant un réseau interférométrique, le facteur de réseau équivalent est donné
par l’équation 4.31 :

AFeq(θ, φ) =

∫∫
uλvλ

e2iπ(uλ sin(θ) cos(φ)+vλ sin(θ) sin(φ))duλdvλ (4.31)

À titre d’exemple, pour un réseau linéaire constitué de M = 5 antennes alignées comme le
montre la figure 4.6, le facteur de réseau est donné par l’équation 4.32.

AF (θ) =

∫
uλ

e2iπuλ sin(θ)duλ (4.32)

Ce facteur de réseau résulte de la mise en cohérence de toutes les contributions des ondes
planes variant plus ou moins rapidement en fonction de la ligne de base associée comme le montre
la figure 4.7. D’une manière équivalente, ce facteur correspond à celui d’un réseau dont les élé-
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Figure 4.6 – Exemple de réseau interférométrique linéaire.

ments sont placés aux positions uλ (positions relatives de chaque couple d’antennes considéré
du réseau physique). Dans l’exemple de la figure 4.6, les antennes virtuelles sont positionnées en
[λ/2, λ, 3λ/2, 4λ/2, 5λ/2, 6λ/2, 7λ/2] (sans normalisation par rapport à la longueur d’onde). Il en
découle qu’à partir d’un réseau physique donné, un réseau virtuel généralement plus grand peut
être créé favorisant l’amélioration de la résolution sans augmenter le nombre d’antennes. Autre-
ment dit, à résolution équivalente, le réseau interférométrique permet de minimiser le nombre
d’éléments nécessaire des radiomètres à ouverture réelle. La synthèse d’ouverture interféromé-
trique est donc une approche analogue à la formation de faisceau numérique MIMO présentée
dans la partie 2.

ሻ𝜉 = sin(𝜃

ሻ
|

ሻ
𝐴
𝐹
(𝜃

|(
𝑑
𝐵

𝑢𝜆

Figure 4.7 – Illustration de la mise en cohérence des ondes planes, le facteur de réseau est tracé
à 3 GHz.

Le but de l’imagerie étant de reconstruire le plus fidèlement possible l’image de la source, il
paraît évident que la géométrie du réseau joue un rôle important dans la mise en œuvre d’un
radiomètre. En outre, compte tenu du fait que plusieurs couples d’antennes peuvent produire
une même ligne de base, le réseau virtuel créé présente des éléments redondants qui peuvent
être moyennés afin d’améliorer le rapport signal à bruit, ou minimisés au profit de la résolution :
cela revient à disposer les antennes physiques de manière clairsemée. En règle générale, si le

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie microonde active et passive Page 144



Chapitre 4 : Radiomètre à synthèse d’ouverture interférométrique (SAIR) : concepts et
avantages

réseau physique est constitué de M antennes, alors le nombre de visibilités mesurables sans
aucune redondance est de M(M − 1)/2 en considérant le caractère hermitien de la matrice des
visibilités. En pratique, à moins d’autoriser un réseau physique lacunaire, il n’est pas évident de
"designer" des réseaux ne présentant aucun élément redondant. Le critère de choix d’un réseau
dépendra donc facteur de redondance qui est la moyenne des éléments redondants. Il existe
dans la littérature des algorithmes pour optimiser ce facteur pour un nombre d’antennes donné
dans le cas d’un réseau linéaire [24]. Cependant, il n’y pas d’approches analytiques rigoureuses
définies pour les réseaux 2D. Néanmoins, des études ont été menées afin de proposer certaines
configurations de réseaux dits à redondance minimale [25, 26, 27, 28, 29]. Le paragraphe suivant
en donne quelques exemples.

4.5.2 Réseaux à redondance minimale

Un réseau est dit à redondance minimale s’il permet d’avoir un grand nombre d’échantillons
de visibilité avec un nombre d’antennes minimal. Des méthodes d’optimisation du réseau ont été
proposée dans la littérature telles que la méthode de recherche numérique [30, 31], la méthode
combinatoire [32, 33] et la méthode de recherche restreinte [29, 34] afin d’optimiser les configu-
rations des réseaux à synthèse d’ouverture. Ces méthodes sont essentiellement appliquées aux
réseaux 1D. Néanmoins des configurations pour des réseaux 2D ont également été proposées pour
différents maillages de la couverture des fréquences spatiales (uλ, vλ). Les réseaux à couverture
rectangulaire, hexagonale et non uniforme sont présentés dans ce paragraphe.

4.5.2.1 Réseaux uniformes à couverture rectangulaire

Meurisse et Delmas [35] ont proposé des configurations optimisées pour un maillage rectan-
gulaire de la zone de couverture des visibilités avec des réseaux typiques en "U","T", "Cross
Product" ou "Greene-wood" [36]. Par exemple, les réseaux en "U" et en "T" ont été respective-
ment utilisés sur le radiomètre aéroporté HUT-2D [37, 38] et l’interféromètre IRAM [39]. Dans
le cadre de l’imagerie appliquée à la sécurité, le réseau en U a été adopté sur la configuration
initiale du BHU-2D [40].

Figure 4.8 – Réseau en U, M = 25, Rf = 1.81.

Les figures 4.8 et 4.9 montrent les réseaux en U et T et les couvertures spatiales (modélisant le
réseau virtuel) équivalentes ainsi que les facteurs de réseau associés (en considérant un espacement
de 0, 7λ à 3 GHz, les coordonnées (uλ, vλ) ne sont pas normalisées pour le tracé). À nombre
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d’antennes quasi-identique, le réseau en T offre un meilleur facteur de redondance Rf que le
réseau en U. De plus, la zone de couverture des fréquences spatiales est plus grande dans le cas
du réseau en T, ce qui implique une meilleure résolution. L’inconvénient étant l’inégalité de la
résolution sur les deux dimensions contrairement au réseau U.

Figure 4.9 – Réseau en T, M = 24, Rf = 1.53.

D’autres configurations d’antennes permettent également d’aboutir à un maillage rectangu-
laire, par exemple le réseau "Greene Wood " du nom des inventeurs [41] (voir la figure 4.10) et
le réseau "Cross product" [25] (voir la figure 4.11).

Figure 4.10 – Réseau "Greene wood", M = 24, Rf = 1.69.

Figure 4.11 – Réseau "Cross product", M = 25, Rf = 1.42.

Il existe également des configurations conduisant à un maillage hexagonal de la couverture
des fréquences spatiales. Ce type d’échantillonnage de la fonction de visibilité est plus efficace
pour des systèmes à bande passante limitée [42, 43] et le paragraphe suivant présente quelques
exemples de réseaux.
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4.5.2.2 Réseaux uniformes à couverture hexagonale

Différentes configurations de réseau permettent d’aboutir à un maillage hexagonal, les plus
connues sont celles du réseau triangulaire [36, 44] et du réseau "Y" utilisé sur le MIRAS [45]. Les
deux configurations ainsi que les réseaux virtuels et les facteurs de réseau associés sont présentés
sur les figures 4.12 et 4.13.

Figure 4.12 – Réseau en triangle, M = 25, Rf = 1.23.

Figure 4.13 – Réseau en Y, M = 25, Rf = 1.24.

D’une part, à nombre d’antennes équivalent, la configuration en Y offre une ouverture synthé-
tique plus large que le réseau triangulaire, et donc une meilleure résolution spatiale. Le facteur
de redondance reste quasi-identique pour les deux réseaux. D’autre part, le réseau en Y ne
permet pas de couvrir entièrement l’hexagone contrairement au réseau triangulaire, ce qui re-
quiert une interpolation supplémentaire lorsque la transformation de Fourier rapide (appliquée
au maillage hexagonal : Hexagonal Fast Fourier Transform) est utilisée pour la reconstruction
d’images [46, 47]. Cette configuration a été utilisée sur le BHU-2D dans sa dernière version [48]. Il
existe plusieurs variantes pour le réseau en Y. La configuration la plus simple est celle constituée
d’un certain nombre d’éléments repartis sur 3 bras reliés en 1 point et déphasés de 120°. Les
antennes sont généralement reparties de manière régulière : une antenne centrale et un nombre
identique d’antennesMa sur les 3 bras et espacées de d, ce qui conduit à un total deM = 3Ma+1

éléments. Dans ce cas, les antennes les plus éloignées sont espacées de Dsyn =
√

3Mad. Lorsque
l’élément central est conservé, l’autocorrélation du signal reçu par cette antenne va permettre
une mesure réelle à la fréquence spatiale nulle (ce qui correspond à la température moyenne
de la scène) [17]. D’autres configurations Y éliminant l’élément central, ou ne respectant pas la
symétrie du réseau ont été proposées dans la référence [49].
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4.5.2.3 Réseaux non uniformes

Les configurations à maillage rectangulaire ou hexagonal sont basées sur des réseaux ouverts
de type T, U et Y (les plus utilisés), il existe néanmoins des configurations de réseaux fermés
(circulaires) offrant un maillage non uniforme [50, 51] comme le montre la figure 4.14. Dans ce cas,
les échantillons de visibilité sont fortement redondants dans la zone de couverture des fréquences
spatiales. Dès lors, un grand nombre d’éléments peuvent être retirés du réseau physique tout en
assurant la mesure pour toutes les lignes de base. Des versions optimisées de ce type de réseau
sont proposées dans [50, 52]. Toutefois, les échantillons (uλ, vλ) nécessitent une régularisation
dans une grille rectangulaire avant l’application d’une transformation de Fourier rapide pour la
reconstruction d’image.

Figure 4.14 – Réseau circulaire uniforme, M = 25.

4.5.2.4 Bilan sur les réseaux à redondance minimale

Quelques configurations de réseaux les plus utilisées dans la littérature ont été proposées
dans les paragraphes précédents, bien évidemment d’autres configurations peuvent être étudiées.
L’objectif étant de couvrir une plus grande zone de visibilité avec le moins d’antennes possibles.
Dès lors le choix de la configuration optimale reposera sur les critères suivants :

• Le facteur de redondance qui renseigne sur l’économie du nombre d’éléments du réseau.
En effet, plus le facteur de redondance est grand, plus il est possible de supprimer quelques
éléments du réseau tout en gardant la même couverture de la zone de visibilité.

• La couverture des fréquences spatiales qui renseigne sur la résolution du système. En
effet, plus la zone de couverture est grande, meilleure est la résolution. Cependant il
faut garantir le remplissage continu des échantillons de visibilité. Une perte de quelques
fréquences spatiales (uλ, vλ) risque de déformer le facteur de réseau, et impacter la
sensibilité du système.

• La complexité de la mise en œuvre pratique. Les différentes configurations présentées ici
sont relativement simples et faciles à mettre en œuvre. Les configurations en "T" (pour la
couverture rectangulaire) et en "Y" (pour la couverture hexagonale) restent cependant les
plus avantageuses. Elles permettent de couvrir une plus grande zone des fréquences spatiales
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(donc une meilleure résolution) à nombre d’antennes équivalent (aux autres configurations)
et présentent un faible facteur de redondance. Ces deux configurations seront utilisées dans
le prochain chapitre pour valider le principe du radiomètre à synthèse d’ouverture. Par
ailleurs, le paragraphe suivant donne quelques directives pour le design de tout type de
réseaux interférométriques.

4.5.3 Quelques directives de design du réseau interférométrique

D’une manière générale, le réseau interférométrique est choisi de sorte à couvrir une plus large
zone de visibilités avec un nombre réduit d’antennes. Cela est rendu possible grâce à l’utilisation
des réseaux dits à redondance minimale comme ceux présentés précédemment. En outre, la
sensibilité radiométrique étant un élément clé de l’imagerie passive, il paraît évident d’en tenir
compte lors de la conception du réseau. Toutefois, l’amélioration de l’une engendre la dégradation
de l’autre (à moins d’utiliser un très grand nombre de récepteurs). Par conséquent, un compromis
doit être fait entre la résolution spatiale et la sensibilité radiométrique du système [53]. Cette
dernière dépend essentiellement de la configuration du réseau interférométrique en raison des fré-
quences spatiales avec différents niveaux de redondance [4, 54]. Ce paragraphe présente quelques
directives qui peuvent aider à choisir un réseau approprié. Ces choix visent bien évidemment à
garantir une qualité d’image d’un point de vue du traitement du signal, et à faciliter la réalisation
du système d’imagerie plus tard en tenant compte des contraintes mécaniques. À l’évidence, les
propositions qui seront listées peuvent être adaptées ou omises en fonction du type d’application.

• Quelque soit l’application visée, la résolution de l’image dans le cas d’un système d’imagerie
à synthèse d’ouverture est fixée par la taille de l’ouverture synthétisée Dsyn (la distance
relative maximale entre deux antennes du réseau interférométrique), et est donnée dans le
cas d’une imagerie champ proche par l’équation suivante [17] :

δ2D = R
λ

Dsyn
(4.33)

• Le choix de l’espacement entre antennes définit la zone à imager. Cet espacement
correspond au plus petit pas d’échantillonnage des fréquences spatiales et est donné par :
δu = dx/λ et δv = dy/λ. Ainsi, l’étendu de la zone observable (Field-of-view (FOV))
est donnée par ∆x = R × λ/dx et ∆y = R × λ/dy. En général, quel que soit le type
de réseau (clairsemé ou non), toutes les antennes doivent avoir des champs de vue qui
se recouvrent [17]. Dans le cas contraire, la mesure de la visibilité entre deux antennes
est biaisée ce qui implique une perte d’informations dans la zone de couverture de visibilité.

• L’antenne élémentaire doit être suffisamment directive afin de capter le maximum d’énergie
rayonnée par la source et assez ouverte pour éclairer toute la zone à image. Cela permet
d’une part de minimiser le rayonnement ambiant capté par l’antenne et d’autre part
d’assurer le recouvrement de la zone de vue (entre les antennes du réseau). Ainsi, la
reconstruction de l’image s’effectue uniquement sur la FOV fixée par le plus petit pas du
réseau interférométrique. En conséquence, une reconstruction sur une zone plus grande
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lors du traitement engendre des phénomènes d’aliasing (répétition de motifs sur l’image
reconstruite).

• La sensibilité radiométrique est un paramètre incontournable du radiomètre. Elle définit le
contraste minimal de température détectable par le système. Idéalement cette sensibilité
est donnée par :

∆T =
Tsys√
∆fτ

(
Dsyn

λ

)2 ∆x

M
(4.34)

L’optimisation de la sensibilité passe forcément par une augmentation de la bande
passante, du temps d’intégration et du nombre de récepteurs. Il est également possible
d’améliorer la sensibilité radiométrique en minimisant la température système au moyen
des techniques de refroidissement des composants de la chaîne de réception.

• Le choix de la bande passante ∆f joue un rôle important dans la mesure où elle contribue
à l’amélioration de la sensibilité du système (équation 4.34). Elle permet également
d’augmenter la puissance du signal utile et donc améliore le rapport signal à bruit (grâce
à la corrélation). Néanmoins, le choix de la bande passante doit se faire en respectant
les critères de cohérence des signaux c’est-à-dire ∆r � c/∆f , ∆r est le retard maximal
entre les signaux provenant d’une même source et mesurés par deux antennes du réseau
interférométrique, c = 3 × 108m/s la célérité de la lumière. Le non-respect de ce critère
produirait une interférence non constructive des signaux mesurés et donc une déformation
de l’image reconstruite [19].

• Le choix de la fréquence de fonctionnement du système est également un point incon-
tournable. En effet, contrairement aux systèmes radars (qui mesurent la réflectivité), les
systèmes passifs mesurent l’émissivité de la source. Par exemple, le corps humain présente
un taux d’émissivité proche de 1 dans la bande millimétrique, ce qui laisse envisager la
possibilité de détecter son rayonnement thermique à ces fréquences. Il est donc souhaitable
pour des applications de sécurité d’utiliser cette bande. En plus à ces fréquences, la
résolution est rapidement améliorée avec une ouverture de petite taille, ce qui permet
de lever la contrainte d’encombrement. Dans le cadre du projet ANR-PIXEL, la bande
envisagée est de 90-95 GHz, néanmoins les bancs de mesure qui seront présentés dans la
suite seront en bande S (2-4 GHz) afin de valider les concepts.

Finalement, deux configurations de réseaux d’antennes peuvent conduire à un maillage iden-
tique de la fonction de visibilité. Cependant, en tenant compte des différentes difficultés de
fabrication, de couplage mutuel entre antennes, du facteur de redondance, etc, un réseau peut
être privilégié par rapport à un autre. Les caractéristiques du réseau choisi détermineront la
résolution et la zone observable de l’image reconstruite. La qualité de reconstruction dépend
essentiellement de l’algorithme utilisé et le paragraphe suivant présente quelques méthodes de
reconstruction adaptées aux applications champ lointain et champ proche.
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4.6 Méthodes de reconstruction d’images

4.6.1 Cas d’un système idéal

4.6.1.1 Reconstruction en condition de champ lointain

La relation de V.C. Zernike permet d’établir la relation fondamentale liant le degré de cohé-
rence spatiale V (uλ, vλ) à la distribution de température de brillance modifiée TM (ξ, η) (voir les
équations 4.28 et 4.29).

V (uλ, vλ) ∝
∑
ξ

∑
η

TM (ξ, η)e+2iπ(uλξ+vλη) (4.35)

Cette relation indique que dans le cas d’un système parfait en condition de champ lointain,
la fonction de visibilité est la transformée de Fourier spatiale de la température de brillance
modifiée de la source. Par conséquent, la reconstruction de l’image peut se faire par une simple
transformée de Fourier inverse comme suit :

T̂M (ξ, η) =
∑
uλ

∑
vλ

V (uλ, vλ)e−2iπ(uλξ+vλη) = TF−1[V (uλ, vλ)] (4.36)

Il est clair que la reconstruction de l’image n’est possible qu’à partir d’un nombre suffisant
d’échantillons de visibilité V (uλ, vλ). En pratique, la mesure de plusieurs échantillons peut se
faire grâce à un réseau interférométrique.

4.6.1.2 Reconstruction en condition de champ proche

En condition de champ proche, les rayons provenant de la source ne sont pas parallèles, il
faut donc tenir compte de la phase quadratique permettant de corriger la courbure des fronts
d’ondes (voir équation 4.26) [22]. L’image est donc reconstruite à partir d’une transformation de
Fourier inverse à phase modifiée comme suit :

T̂M (ξ, η) =
∑
uλ

∑
vλ

V (uλ, vλ)e+iΦ(uλ,vλ)e−2iπ(uλξ+vλη) = TF−1[V (uλ, vλ)e+iΦ(uλ,vλ)] (4.37)

Avec (ξ, η) = (x, y)/R, les coordonnées normalisées des pixels de l’image.
Φ(uλ, vλ) =

π(d2
A−d2

B)
λR représente la phase quadratique avec di(i ∈ [A,B]) la distance euclidienne

de l’antenne i par rapport au centre du repère.

4.6.2 Cas d’un système réel

Les paragraphes précédents ont permis de décrire des méthodes de reconstruction d’images
dans le cas d’un système idéal. Cependant, dans un cas réaliste, il est nécessaire de tenir compte
des imperfections du système depuis la couche physique jusqu’à la couche logicielle. Deux
principales sources d’erreurs peuvent donc être identifiées :
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• La première étant liée aux imperfections du matériel. Les composants utilisés dans la
chaîne de réception tels que les antennes, les amplificateurs, les multiplieurs, les filtres,
les Convertisseurs Analogiques-Numériques (CAN), ainsi que les corrélateurs numériques
peuvent apporter des erreurs de mesure.

• La seconde est liée au traitement algorithmique, en effet le processus de reconstruction
d’images ne peut se faire sans pertes d’informations du fait que le système soit à bande
passante limitée.

Toutes ces erreurs contribuent à la dégradation de la sensibilité radiométrique, et la qualité
de l’image reconstruite. Il semble donc évident que la connaissance des sources d’erreurs possibles
du système aide à deviner par avance les types de composant et algorithmes d’imagerie à choisir
afin de les minimiser.

4.6.2.1 Erreurs apportées par les instruments

Erreurs dues aux antennes

Le signal mesuré dépend du diagramme de rayonnement de l’antenne et de l’angle d’incidence
sous lequel est vue la source. Ainsi, selon la position de l’objet dans l’espace, la pondération par
le diagramme d’antenne ne sera pas la même. Par conséquent, la puissance mesurée par l’antenne
i pour toutes les directions de l’espace et sur toute la bande considérée est donnée par la relation
[16] :

Pti =
1

2
Ar

∫ f+∆f

f

∫∫
4π
B(θ, φ)Fi(θ, φ)dΩdf (4.38)

La puissance captée par l’antenne tient compte de son diagramme de rayonnement Fi(θ, φ) et
de sa surface effective Ar. B(θ, φ) étant la brillance spectrale de la source, elle dépend de la fré-
quence et de la bande passante des antennes. En tenant compte des diagrammes de rayonnement
des antennes, l’équation de visibilité liée à un couple d’antennes (A,B) devient :

V (uλ, vλ) =
1√

ΩAΩB

∫∫
ξ2+η2�1

TB(ξ, η)√
1− ξ2 − η2

FA(ξ, η)F ∗B(ξ, η)e+i2π(uξ+vη)dξdη (4.39)

L’équation montre que la fonction de cohérence spatiale n’est plus liée directement à la
transformée de Fourier inverse de la température de brillance de la cible, mais celle modifiée
par les diagrammes de rayonnement. Ainsi pour être rigoureux, il faut envisager la modélisation
des diagrammes de rayonnement des antennes en tenant compte des couplages éventuels. La
reconstruction de l’image se fera en tenant compte de leur influence sur la mesure. Outre le
diagramme de rayonnement, le positionnement des antennes dans le réseau interférométrique
peut également être une source d’erreur.
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Erreurs dues à la chaîne de réception

La chaîne de réception apporte généralement des erreurs de phase, de fréquence et d’ampli-
tude [17, 36]. Elle est constituée d’amplificateur, de filtres passe bande et de démodulateur I/Q
associé à un oscillateur local à la fréquence fol. En supposant que les fluctuations du gain des
amplificateurs peuvent être calibrées périodiquement, et en considérant un récepteur hétérodyne,
la fonction de transfert globale des récepteurs peut être modélisée par l’équation suivante [17] :

Hm(f) = Gme
−π(f−fm)

2∆f2
m e−i2π(f−fm)τge−iφm (4.40)

où : Gm est le facteur de gain, fm = fol + ∆fm, est la fréquence centrale du filtre, ∆fm est la
bande passante du bruit du filtre, τg est le temps de groupe de l’oscillateur, φm est la phase du
filtre. Cette équation prend en compte des erreurs d’amplitude et de phase liées à l’oscillateur,
au mélangeur et au filtre passe bande.

Finalement, en considérant toutes les imperfections du système, l’équation de Corbella permet
d’établir la relation liant la fonction de visibilité à la température de brillance modifiée TM (ξ, η)

de la source [55] :

V (uλ, vλ) =

∫∫
ξ2+η2≤1

TM (ξ, η)r̃AB(
uλξ + vλη

f0
)e+j2π(uλξ+vλη)dξdη (4.41)

Où la température modifiée est donnée par l’équation suivante :

TM (ξ, η) = K

√
DADB

4π

[TB(ξ, η)− Tr]√
1− ξ2 − η2

FA(ξ, η)F ∗B(ξ, η) (4.42)

Le terme Di (i ∈ [A,B]) représente la directivité maximale de l’antenne i. Fi(ξ, η) est le
diagramme de rayonnement normalisé de la structure formée par le réseau d’antenne et mesuré
sur le port i (en supposant que toutes les antennes du réseau sont connectées à l’impédance
de référence). Tr est la température équivalente de la chaîne de réception. r̃AB(τ) est la fringe
washing function qui traduit le phénomène décorrélation spatiale, elle est liée aux fonctions de
transfert HA(f) et HB(f) à travers l’équation suivante [55] :

r̃AB(τ) =
e−j2πf0τ

K
√

∆fA∆fB
√
GAGB

∫ ∞
0

HA(f).H∗B(f)e2iπfτ .df (4.43)

Dans cette équation, K représente la constante de Boltzmann. Gi et ∆fi sont respectivement
le gain et la bande passante du récepteur i.

4.6.2.2 Erreurs de traitement numérique

La conversion des signaux analogiques en une suite de données numériques introduit inévi-
tablement des erreurs dans les données à traiter. L’erreur systématique propre à tout type de
CAN est celui de la quantification qui est réduit avec une meilleure résolution (nombre de bits
élevé). À cette erreur s’ajoutent d’autres types d’erreurs notamment, les erreurs de décalage (ou
"d’offset"), de gain, de non-linéarité, etc. Tous ces défauts du CAN créent la présence de bruit et
d’harmoniques dans le spectre du signal numérique, ce qui contribue à la dégradation du rapport
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signal à bruit.
De plus, la qualité de l’image reconstruite dépend de l’algorithme utilisé. En effet, la recons-

truction avec l’algorithme de Fourier suppose que le système est bande étroite, la compensation
de phase se fait donc à la seule fréquence centrale. Cette approximation n’est plus valide lorsque
la bande augmente, la phase des visibilités mesurées n’est plus compensée correctement, ce qui
engendre une déformation de l’image. Il convient de rappeler que l’augmentation de la bande pas-
sante contribue à l’amélioration de la sensibilité radiométrique. Par conséquent, la reconstruction
de l’image sur une large bande passante nécessite inévitablement une compensation adéquate des
phases de visibilité. Cela est rendu possible en calculant l’image pour tous les échantillons fré-
quentiels dans la bande considérée, ou en subdivisant la bande en plusieurs sous-bandes étroites
et en calculant les images correspondantes aux fréquences centrales de ces sous-bandes. À titre
d’exemple la figure 4.15 montre les résultats comparatifs des images reconstruites en appliquant
l’algorithme de Fourier à une fréquence centrale de 3 GHz et à toutes les fréquences pour dif-
férentes bandes passantes. Les images sont reconstruites en considérant un réseau en T de 16
antennes espacées de dR = 0, 7× λ, avec une distance d’imagerie R=2m et un nombre de points
fréquentiels fixé à Ns = 1001. Le temps d’intégration est de τ = 1,66 us.

Figure 4.15 – Comparaison d’images reconstruites à la fréquence centrale et à toutes les fré-
quences de la bande.

Les résultats montrent que lorsque la bande passante relative est faible, le rendu de l’image
est quasi-identique pour les deux cas, cependant, lorsqu’elle augmente, la reconstruction est
altérée dans le cas de la reconstruction monofréquence. Pour un système réaliste, il convient
donc d’utiliser des méthodes de reconstruction prenant en compte toutes les sources d’erreurs
précitées. C’est pourquoi le paragraphe suivant présente le problème direct d’imagerie SAIR
permettant de modéliser le système ainsi que quelques solutions au problème inverse (pour une
reconstruction adéquate d’images).
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4.6.2.3 Formulation du problème inverse en imagerie SAIR

Soit à considérer la géométrie du scénario d’imagerie SAIR décrit sur la figure 4.16. Les
antennes sont placées dans le plan w = 0 et sont repérées par leur position rR = (uR, vR). La
cible est repérée par ses coordonnées r = (x, y, z) dans le repère cartésien.

w z,


 r

u

v



1Rr

x

x

2Rr

x

𝑦

𝑥

o

Figure 4.16 – Scénario d’imagerie SAIR 2D.

La matrice de visibilité pour tous les couples d’antennes du réseau peut être formulée comme
suit :

V(rR, r
′
R) = lim

τ→∞
1

2τ

∑
f

HR(rR, f)ΨR(rR, r, f)ER(r, f)E †R(r, f)Ψ†R(rR, r, f)H†R(rR, f) (4.44)

où (.)† désigne la transposée conjuguée de l’argument (.). À une fréquence donnée, HR(rR, f)

est un vecteur M × 1, ΨR(rR, r, f) est une matrice M × Np et correspond aux fonctions de
Green (pondérées par les diagrammes de rayonnement) entre les M éléments du réseau et les
Np pixels de la scène.

ΨR(rR, r, f) = FR(rR, r, f).
e−

2iπ
λ
|rR−r|

4π|rR − r|
(4.45)

|rR − r| =
√

(uR − x)2 + (vR − y)2 + z2 (4.46)

[ER(r, f)E †R(r, f)] est une matrice diagonale Np ×Np dont les éléments diagonaux sont pro-
portionnels à la température de brillance T (r) de la source sur un long temps d’acquisition.

lim
τ→∞

1

2τ
[ER(r, f)E †R(r, f)] ∝


T (r1) 0 . . . 0

0 T (r2) . . . 0

. . . . . . . . . . . .

0 0 . . . T (rNp)

 (4.47)
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Cette relation suppose que la température de la cible reste quasi-constante sur la bande
considérée. La matrice des échantillons de visibilité peut être réécrite de la manière suivante :

V(rR, r
′
R) =

∑
f

Np∑
q=1

HR(rR, f)ΨR(rR, rq, f)T (rq)Ψ
†
R(rR, rq, f)H†R(rR, f) (4.48)

Ainsi, pour chaque couple d’antennes l = (rA, rB) et pour chaque pixel q de l’image, l’équation
4.48 devient : 

V1

V2

...
Vl
...

VL


=



G(1, 1) G(1, 2) . . . G(1, Np)

G(2, 1) G(2, 2) . . . G(2, Np)

. . . . . . . . . . . .

G(l, 1) G(l, 2) . . . G(l, Np)

. . . . . . . . . . . .

G(L, 1) G(L, 2) . . . G(L,Np)





T1

T2

...
Tq
...

TNp


(4.49)

Où G représente la matrice L×Np de modélisation du système, L étant le nombre d’échan-
tillons de visibilité mesurés. Chaque colonne de cette matrice est calculée en modélisant la contri-
bution de chaque pixel de l’image dans la visibilité mesurée, par conséquent pour un pixel fixé,
toutes les lignes sont obtenues en vectorisant la matrice des échantillons de visibilité comme suit :

Gq = vec(
∑
f

HR(rR, f)ΨR(rR, rq, f)Ψ†R(rR, rq, f)H†R(rR, f)) (4.50)

Avec Gq, la colonne q de la matrice G et vec(.), l’opérateur permettant la transformation
d’une matrice en un vecteur. L’équation de visibilité peut finalement s’écrire :

V = GT (4.51)

La matrice de modélisationG est donc un opérateur linéaire liant l’espace objet (température
de brillance) à l’espace de mesure (fonction de visibilité). Tous les pixels apportent une contribu-
tion à un ensemble des signaux collectés. Le processus de reconstruction de l’image à partir des
degrés de cohérence mesurés est donc un problème inverse. Il s’agit de déterminer les causes des
phénomènes T à partir des mesures expérimentales V qui en sont la conséquence. Cette opération
ne peut se faire qu’à partir d’un nombre limité de mesures. Par conséquent, l’équation 4.51 est
sous déterminée conduisant à de multiples solutions possibles de la distribution de température.
De nombreuses solutions existent dans la littérature pour régulariser ce problème, le paragraphe
suivant donne quelques exemples conduisant à une solution unique et stable.

4.7 Méthodes de régularisation du problème inverse

Ce paragraphe présente deux méthodes permettant d’aboutir à une solution unique et stable
pour T , notamment la régularisation à norme minimale et celle de Tikhonov.
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4.7.1 Régularisation à norme minimale

Cette méthode consiste à minimiser la norme résiduelle en résolvant le problème d’optimisa-
tion suivant :

min
T
||V −GT ||2 (4.52)

La solution explicite est donnée par l’inverse généralisée de Moore-Penrose [10] comme suit :

T̂ = G+V (4.53)

Où G+ = (G†G)−1G† désigne le pseudo inverse de la matrice G. Cette approche nécessite
que la matrice G soit de rang plein pour que l’inversion de G†G soit possible, cela suppose que
les lignes de la matrice sont linéairement indépendantes [11].

En outre, en écrivant G+ à l’aide des vecteurs singuliers ui, vi et valeurs singulières σi de la
matrice G, la température estimée peut s’écrire sous la forme :

T̂ =
∑
i≥1

uTi V
σi

vi (4.54)

Avec (.)T l’opérateur de transposée de matrice (.). Selon la règle de Picard [21], lorsque
les coefficients de Fourier uTi V diminuent plus rapidement que les valeurs singulières, alors le
problème est dit bien posé et l’équation admet une solution unique. À contrario, si ces coefficients
varient lentement par rapport σi, alors le problème est dit mal posé et la solution n’est pas stable
[22].

4.7.2 Analyse de stabilité

La relation linéaire établie dans l’équation 4.51 suppose une stabilité des fonctions de transfert
de la chaîne de réception. Cependant, les fluctuations du gain des récepteurs sont à prendre en
compte dans l’équation des visibilités [19] :

V + ∆V = (G + ∆G).(T + ∆T ) (4.55)

La reconstruction de la distribution de température reconstruite T̂ est donc sensible à la
propagation des erreurs de visibilités et l’analyse standard conduit à l’estimation suivante [19] :

||∆T ||
||T || ≤

κ(G)

1− κ(G) ||∆G||
||G ||

( ||∆G||
||G|| +

||∆V ||
||V ||

)
(4.56)

Si le terme ||∆G||
||G|| est relativement faible, l’équation devient :

||∆T ||
||T || ≤ κ(G)

( ||∆G||
||G|| +

||∆V ||
||V ||

)
(4.57)

Avec κ(G) = σmax/σmin, le conditionnement de la matrice G qui apparaît comme étant
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un terme amplificateur d’erreurs dans l’image reconstruite. Ce paramètre est très crucial et la
stabilité de la solution au problème inverse en dépend. Il évolue très rapidement avec la taille de
la zone à imager et le nombre d’antennes du réseau. Il est donc nécessaire de minimiser le facteur
d’erreur multiplicatif à l’aide d’informations supplémentaires.

4.7.3 Régularisation au sens Tikhonov

La solution peut être obtenue en minimisant de la fonction objective suivante [10, 11] :

min
T
||V −GT ||2 + µ||LT ||2 (4.58)

où µ ∈ IR est le paramètre Lagrangien (non-négatif) de régularisation qui contrôle la sensibi-
lité de la solution à partir des erreurs mesurées dans G et V . Ce paramètre doit être choisi avec
soin avant l’inversion matricielle. Il existe évidemment des algorithmes permettant de calculer
le paramètre optimal, notamment le GVC (Generalized Cross-Validation) et L-curve [20]. Le
second sera utilisé dans le prochain chapitre pour la reconstruction d’images. L est un opéra-
teur de régularisation, par exemple dans le cas d’une régularisation au sens Tikhonov, L est une
matrice identité I. La solution unique et stable est donnée par (G†G + µI)T = G†V . Enfin, la
température de brillance peut être calculée par :

T̂ = G+
µ V (4.59)

Avec :

G+
µ = (G†G + µI)−1G† (4.60)

4.8 Conclusion

Ce chapitre a permis de présenter les fondements théoriques d’un système d’imagerie à syn-
thèse d’ouverture interférométrique (SAIR). Le principe repose sur la corrélation des signaux de
chaque couple d’antennes du réseau. Cela permet de créer un réseau virtuel plus grand que le ré-
seau physique et donc d’améliorer la résolution sans augmenter le nombre d’antennes. Dès lors, à
résolution identique, le système SAIR permet de réduire considérablement le nombre d’antennes
nécessaire dans une architecture à ouverture réelle et ce, sans affecter la sensibilité. Par la suite,
des méthodes de reconstruction d’images ont été proposées notamment pour un système idéal
et pour un système réel. En effet, la relation de V.C. Zernike établit dans le cas d’un système
idéal, une relation de transformée de Fourier entre la visibilité mesurée et la température de
brillance de la source. Ainsi, l’image peut être reconstruite grâce à la mesure de plusieurs échan-
tillons de visibilité. Cependant, pour un système réel, tous les paramètres instrumentaux sont
pris en compte via une matrice de modélisation du système. Cette matrice a permis d’établir
une relation linéaire entre l’espace de l’objet et de la mesure. Puisque le nombre d’échantillons
de visibilité est limité et généralement inférieur au nombre de pixels de l’image reconstruite, le
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problème posé n’admet pas de solution unique. C’est pourquoi des méthodes de régularisation
ont été présentées afin d’obtenir une solution unique et stable.

Il convient de rappeler que l’objectif de cette partie du manuscrit est de proposer des so-
lutions d’imagerie haute résolution, à acquisition simultanée avec une architecture matérielle
avantageuse. La démarche entreprise dans ce chapitre consiste donc à réduire dans un premier
temps le nombre d’antennes sans affecter les performances en termes de résolution et sensibilité
radiométrique. Par ailleurs, l’acquisition simultanée des signaux nécessitant autant de voies RF
que d’antennes du réseau interférométrique, le chapitre prochain présente une méthode d’acqui-
sition compressée permettant de réduire le nombre de voies RF sans affecter les performances
du système SAIR. Le concept servira de base théorique pour le développement d’un scanner
millimétrique temps réel dans le cadre du projet ANR-PIXEL.
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5.1 Introduction

Les radiomètres à synthèse d’ouverture interférométrique (SAIR) suscitent un grand intérêt
dans le domaine de l’imagerie microonde dédiée à la sécurité, en raison de leur caractère
non-ionisant et leur capacité à traverser les matériaux opaques à la lumière [1, 2]. Ils permettent
d’améliorer la résolution avec un faible nombre d’antennes et offrent une meilleure sensibilité
radiométrique comparés aux radiomètres à ouverture réelle [3, 4]. De plus, les récentes avancées
technologiques et algorithmiques rendent possible l’utilisation de ce type d’instruments avec
une fréquence de rafraichissement d’images proche de la vidéo. Toutefois, la mise en œuvre
pratique d’un système temps réel requiert autant de voies RF que d’antennes du réseau. La
figure 5.1 montre un exemple d’architecture conventionnelle de radiomètre SAIR. Il paraît donc
évident que l’architecture de ces radiomètres se complexifie avec le nombre d’antennes du réseau
interférométrique.
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Figure 5.1 – Exemple d’architecture conventionnelle d’un radiomètre SAIR.

Le concept proposé dans ce chapitre vise à minimiser le nombre de voies RF tout en gardant
la même ouverture rayonnante pour atteindre la résolution souhaitée. L’approche compressive
utilisée dans la partie 2 du manuscrit est adaptée au principe du SAIR donnant lieu à une nouvelle
architecture appelée CSAIR (Compressed Synthetic Aperture Interferometric Radiometer) [5, 6,
7, 8]. Afin de décrire le principe pas-à-pas, le système sera présenté dans sa configuration la
plus simple dans un premier temps. Par la suite, une description plus complète faisant intervenir
les paramètres instrumentaux sera effectuée. Dans ce cas, la réponse impulsionnelle spatiale
du système CSAIR sera modélisée afin d’établir une relation linéaire entre les échantillons de
visibilité mesurés et la température de brillance de la source. Finalement, la reconstruction
d’images se fera en résolvant le problème inverse par le biais d’une régularisation de Tikhonov.
Le principe théorique est présenté dans le paragraphe suivant, suivi de quelques résultats de
simulation et de mesure qui montrent la validité et la faisabilité du concept. La preuve de concept
est effectuée en bande S, néanmoins les techniques proposées sont destinées à des applications

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie microonde active et passive Page 168



Chapitre 5 : Radiomètre à synthèse d’ouverture interférométrique à acquisition compressée
(CSAIR)

en bande millimétrique dans le cadre du projet ANR-PIXEL et font l’objet d’une demande de
Brevet en cours d’instruction.

5.2 Principe du CSAIR

L’architecture d’un système CSAIR est présentée sur la figure 5.2. Les antennes du ré-
seau interférométrique sont connectées à un codeur analogique constitué de M × N ports (en-
trées/sorties). Ce composant microonde entièrement passif présente des fonctions de transfert
orthogonales et permet de coder les signaux reçus par les M antennes vers N voies de sortie
avec (N � M). L’avantage d’une telle architecture réside dans sa capacité à réduire le nombre
de voies RF tout en garantissant une acquisition simultanée. Une approche similaire a été ré-
cemment proposée en parallèle de ces travaux de thèse dans [9]. Dans ce cas, les signaux reçus
par les antennes sont codés par des codes pseudo-aléatoires et sommés vers une seule voie de
sortie permettant de réduire également le nombre de voies RF. Les fonctions de visibilité sont
calculées à partir de la puissance du signal unique mesuré au moyen d’un processus de décodage.
Cette approche s’avère très intéressante, cependant le codage reste entièrement actif puisqu’il
nécessite de moduler la phase des signaux d’antennes. L’approche proposée dans ce manuscrit
fait abstraction de tout contrôle supplémentaire puisque le composant est entièrement passif. Le
codage est assuré intrinsèquement par le composant, sans aucun contrôle, ni alimentation.
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Figure 5.2 – Architecture du radiomètre interférométrique à acquisition compressée.

En considérant les mêmes hypothèses décrites dans le paragraphe 4.3 et la géométrie du
réseau de la figure 4.5 (voir chapitre 4), le signal Un(f) mesuré à la sortie du récepteur n s’écrit :

Un(f) =
∑
r

M∑
m=1

Em(rm, f)
e−2iπ

|rm−r|
λ

|rm − r|
Fm(rm, f)Hnm(rm, f) (5.1)
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Où Em(rm, f) est l’amplitude du champ rayonné par la source, le terme exponentiel est la
fonction de transfert spatiale entre la source positionnée en r et les antennes repérées par leur
position rm. Fm(rm, f) est le diagramme de rayonnement de l’antennes m (m ∈ [1, 2, ...,M ]).
Hnm(rm, f) est la fonction de transfert de la chaîne complète de réception, elle est définie comme
suit :

Hnm(rm, f) = HCnm(f)HRn(f) (5.2)

avec HCnm la fonction de transfert du composant entre l’entrée m et la sortie n. HRn re-
présente la fonction de transfert du récepteur n. Dans ce cas, les signaux d’antennes Sm(rm, f)

sont codés et sommés via un nombre de voies RF réduit. L’équation 5.1 peut être réécrite de la
manière suivante :

Un(f) =

M∑
m=1

Hnm(rm, f)Sm(rm, f) (5.3)

Avec Sm(rm, f), le signal mesuré par l’antenne m et donné par l’équation suivante :

Sm(rm, f) =
∑
r

Em(rm, f)
e−2iπ

|rm−r|
λ

|rm − r|
Fm(rm, f) (5.4)

Un processus de décodage est donc nécessaire afin de calculer les échantillons de visibilité
nécessaires à la reconstruction d’images. Le paragraphe suivant décrit quelques méthodes d’esti-
mation des échantillons de visibilité.

5.2.1 Méthodes d’estimation de la fonction de visibilité

L’équation 5.3 peut être généralisée sous la forme d’un produit matriciel comme suit :

U(f) = H(f)S(f) (5.5)

où U(f) = [U1(f), U2(f), . . . , UN (f)]T est le vecteur N × 1 des signaux mesurés à la sortie
des récepteurs, S(f) = [S1(r1, f), S2(r2, f), . . . , SM (rM , f)] est le vecteur M × 1 des signaux
d’antennes. H(f) correspond à la matrice N × M des fonctions de transfert de la chaîne de
réception complète (incluant les réponses du composant et des chaînes RF) :

H(f) =


H11(r1, f) H12(r2, f) . . . H1M (rM , f)

H21(r1, f) H22(r2, f) . . . H2M (rM , f)

. . . . . . . . . . . .

HN1(r1, f) HN2(r2, f) . . . HNM (rM , f)

 (5.6)

N étant le nombre de ports de sortie du composant (correspondant au nombre de récepteurs)
et M le nombre d’antennes du réseau tel que N � M . Le processus de décodage vise dans
un premier temps à estimer le vecteur des signaux d’antennes à partir du vecteur des signaux
compressés. En raison de la réduction du nombre de voies RF, la dimension du vecteur U(f) est
inférieure à celle du vecteur S(f). Il est clair que le système linéaire défini par l’équation 5.5,
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présente plus d’inconnues que d’équations : le problème est donc mal posé et la résolution du
problème inverse conduit à une multitude de solutions. Dans ce paragraphe, deux méthodes sont
présentées pour assurer une solution unique et stable de la fonction de visibilité. La première
nécessite une pré-estimation des signaux d’antennes S(f), tandis que la seconde repose sur la
mesure d’une matrice de visibilité compressée.

5.2.2 Calcul des échantillons de visibilité par pré-estimation des signaux
d’antennes

Il existe plusieurs méthodes permettant de résoudre le problème inverse, la régularisation à
norme minimale en est un exemple et la solution explicite est donnée par l’équation 5.7 [10, 11].

H+(f) = (H†(f)H(f))−1H†(f) (5.7)

(.)+ et (.)† sont respectivement les opérateurs de pseudo-inversion et de transposée conjuguée.
Le vecteur des signaux reçus est par conséquent estimé de la manière suivante :

Ŝ(f) = H+(f)U(f) (5.8)

Afin d’éviter toute propagation d’erreur d’inversion qui peut être due au mauvais condition-
nement de la matrice des fonctions de transfert du composant, la technique de régularisation
au sens Tikhonov peut être appliquée. Toutefois, pour l’illustration du principe du CSAIR, la
matrice H est supposée bien conditionnée, par conséquent, la régularisation à norme minimale
est suffisante pour l’estimation des signaux.

Cet algorithme nécessite le stockage en mémoire de la matrice des fonctions de transfert
dont la taille augmente avec le nombre d’antennes et la durée d’acquisition des signaux. Cela
peut rapidement alourdir le traitement des données. Des méthodes de régularisation itératives,
efficaces et relativement rapides peuvent également être utilisées, telles que des algorithmes
de poursuite de base [12] ou de type Hogbom’s Clean [13], etc. Contrairement aux méthodes
de régularisation de la norme l2, ces méthodes n’admettent pas de solutions explicites. Les
conditions de convergence et d’arrêt de l’algorithme sont fixées par l’utilisateur. L’avantage
de ces algorithmes repose sur la précision d’estimation (à condition que les signaux mesurés
soient parcimonieux), et sur le fait qu’ils ne soient pas gourmands en mémoire. Cependant la
reconstruction des signaux d’antennes requiert plus de temps en fonction du critère d’arrêt
défini par l’utilisateur. Dans le cadre de la thèse, seules les méthodes de régularisation de norme
l2 sont utilisées.

Idéalement le produit H+(f)H(f) doit tendre vers une matrice d’identité pour une large
bande passante. Cela est rendu possible si le codeur analogique présente des fonctions de transfert
orthogonales. Une cavité surdimensionnée telle décrite dans le paragraphe 3.6.2 (voir chapitre
3) en est un exemple. Ce type de composant offre une diversité modale, fréquentielle et même
spatiale permettant d’obtenir des fonctions de transfert décorrélées, cela facilite l’estimation des
signaux d’antennes. Ainsi, en supposant que les réponses HR(f) des récepteurs soient parfaites,
la fonction de transfert globale peut s’écrire :
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Hnm(f) = TF [Nnm(t).e−t/2τrc ] (5.9)

Avec Nnm(t), un bruit de distribution gaussienne et τc le temps de décroissance du canal lié
au facteur de qualité de la cavité [14]. En considérant une compensation idéale des fonctions de
transfert Hnm(f), c’est-à-dire Ŝ(f) ≈ S(f), la matrice de visibilité V peut être calculée de la
manière suivante :

V̂(rR, r
′
R) =< Ŝ(f)Ŝ†(f) >= lim

τ→∞
1

2τ

∑
∆f

Ŝ(f)Ŝ†(f) (5.10)

Avec rR = [r1, r2, . . . , rM ] le vecteurM×1 des positions d’antennes. ∆f et τ respectivement la
bande passante et le temps d’intégration des signaux mesurés. Les équations 5.4 et 5.10 conduisent
à la relation suivante :

V̂(rR, r
′
R) = lim

τ→∞
1

2τ

∑
∆f

ΨR(rR, r, f)ER(rR, f)E †R(rR, f)Ψ†R(rR, r, f) (5.11)

où :

ΨR(rR, r, f) = FR(rR, r, f).
e−

2iπ
λ
|rR−r|

4π|rR − r|
(5.12)

et lim
τ→∞

1
2τ [ER(r, f)E †R(r, f)] ∝ T (r). Finalement la matrice de visibilité est donnée par l’équa-

tion suivante :

V̂(rR, r
′
R) =

∑
∆f

Np∑
q=1

ΨR(rR, rq, f)T (rq)Ψ
†
R(rR, rq, f) (5.13)

5.2.3 Calcul des échantillons de visibilité par matrice compressée

En considérant le vecteur des signaux reçus défini par l’équation 5.5, il est possible de définir
une matrice de visibilité compressée Vc comme suit :

Vc(f) = U(f)U †(f) = H(f)S(f)S†(f)︸ ︷︷ ︸
V(rR,r

′
R,f)

H†(f) (5.14)

Avec Vc(f) la matrice N ×N (N étant le nombre de récepteurs), et V(rR, r
′
R, f) la matrice

M × M des échantillons de visibilité nécessaires à la reconstruction d’images, elle peut être
calculée par l’équation suivante :

V̂(rR, r
′
R, f) = H+(f)Vc(f)(H+)† (5.15)

Finalement la fonction de visibilité est calculée en sommant toutes les contributions fréquen-
tielles :

V̂(rR, r
′
R) =

∑
∆f

V̂(rR, r
′
R, f) (5.16)
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Cette méthode permet de s’affranchir de l’estimation au préalable des signaux, cependant la
reconstruction des visibilités nécessite le stockage en mémoire des canaux du composant. Dès lors,
l’utilisation d’un nombre important d’antennes et d’échantillons fréquentiels risque d’alourdir le
calcul. Afin de minimiser l’occupation mémoire, le calcul peut être effectué de manière itérative
pour tous les échantillons fréquentiels. Cela nécessite néanmoins un temps de calcul relativement
long. Le paragraphe suivant donne un exemple d’application des deux méthodes de reconstruction
proposées.

5.2.4 Application des méthodes d’estimation de la fonction de visibilité

Ce paragraphe présente un scénario d’imagerie constitué d’un réseau interférométrique de 16
antennes isotropes disposées en forme de T comme le montre la figure 5.3. Les antennes sont
espacées de 0, 7λ, avec λ = 10 cm correspondant à une fréquence de f0= 3 Ghz. Il faut noter que
sur cette figure, les positions des antennes ont été normalisées par rapport à la longueur d’onde
pour l’affichage.

Figure 5.3 – Scénario d’imagerie CSAIR

Les antennes sont connectées à un composant compressif de M = 16 et N = 4 ports respec-
tivement d’entrée et de sortie. Les fonctions de transfert HR(f) des récepteurs sont supposées
rectangulaires centrées autour de f0 avec une bande passante de 1 GHz. Par conséquent, la fonc-
tion de transfert globale de la chaîne de réception se résume à celle donnée par l’équation 5.9.
La figure 5.4 donne un exemple de réponse impulsionnelle avec un temps de décroissance fixé à
τrc = 400 ns correspondant à un facteur de qualité composite de Q = 2πf0τrc = 7540.

La scène à imager peut être considérée comme un ensemble de plusieurs sources discrètes
caractérisées par leur température de brillance T (rq) et placées à la position rq dans un repère
orthonormé. L’image source est discrétisée sur Np = 64 × 64 pixels. Chaque pixel q émet un
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Figure 5.4 – Exemple de fonction de transfert Hnm(f) et de réponse impulsionnelle avec un
temps de décroissance τrc = 400ns.

signal électromagnétique modélisé par un bruit blanc Gaussien de moyenne temporelle nulle et
de densité spectrale de puissance DSP suivant la loi de Rayleigh-Jeans DSP = 2KTqf

2/c2. K
étant la constante de Boltzmann, et c la célérité de la lumière. Le temps d’intégration du bruit
est fixé à τ =1 ms avec Ns = 106 points fréquentiels et la scène à imager est placée à une distance
de R = 3 m.

Figure 5.5 – Modules et phases des fonctions de visibilité dans le cas du SAIR et CSAIR. Les
indices l ∈ [1, 2, ..,M2] indiquent les échantillons de visibilité.
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La figure 5.5 présente un exemple de fonction de visibilité calculée en considérant une image
source constituée de quatre sources (voir figure 5.3). La figure montre une comparaison entre
les phases et modules des échantillons de visibilité calculés dans le cas du SAIR (en supposant
que les 16 antennes sont directement connectées à 16 voies RF) et dans le cas du CSAIR (en
supposant que les 16 antennes sont connectées à 4 voies RF par le biais du codeur analogique).
La fonction de visibilité du SAIR est notée Videal et celles du CSAIR sont notées Vsc et Vvc

indiquant respectivement la fonction de visibilité calculée à partir d’une pré-estimation des
signaux d’antennes (voir équation 5.10) et celle calculée à partir de la fonction de visibilité
compressée (voir équation 5.16). Le temps de calcul des matrices Videal, Vsc et Vvc sont
respectivement 67ms, 12s et 2,53min. Le temps relativement long dans le dernier cas est dû au
calcul itératif sur les Ns points de fréquence. Quelle que soit la méthode utilisée dans le cas du
CSAIR, le calcul des matrices de visibilité nécessite le stockage en mémoire de la matrice H

de taille 4 × 16 × 1000001 et codée sur 16 octets, ce qui correspond à une occupation mémoire
de 1,024 Go. En outre, les courbes de phase obtenues sont quasi-identiques dans les 3 cas, par
conséquent, seule la méthode d’estimation de la matrice de visibilité par pré-estimation des
signaux sera considérée dans le cas du CSAIR puisqu’elle nécessite moins de temps de calcul.

Le codage des signaux reçus par les fonctions de transfert du composant engendre inévi-
tablement des erreurs sur le module des échantillons de visibilité estimés. Comparé au cas du
SAIR, les pics périodiques dans le cas du CSAIR sont plus prononcés quelle que soit la méthode
utilisée. Cela est lié aux propriétés de corrélation des canaux du composant. En effet, ces pics
correspondent aux éléments diagonaux de la matrice de visibilité et renseignent sur les échan-
tillons mesurés à la fréquence spatiale nulle. Ainsi, dans le cas du SAIR, ils correspondent à la
température moyenne de la scène tandis que dans le cas du CSAIR, cette température est affectée
par les fonctions d’autocorrélation du composant. Dès lors, pour éviter les éventuelles distorsions
d’images reconstruites, il convient soit de compenser les éléments diagonaux par le biais de la ma-
trice de corrélation des canaux [5], soit d’ignorer les échantillons de visibilité correspondants aux
fréquences spatiales nulles. Par exemple, la distribution des échantillons de visibilité est tracée
en fonction des fréquences spatiales (uλ, vλ) calculées à f0. Les figures 5.6 et 5.7 montrent res-
pectivement les amplitudes normalisées avant et après suppression des échantillons de fréquences
spatiales nulles pour les matrices Videal et Vsc.

Il est clair que la suppression des éléments diagonaux des matrices de visibilité permet d’ob-
tenir des distributions d’amplitudes quasi-identiques. En outre, la matrice de visibilité calculée
doit être normalement de tailleM×M , cependant, il existe dans le réseau des couples d’antennes
produisant les mêmes lignes de base (fréquences spatiales). Les échantillons des fréquences spa-
tiales redondantes peuvent être moyennés afin d’améliorer le rapport signal à bruit et de réduire
la taille de la matrice de visibilité à traiter par la suite. À titre d’exemple, pour un réseau de M
antennes parfaitement non redondant, le nombre d’échantillons de visibilité mesurables est de
M(M−1)/2 en tenant compte du caractère hermitien de la matrice de visibilité. Des algorithmes
d’imagerie appropriés peuvent être appliqués par la suite pour reconstruire l’image de la scène.
Le paragraphe suivant décrit un exemple de reconstruction d’image en considérant un système
CSAIR idéal.
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Figure 5.6 – Distributions des échantillons de visibilité en fonctions des fréquences spatiales à
f0 =3 GHz.

Figure 5.7 – Distributions des échantillons de visibilité, les échantillons correspondants aux
fréquences spatiales nulles sont ignorés.

5.3 Reconstruction de l’image en considérant un système idéal

En considérant des antennes isotropes, les équations 5.12 et 5.13 permettent d’établir la
relation fondamentale entre la fonction de visibilité et la température de brillance de la source.
En effet, il a été démontré au chapitre précédent qu’il existe une relation de transformation de
Fourier entre la fonction de visibilité et la température de brillance de la source (voir équation
4.35 du chapitre 4), lorsque le système est supposé parfait. Par conséquent, pour une imagerie
en champ proche, l’image peut être reconstruite au moyen de l’équation suivante [15] :

T̂ (ξ, η) ∝
∑
uλ

∑
vλ

V (uλ, vλ)e+iΦ(uλ,vλ)e−2iπ(uλξ+vλη) = TF−1[V (uλ, vλ)e+iΦ(uλ,vλ)] (5.17)

Pour rappel : (ξ, η) = (x, y)/R représentent les coordonnées normalisées des pixels de l’image,
Φ(uλ, vλ) =

π(d2
A−d2

B)
λR représente la phase quadratique avec di(i ∈ [A,B]) la distance euclidienne

de l’antenne i par rapport au centre du repère.
La qualité de reconstruction dépend d’un certain nombre de paramètres dont le nombre de
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ports du composant compressif, la bande passante du système, le nombre de pixels illuminés,
etc. Un exemple de reconstruction est réalisé en considérant le scénario de la figure 5.3. Le temps
d’acquisition est de τ = 170us avec un temps de décroissance des canaux des composants fixé à
τrc = 500ns.

5.3.1 Influence du nombre de ports de sortie du composant

Pour mettre en évidence l’importance de la diversité spatiale du composant, une comparaison
est faite entre l’image obtenue dans le cas du SAIR conventionnel et celui du CSAIR avec
N ∈ [1, 2]. La figure 5.8 montre les images reconstruites (pour quatre pixels illuminés) à partir
de l’équation 5.17.

Figure 5.8 – Comparaison des images reconstruites pour un système SAIR et CSAIR avec
N ∈ [1, 2] [7].

Visuellement, l’image reconstruite dans le cas du CSAIR deux voies RF est identique à celle
reconstruite avec un système SAIR à 16 voies RF. La dégradation de l’image reconstruite pour
N = 1 est due à la corrélation croisée entre les voies du composant qui devient important lorsque
le nombre d’antennes M augmente, néanmoins, en augmentant le nombre de voies de sortie du
composant, par exemple N = 2, la diversité spatiale est exploitée permettant d’améliorer la
reconstruction de l’image. Cette affirmation sera justifiée un peu plus loin (au paragraphe 5.3.5).

5.3.2 Influence du nombre de sources

Pour une comparaison quantitative des trois images reconstruites, le rapport signal-bruit
(PSNR) et l’erreur quadratique moyenne (RMSE) sont calculés au moyen des équations suivantes
[15] :

PSNR(T̂ , T0) = 10log10

max(|T0|2)/

√√√√ 1

Np

Np∑
q

|T̂ − T0|2
 (5.18)
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RMSE(T̂ , T0) = 10log10

√√√√ Np∑
q

[T̂ − T0]2/

√√√√ Np∑
q

|T0|2 (5.19)

Où T̂ est l’image reconstruite et T0 est l’image originale, Np = 64 × 64 est le nombre total
de pixels de l’image. La figure 5.9 montre l’allure des courbes de PSNR et RMSE obtenues pour
les différents cas en variant le nombre de pixels illuminés. L’augmentation du nombre de pixels
éclairés dans l’image originale dégrade le PSNR et le RMSE dans les 3 cas. Ce phénomène s’ex-
plique par la contribution de chaque source dans le bruit total du système qui devient significatif
lorsque le nombre de sources augmente.

Figure 5.9 – Évolution de PSNR et RMSE en fonction du nombre de pixels illuminés [7].

5.3.3 Influence de la bande passante

Comme il a été mentionné précédemment, la qualité de la reconstruction des fonctions de
visibilité dépend également de la bande passante choisie. Ainsi, le PSNR (pour le cas du CSAIR)
peut être amélioré en exploitant le degré de liberté fréquentiel du composant. Afin de justifier
cette affirmation, l’image d’origine est constituée de quatre sources (voir figure 5.8) correspondant
à un PSNR d’environ 16 dB pour le SAIR et 14 dB pour le CSAIR avec N = 2. La figure 5.10
montre l’évolution des courbes de PSNR.

Lorsque la bande relative augmente, la courbe du CSAIR croît, atteint un maximum
puis décroit. Pour cas du SAIR, le maximum de PSNR est obtenu pour une faible bande
passante et décroit avec une plus large bande passante. Cette décroissance dans les deux cas est
essentiellement liée à l’algorithme de reconstruction d’image. En effet, l’algorithme de Fourier
à phase modifiée est adapté à un système bande étroite, la compensation de phase se fait à la
seule fréquence centrale f0. Cette approximation n’est plus valide lorsque la bande augmente, ce
qui se résulte par une dégradation du PSNR de l’image reconstruite. Ce phénomène a déjà été
justifié au paragraphe 4.6.2.2 du chapitre précédent.
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CSAIR N=2

Bande passante (GHz)

Figure 5.10 – Évolution du PSNR en fonction de la bande passante pour 4 pixels illuminés [7].

Pour finir, la méthode de reconstruction peut être étendue à des sources continues. La figure
5.11 montre un exemple d’image reconstruite d’une source en forme de T pour 1 GHz de bande.
Le PSNR est de 10,7 dB et 12 dB respectivement pour l’architecture CSAIR (N = 2) et SAIR. Le
CSAIR utilise uniquement 2 voies de réception pour une qualité d’image visuellement comparable
à celle du SAIR qui nécessite 16 chaînes RF. Un banc de mesure est présenté dans le paragraphe
suivant afin de valider expérimentalement le concept proposé.

Figure 5.11 – Images reconstruites d’une source continue en forme de T [7].

5.3.4 Validation expérimentale par la méthode de reconstruction de Fourier

Le réseau interférométrique est constitué de 16 antennes Vivaldi espacées de 7 cm et disposées
en forme de T. La source est émulée par un générateur de signaux arbitraires Agilent M8190A
12GSa/s connecté à un cornet, le signal émis est un bruit gaussien de moyenne nulle. Afin de
réaliser une étude comparative, un banc de mesure SAIR conventionnel est mis en place. Dans ce
cas, les antennes sont connectées à un commutateur microonde qui permet de mesurer séquen-
tiellement les signaux reçus par chacune des antennes du réseau (voir figure 5.12). Il convient
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de préciser que le bruit émis reste le même durant l’acquisition des 16 signaux d’antennes. Les
signaux sont enregistrés aux moyens d’un oscilloscope Agilent DSA90404A 20GSa/s (8 bits) à 4
voies avec un temps d’acquisition de 170us. L’ensemble du matériel est piloté via Matlab avec un
ordinateur DELL core i7 et 8 GHz de RAM DDR. La figure 5.12 montre le matériel de mesure,
les antennes du réseau disposées en forme de T sont connectées à une matrice de commutation.

Dans le cas du CSAIR, une cavité de dimensions 0, 8× 0, 8× 1m3 a été utilisée pour adresser
simultanément les 16 antennes de sortie vers 2 voies de l’oscilloscope. La cavité utilisée ici est la
même que celle utilisée dans le chapitre 3 du manuscrit. La figure 5.13 montre le réseau d’antennes
connectées à la face avant de la cavité et les 2 ports de sortie.

Commutateur

(a) (b) (c)

Figure 5.12 – Banc de mesure du SAIR conventionnel. (a) Matériel de mesure. (b) Réseau
d’antennes disposées en forme de T et connectées au commutateur. (c) Antenne cornet utilisée
pour émuler la source de bruit [7].

Figure 5.13 – Le réseau d’antennes connectées à la face avant de la cavité et les 2 ports de sortie
sur la face arrière [6].

Le cornet a été placé à une distance de R= 3 m du réseau d’antennes. Ainsi en considé-
rant les paramètres prédéfinis, les résolutions théoriques à 3 GHz suivant les axes x et y sont
respectivement :

δx = Rλ/Du = 26cm (5.20)

δy = Rλ/Dv = 30, 6cm (5.21)
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avec Du = 56 cm et Dv = 49 cm, les dimensions suivant u et v de l’ouverture synthétisée. Pour
rappel, les antennes sont placées dans le plan (u,O,v) (voir figure 4.5 du chapitre 4). Finalement,
les images sont reconstruites avec la méthode de Fourier à phase modifiée (à la fréquence centrale
f0 = 3 GHz). La figure 5.14 montre les images reconstruites dans le cas du SAIR et CSAIR.
La résolution est la même pour les deux cas : 26 × 37cm2, ce qui est relativement proche des
valeurs théoriques. En revanche, le calcul du PSNR n’est pas évident puisque cela nécessite une
image de référence. Ainsi pour une comparaison quantitative, la dynamique définie par le PHSR
(Peak-to-Higher Sidelobe Ratio) est utilisée comme métrique. Le PHSR du SAIR est de 12 dB
tandis que celui du CSAIR est de 7,58 dB comme le montre les plans de coupes de la figure
5.14. Ces ordres de grandeurs sont retrouvés par simulation. En effet, en considérant les mêmes
paramètres en simulation, le PHSR est de 13 dB et de 9 dB respectivement pour le SAIR et
le CSAIR. La réduction de la dynamique dans le cas du CSAIR s’explique d’une part par les
erreurs d’estimations des fonctions de visibilité et d’autre part, par les pertes du composant (de
l’ordre de 18 dB mesurée sur l’une des voies). Néanmoins, l’architecture du SAIR nécessite au
total 16 voies RF tandis que celle du CSAIR n’en utilise que 2, permettant ainsi une réduction
drastique du nombre de voies RF et donc du coût système.

Figure 5.14 – Images reconstruites de la source de bruit. Les courbes à droite représentent les
plans de coupes suivant les axes x et y (à la distance de focalisation) des images reconstruites
du SAIR (en bleu) et CSAIR (en rouge) [7].

Le principe du CSAIR est étendu à la détection de plusieurs sources de bruit. La figure 5.15
montre un exemple d’image reconstruite de 3 antennes cornets placées à environ 2m du réseau
interférométrique. La résolution dans ce cas est de 18 × 28cm2 et l’image reconstruite permet
bien de distinguer les trois sources. Une étude avec des sources de différentes intensités est
montrée dans l’Annexe C.

Tous ces résultats montrent la faisabilité du principe CSAIR qui se présente comme une
alternative très intéressante (du fait de la réduction drastique du nombre de voies RF) pour les
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Figure 5.15 – Localisation de 3 sources de bruit [5].

systèmes d’imagerie passifs haute résolution et à acquisition simultanée. Toutefois, la preuve de
concept du CSAIR est réalisée en supposant que le système est idéal. En pratique, l’architecture
globale du système fait intervenir un certain nombre de composants électroniques qui peuvent
impacter la mesure de la fonction de visibilité (voir paragraphe 4.6.2 du chapitre 4). Cela dit,
le processus de reconstruction d’image doit tenir compte des erreurs introduites par l’ensemble
des blocs du système afin de minimiser les distorsions d’images reconstruites. Ces erreurs sont
généralement liées aux matériels et aux traitements numériques comme il a été illustré dans le
chapitre précédent. Le paragraphe suivant présente celles liées à l’estimation des échantillons de
visibilité (pour le cas du CSAIR).

5.3.5 Erreurs liées à l’estimation des échantillons de visibilité

Des erreurs d’estimation des échantillons de visibilité contribueront inévitablement à la dé-
gradation de l’image reconstruite. Ce paragraphe a pour objectif d’évaluer ces erreurs.
Soit à considérer un couple d’antennes (i, j), les signaux mesurés Si(ri, f) et Sj(rj , f) sont
donnés par l’équation 5.4. Idéalement, l’échantillon de visibilité associé à ce couple d’an-
tennes est donné par la valeur moyenne de la corrélation entre ces deux signaux tel que
VIdeal(ri, rj) =< Si(ri, f)S∗j (rj , f) >. Dans le cas du CSAIR, le signal Un(f) mesuré à la sortie
du récepteur n ∈ [1, 2, . . . , N ] est donné par l’équation 5.3. Ainsi, à partir de l’équation 5.8, le
signal d’antenne i mesuré à la sortie du récepteur n peut être estimé comme suit (en supposant
que H+

ni(f)Hni(f) ≈ 1) :

Ŝi(ri, f) = H+
ni(f)Un(f) = Si(ri, f) + bni(ri, f) (5.22)

Avec bni(ri, f) =
∑
m6=i

H+
ni(f)Hnm(f)Sm(rm, f), le bruit dû au produit croisé entre la fonction

de transfert H+
ni(f) considérée et les autres canaux du composant H+

nm(f)(m 6= i). Il en est
de même pour Ŝj(rj , f). Finalement l’échantillon de visibilité mesuré pour le couple d’antennes
(i, j) est donné par l’équation suivante :

V̂ (ri, rj) =< Ŝi(ri, f)Ŝ∗j (rj , f) >≈< Si(ri, f)S∗j (rj , f) > + < bni(ri, f)b∗nj(rj , f) > (5.23)
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À partir de l’équation 5.23, il est clair que la matrice de visibilité du CSAIR est pertur-
bée par des erreurs liées aux fonctions de transfert du composant. Ces canaux étant supposés
orthogonaux, l’erreur additive < bni(ri, f)b∗nj(rj , f) > doit tendre vers zero. Néanmoins, cette
affirmation est valable pour un faible nombre d’antennes. En effet, le niveau d’intercorrélation
des fonctions de transfert devient significatif pour un nombre important de ports d’entrée du
composant, ce qui contribue à la dégradation du SNR de la fonction de visibilité. Cela est lié
au fait que le facteur de qualité diminue et le couplage entre canaux devient de plus en plus
important lorsque le nombre d’antennes augmente. Un moyen permettant d’améliorer le rapport
signal à bruit est d’exploiter la diversité spatiale en augmentant le nombre de ports de sortie.
Cela revient à moyenner les signaux d’antennes estimés sur chacune des voies de sortie, et donc
à minimiser le bruit de visibilité. À titre d’exemple, la figure 5.16 montre l’évolution du SNR des
échantillons de visibilité calculé à partir de l’équation suivante :

SNR = 20 log


√∑

i,j
|VIdeal(ri, rj)|2√∑

i,j
|V̂ (ri, rj)− VIdeal(ri, rj)|2

 (5.24)

Figure 5.16 – Évolution du SNR de visibilité en fonction du nombreM d’antennes et du nombre
de sorties N du composant.

Cette simulation est faite sur la bande de 2,5-3,5 GHz en faisant varier le nombre d’antennes
M . Le temps d’acquisition est fixé à 50 us avec une moyenne de 10. Les antennes du réseau (en
forme de T) sont espacées de 0, 7λ (λ étant la longueur d’onde correspondante à la fréquence
centrale f0 = 3 GHz). Le temps de décroissance du canal est fixé à 300 ns et la source considérée
est constituée de quatre pixels illuminés (voir figure 5.8). Comme prédit, le SNR diminue lorsque
M augmente, et est amélioré lorsque N augmente. Le degré de liberté spatiale du composant peut
donc être exploité pour minimiser les erreurs de visibilité du CSAIR. En outre, l’utilisation d’une
large bande passante permet également d’améliorer le SNR de visibilité. Toutefois, l’algorithme
de Fourier n’étant pas adapté aux systèmes relativement large bande, il convient de modéliser la
matrice système et de résoudre le problème inverse pour une meilleure reconstruction d’images.
Le paragraphe suivant présente donc une méthode de reconstruction par inversion matricielle.
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5.4 Reconstruction par inversion matricielle

Compte tenu des imperfections du système, deux types d’étalonnage sont à mettre en œuvre,
le premier étant consacré à la modélisation de la réponse impulsionnelle spatiale du système
qui servira de base orthogonale pour la distribution de température de la source. Le second est
effectué périodiquement afin de minimiser les fluctuations du gain du système [16]. Par exemple,
les interféromètres MIRAS et GeosTAR intègrent ces deux types d’étalonnage [17, 18]. Dans ce
paragraphe, seul le premier est pris en compte en raison du banc de mesure qui sera présenté
plus tard.

Contrairement à la méthode de Fourier qui fait abstraction des paramètres instrumentaux,
celle présentée dans ce paragraphe est basée sur une approche matricielle qui tient compte de
tous les éléments intervenant dans la chaîne de réception. Dans ce cas, en considérant la méthode
d’estimation de la fonction de visibilité décrite par les équations 5.8 et 5.10, la matrice de visibilité
réellement mesurée (pour un système CSAIR) peut s’exprimer de la manière suivante :

V̂(rR, r
′
R) =< Ŝ(f)Ŝ(f)† >

= lim
τ→∞

1

2τ

∑
∆f

Ŝ(f)Ŝ†(f)

∝
∑
∆f

Np∑
q=1

A(f)ΨR(rR, rq, f)T (rq)Ψ
†
R(rR, rq, f)A†(f)

(5.25)

Il convient de rappeler que Ŝ(f) = [Ŝ1(r1, f), Ŝ2(r2, f), . . . , ŜM (rM , f)] est le vecteur
M × 1 des signaux d’antennes pré-estimés, et rR = [r1, r2, . . . , rM ] est le vecteur des positions
d’antennes du réseau interférométrique. A(f) = H+(f)H(f) représente le produit de la fonction
de transfert H(f) = Hc(f) �HR(f) avec son pseudo-inverse, pour rappel � est l’opérateur du
produit d’Hadammar (produit membre à membre). Hc et HR étant respectivement les fonctions
de transferts du composant compressif et des récepteurs. Hc est généralement déterministe et
varie très peu dans le temps, cependant HR peut varier légèrement du fait des fluctuations du
gain du système, c’est pourquoi l’étalonnage périodique doit être envisagé lors de la mise en
œuvre d’un système d’imagerie CSAIR. ΨR(rR, rq, f) est la réponse spatiale entre la source et
les antennes, ce paramètre prend en compte les fonctions de Green pondérées par le diagramme
de rayonnement des antennes.

L’équation 5.25 peut être réorganisée sous forme d’une équation linéaire pour chaque pixel
de l’image et chaque échantillon de visibilité de la manière suivante :
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

V̂1

V̂2

...
V̂l
...

V̂L


=



G(1, 1) G(1, 2) . . . G(1, Np)

G(2, 1) G(2, 2) . . . G(2, Np)

. . . . . . . . . . . .

G(l, 1) G(l, 2) . . . G(l, Np)

. . . . . . . . . . . .

G(L, 1) G(L, 2) . . . G(L,Np)





T1

T2

...
Tq
...

TNp


(5.26)

Où G représente la matrice L ×Np de modélisation du système CSAIR, L étant le nombre
d’échantillons de visibilité mesurés. Les colonnes de cette matrice sont calculées de la manière
suivante :

Gq = vec(
∑
∆f

A(f)ΨR(rR, rq, f)Ψ†R(rR, rq, f)A†(f)) (5.27)

avecGq, la colonne q de la matrice G et vec(.), l’opérateur de transformation d’une matrice en
un vecteur. Il en résulte une relation linéaire entre l’espace de mesure (des échantillons de visibilité
estimés) et celui de l’objet (distribution de température de la source) définie par l’équation
suivante :

V̂ = GT (5.28)

De plus, la méthode du "background concellation" peut également être appliquée pour mini-
miser le bruit de visibilité. La fonction de visibilité doit être pré-traitée avant la reconstruction
de l’image [19] :

V̂ ′ = G[Tt − Tb] = GT ′ (5.29)

T ′ désigne la distribution de température différentielle entre celle de la cible (Tt) et celle du
fond Tb (mesurée en l’absence de la source). Cette relation linéaire ainsi établie, la distribution de
température peut être reconstruite par la méthode de régularisation de Tikhonov telle présentée
dans le paragraphe 4.7.3 du chapitre précédent. La section suivante présente des exemples de
reconstruction d’images basés sur cette approche.

5.5 Validation par simulation

L’objectif de ce paragraphe est de mener une étude comparative entre l’algorithme de Fourier
à phase modifiée (utilisé précédemment) et la méthode de reconstruction par inversion matricielle.
Pour ce faire, le scénario de simulation est constitué d’un réseau d’antennes en forme de Y comme
le montre la figure 5.17. Chaque bras du réseau est constitué de Ma = 5 antennes ce qui fait un
total M = 3Ma + 1 = 16 éléments (en tenant compte de l’élément central). Les antennes sont
espacées de 0, 86λ, où λ est la longueur d’onde à f0= 3 GHz.

Selon les caractéristiques du réseau d’antennes, le champ de vision est de ±35, 5o et la réso-
lution angulaire de 3, 85o. Cela dit, à une distance de R=2m, l’image peut être reconstruite sur
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Figure 5.17 – Scénario d’imagerie CSAIR avec un réseau d’antennes disposées en forme de Y.

une zone de visibilité de ΩFOV = ±1,16 m, la résolution correspondante est de δx = δy =13,45
cm.
Il faut noter que le réseau en forme de Y a été choisi en raison de la large couverture de la zone
de visibilité qu’il offre, comparé à un réseau en T constitué du même nombre d’antennes. De plus
la résolution est quasi-identique dans les deux plans de l’image.

Les antennes sont connectées à une cavité surdimensionnée (16 entrées et 4 sorties) dont le
temps de décroissance τrc est fixé à 300 ns. Les voies de sortie du composant sont connectées à
N=4 chaînes de réception. Pour ce scénario, la fonction de transfert HR des récepteurs se résume
à un simple filtre de Hanning de 2 GHz de bande autour de la fréquence f0.

La source est constituée de 64×64 pixels. Chaque pixel est supposé rayonner un bruit gaussien
de densité spectrale de puissance respectant la loi de Rayleigh-Jeans. Les signaux reçus par les 16
antennes sont codés, sommés de manière entièrement passive par le composant et mesurés sur les
4 voies de sortie de la chaîne de réception, avec un temps d’intégration de τ= 50 us, l’acquisition
est faite avec une moyenne de 10. Il est important de préciser que contrairement à un radiomètre
conventionnel qui nécessiterait 16 chaînes de réception, l’architecture proposée ici n’a que 4 voies
de sortie. La matrice G est calculée en balayant toutes les grilles d’échantillonnage de l’image
et la courbe de Picard est donnée par la figure 5.18. Cette courbe a été tracée en considérant
une image source constituée de 9 pixels illuminés (voir figure 5.17). Pour rappel, en écrivant G+

à l’aide des vecteurs singuliers ui, vi et valeurs singulières σi de la matrice G, la solution de
l’équation 5.29 peut s’écrire sous la forme (voir paragraphe 4.7 du chapitre précédent) [11, 20] :

T̂ =
∑
i≥1

uTi V̂
σi

vi (5.30)

Les valeurs singulières σi diminuent plus rapidement que les coefficients de Fourier uTi V
ce qui justifie le problème mal posé de l’équation 5.29 [21]. Par conséquent, la solution T̂ au
problème inverse n’est pas stable [22], une régularisation est donc nécessaire. En outre, le condi-
tionnement κ(G) = 14591 représente un facteur d’amplification de bruit trop important dans
l’image reconstruite. Pour minimiser ce facteur, un paramètre de régularisation doit également
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être défini.

Figure 5.18 – Courbe de Picard tracée pour 9 sources ponctuelles. i indique l’indice des vecteurs
ui, vi et valeurs singulières σi.

Le paramètre de régularisation optimal µ est obtenu en traçant la norme résiduelle ||V̂ ′−GT ′||
en fonction de la norme de la solution ||T̂ ′|| pour différentes valeurs de µ comme le montre la
figure 5.19. Le paramètre µ optimal est donné par le point de courbure maximale de la courbe
en forme de L. Ce point représente le meilleur compromis entre l’erreur d’approximation et la
propagation du bruit [22]. Ce point varie en fonction de la visibilité mesurée, ainsi il ne sera pas
le même d’une image à une autre et doit être réglable dynamiquement.

Figure 5.19 – Courbe d’estimation du paramètre de régularisation µ.

Les spectres des valeurs propres des matrices carrées (G†G) et (G†G + µI), avec µ =

2, 21 × 10−4 sont présentés sur la figure 5.20. Les valeurs propres inférieures au paramètre de
régularisation (du côté gauche du spectre) sont supprimées du spectre. Ainsi la plus petite va-
leur propre est µ ce qui garantit une réduction du facteur d’amplification du bruit dans l’image
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reconstruite à partir des équations suivantes :

T̂ = G+
µ V̂
′ (5.31)

G+
µ = (G†G + µI)−1G† (5.32)

†G G

†G G I

Figure 5.20 – Spectres des 4096 valeurs propres des matrices carrées G†G et (G†G +µI), avec
µ = 2, 21× 10−4.

Pour mener une comparaison des méthodes de reconstruction, le même scénario de la figure
5.17 est appliqué à un cas SAIR conventionnel dans lequel les antennes sont connectées à 16
voies RF indépendantes. Dans ce cas, le paramètre de régularisation est de µ = 0, 4316. Les
images reconstruites sont présentées sur la figure 5.21. Comme prédit, l’algorithme de Tikhonov
fournit un meilleur rendu d’images dans les deux cas (SAIR et CSAIR) et les RMSE valent
respectivement 6, 4×10−3 et 5, 9×10−3 pour le CSAIR et le SAIR. L’intérêt d’un tel algorithme
est qu’il ajuste le paramètre de régularisation en fonction du niveau du bruit de visibilité, ce qui
contribue à l’amélioration de l’image reconstruite.

Afin d’évaluer de manière les performances radiométriques du CSAIR associé à l’algorithme
de Tikhonov, une source continue constituée de deux carrés de température différentes est placée
en face du réseau. Dans un premier temps, le contraste entre les deux carrés est fixé à ∆T =
10 K. L’image est reconstruite en considérant un temps d’intégration du bruit de 50us avec une
moyenne de 100 acquisitions et un temps de décroissance du canal de 400 ns. La figure 5.22
présente les images reconstruites. A priori, le contraste est difficilement remarquable dans le cas
de l’algorithme de Fourier puisque la résolution est dégradée et ce, quel que soit le système (SAIR
ou CSAIR). Tandis qu’avec l’algorithme de Tikhonov, une différence de température est devinée
même si elle ne correspond pas à 10 K. La figure 5.23 montre les plans de coupe pour y = 0.
Cette différence de contraste peut se justifier par le temps d’intégration choisi trop court dans le
but de réduire le temps de calcul, mais également par l’algorithme de reconstruction.

La qualité de reconstruction d’image peut être évaluée par le facteur de similarité structurelle
ou Structural Similarity (SSIM) définie comme suit [23] :

SSIM(T̂ , T0) =
(2µT̂µT0 + C1)(σT̂ T0

+ C2)

(µ2
T̂

+ µ2
T0

+ C1)(σ2
T̂

+ σ2
T0

+ C2)
(5.33)
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Figure 5.21 – Images reconstruites de 9 sources ponctuelles pour un système SAIR et CSAIR.
Les algorithmes de Fourier et de Tikhonov sont utilisés pour la reconstruction des images.

Figure 5.22 – Reconstruction d’image avec un contraste de 10 K.

Où µT̂ , µT0 , σT̂ , σT0 et σT̂ T0
représentent la moyenne locale, l’écart type, et la covariance de

l’image reconstruite T̂ et celle de l’image originale T0. C1 et C2 sont des constantes de régulari-
sation réelles non-négatives liées au caractère visuel de l’image (la luminance, le contraste et la
structure). Ces paramètres sont utilisés afin d’éviter les régions d’images où la moyenne locale
ou l’écart type est proche de zéro [23]. La figure 5.24 montre l’évolution de cette métrique par
rapport au contraste sur l’image et au rapport signal à bruit. De toute évidence, l’algorithme de
Tikhonov présente de meilleurs résultats par rapport à celui de Fourier. Il convient de noter que
les fluctuations des courbes s’expliquent par le temps d’intégration et le nombre d’acquisitions
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Figure 5.23 – Plans de coupe de l’image pour y = 0.

choisi (pour minimiser le temps de calcul). Dans ce cas en particulier, le CSAIR requiert 5 dB
minimum de SNR pour atteindre un SSIM optimal (pour l’algorithme de Tikhonov) tandis
que la courbe du SAIR reste quasi-constante pour les valeurs de SNR choisies. Néanmoins, les
résultats du CSAIR sont comparables à ceux du SAIR, ce qui garantit la qualité visuelle de
l’image reconstruite.

Figure 5.24 – Courbe de similarité structurelle en fonction du contraste de température (à
gauche) et du rapport signal à bruit (à droite).

Pour terminer, l’algorithme de Tikhonov a été appliqué à la reconstruction d’image d’un corps
humain comme le montre la figure 5.25. Les images sont reconstruites avec un temps d’intégration
de 50 us et une moyenne de 10 acquisitions. Le temps de décroissance des canaux du composant
est fixé à 400 ns. Il faut noter que la résolution de l’image reconstruite est limitée par la taille
de l’ouverture synthétisée à partir des 16 antennes du réseau.

Ces résultats montrent qu’avec un algorithme de reconstruction d’images approprié, le sys-
tème CSAIR permet de réduire considérablement le nombre de voies RF sans affecter la qualité
de l’image. Le paragraphe suivant montre un banc de mesure permettant de valider le concept
sur des sources continues.
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Figure 5.25 – Images reconstruites d’un corps humain dans le cas d’un système SAIR (16
antennes 16 voies RF) et CSAIR (16 antennes 4 voies RF).

5.6 Validation expérimentale par la méthode de reconstruction
matricielle

Ce paragraphe a pour objectif de prouver expérimentalement le principe théorique du CSAIR
présenté dans ce chapitre. Pour cela, un banc de mesure a été mis en place avec un réseau
en forme de Y constitué de 16 antennes Vivaldi. Le pas du réseau est de 0, 86λ où λ est la
longueur d’onde centrale dans la bande de 2-4 GHz. La résolution théorique est de 13 × 15cm2

et la zone maximale d’observation est de 2,32 m. Une cavité métallique multimodale (à forte
diversité fréquentielle) de 1m3 de volume a été utilisée comme composant compressif. La figure
5.26 présente une photographie de la cavité avecM = 16 ports d’entrée et N = 4 ports de sortie.
Pour minimiser le nombre de modes dégénérés, une demi-sphère de diamètre de 30 cm a été
placée à l’intérieur de la cavité (voir figure 5.26.c).

(a)

(b) (c)

Port 1

Port 4Port 3

Port 2

Figure 5.26 – Banc de mesure CSAIR : (a) 16 antennes connectées à la face avant de la cavité
surdimensionnée, (b) 4 voies de sortie sur la face arrière, (c) demi-sphère placée à l’intérieur de
la cavité.
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Pour évaluer les performances de la cavité, les fonctions de transfert sont mesurées dans un
premier temps par le biais d’un ARV Rohde & Schwarz ZVL (9 KHz-13,6 GHz) dans la bande
de 2-4 Ghz avec 4001 échantillons fréquentiels. La figure 5.27 montre les fonctions de transfert
obtenues entre les 16 entrées et la sortie 1 avec un niveau moyen de l’ordre de -23 dB. La matrice
de corrélation pour chacune des voies de sortie montre que les fonctions de transfert présentent
de bonnes propriétés d’orthogonalité avec des énergies d’autocorrélation équivalentes.

Figure 5.27 – Fonctions de transfert H1m (m ∈ [1, 2, . . . ,M ]) et les matrices de corrélation pour
chacune des voies de sortie.

Un exemple de réponse impulsionnelle hnm(t) obtenue à partir de la transformée inverse de
Fourier de Hnm(f) est présentée sur la figure 5.28. Le temps de décroissance du canal se calcule
à partir de l’énergie cumulée W (t) donnée par l’équation suivante :

W (t) =

∫ t

0
h2

11(t)dt = W0(1− e−t/τrc) (5.34)

L’énergie normalisée WN (t) s’écrit donc :

WN (t) = W (t)/W0 = 1− e−t/τrc (5.35)

Pour le cas particulier t = τrc, WN (t) = 1 − 1/e = 0, 632. À partir de la courbe de l’énergie
normalisée tracée sur la figure 5.28, le temps de décroissance τrc est de 400 ns, ce qui correspond
à un facteur de qualité à vide d’environ 7500 à 3 GHz.

La cavité est connectée à sa face arrière à 4 amplificateurs de 30 dB de gain en bande S.
Les voies de sortie de ces amplificateurs sont directement reliées à un oscilloscope numérique
Agilent 4 voies DSA90404A 20Gsa/s (intégrant un CAN 8 bits). Une source active constituée
d’un générateur de signaux arbitraires (Agilent M8190A 12 Gs/s) connecté à une antenne Vivaldi
est placée à une distance R=2m du système. L’antenne de la source est montée sur un rail de
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Figure 5.28 – Exemple de réponse impulsionnelle et l’énergie cumulée correspondante.

déplacement 2D (suivant les axes x et y) comme indiquée sur la figure 5.29.

Source de bruit

Rail 2D

Figure 5.29 – Antenne Vivaldi montée sur un rail à déplacement 2D (suivant les axes x et y).

Cette source est d’abord utilisée pour caractériser la matrice G du système. Pour cela,
l’antenne est déplacée séquentiellement sur une zone de 1, 5×1, 5m2 discrétisée sur Np = 64×64

pixels avec un pas de 2,4 cm. La matrice G du système est calculée en évaluant la contribution
de chaque pixel de l’image dans la matrice de visibilité mesurée. Il est important de préciser que
G est une matrice 213×4096 lorsque les échantillons de visibilité correspondants aux fréquences
spatiales nulles sont ignorés, et les éléments redondants sont moyennés. Par conséquent, un
codage sur 16 octets conduit à une occupation de mémoire de 14Mo. De plus, le conditionnement
de la matrice G est de κ(G) = 274. La régularisation de Tikhonov est appliquée pour garantir
une reconstruction d’images stables.

Pour évaluer la résolution du système, la source de bruit est placée au centre de la scène. Les
signaux sont mesurés et traités sous Matlab au moyen d’un ordinateur DELL core i7, 8Go de
DDR Ram. Le paramètre de régularisation optimal pour cet exemple est de µ = 7, 33. La figure
5.30 montre les images de la source reconstruites à partir de la méthode de Fourier et celle de
Tikhonov. La résolution pour la première est de 18× 19cm2 tandis que la celle de la seconde est
de 15× 16cm2, ce qui est relativement plus proche de la résolution théorique de 13× 15cm2. Le
PHSL (Peak-to-Higher Sidelobe) est de 13 dB et de 15 dB respectivement sur l’image de Fourier
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Figure 5.30 – Image d’une source ponctuelle placée au centre du repère de la zone à imager.
Les plans de coupes sont tracés pour y = 0 (à gauche) et x = 0 (à droite).

et celle de Tikhonov. La perte de résolution et le niveau de lobes secondaires plus important dans
le cas de Fourier s’expliquent par les approximations faites en ignorant l’impact des instruments.
De plus, l’image est reconstruite à la seule fréquence f0 tandis que celle de Tikhonov est calculée
par le biais de la matrice de modélisation du système sur toute la bande considérée. Les temps
de calculs sont comparables, 228 ms pour la méthode de Fourier et 288 ms pour l’inversion
matricielle, ce qui garantit la rapidité de l’algorithme. Pour finir, le système est utilisé pour
imager des sources continues. Pour ce faire, l’antenne (émulant la source de bruit) est déplacée
de manière séquentielle suivant les axes x et y. Les signaux sont enregistrés pour chacune des
positions de la source, puis le principe de superposition est appliqué (sommation des signaux
acquis pour chaque position). Seuls N = 4 signaux sont mesurés à la sortie des amplificateurs.
Ces signaux sont ensuite décodés afin de calculer les fonctions de visibilité et reconstruire l’image.
La figure 5.31 montre des exemples d’images reconstruites avec un temps d’intégration du bruit
de 50us. Ces images sont comparées à celles reconstruites avec l’algorithme de Fourier. Comme
prédit, l’approche de Tikhonov offre de meilleurs résultats. Ces images ont été reconstruites sans
tenir compte du contraste de température, néanmoins l’annexe C mène une étude sur le contraste
d’intensité et la sensibilité du système CSAIR.

5.7 Conclusion

Ce chapitre a permis de décrire d’une manière générale un système d’imagerie CSAIR. Il
a été démontré dans un premier temps qu’il était possible de réduire le nombre de voies RF
nécessaire à l’adressage des antennes d’un réseau SAIR conventionnel. Cela est rendu possible
grâce à l’utilisation d’un codeur analogique entièrement passif dont les fonctions de transfert sont
orthogonales. En effet, les signaux d’antennes sont codés, sommés et transmis via un nombre de
voies RF réduit. Différentes méthodes d’estimation des échantillons de visibilité nécessaires à la
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Figure 5.31 – Exemples d’images reconstruites de différentes sources continues.

reconstruction d’image ont été présentées. La première se fait en deux étapes : l’estimation des
signaux d’antennes puis le calcul des fonctions de visibilité. La seconde est effectuée à partir de la
mesure de visibilité compressée, cependant le temps de calcul et l’occupation mémoire deviennent
très rapidement contraignants. La méthode d’estimation des signaux a donc été retenue et a
permis de mettre en place un premier banc de mesure comparatif en utilisant l’algorithme de
Fourier à phase modifiée. Les résultats ont permis d’effectuer une première conclusion sur les
performances du CSAIR comparé au SAIR. En effet, le concept proposé permet d’atteindre des
performances d’imagerie comparables à celles d’une architecture SAIR conventionnelle, tout en
autorisant une réduction drastique du nombre de voies RF.

Par la suite, les limites de l’approche de Fourier (en termes de bande passante relative et
d’imperfection des éléments de la chaîne de réception) ont été mises en évidence. Cela a conduit
à une méthode de modélisation de la réponse impulsionnelle du système en tenant compte de tous
les éléments de la chaîne de réception. Une relation linéaire entre la fonction de visibilité estimée
et la distribution de température de brillance a été établie. Ainsi, l’image a été reconstruite par
l’algorithme de Tikhonov. Finalement, un autre banc de mesure a été mis en place afin de valider
le concept sur des sources de bruit actives et continues (simulées par déplacement d’un rail 2D).
Ces analyses ont été réalisées en bande S et les résultats obtenus ont prouvé la faisabilité du
concept.
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5.8 Conclusion générale et perspectives sur l’imagerie Microonde
passive

L’objectif de cette partie du manuscrit était de proposer des solutions d’imagerie passive à
haute résolution avec une architecture originale. Pour cela, le radiomètre à synthèse d’ouverture
interférométrique (SAIR) a été choisi comme brique de base puisqu’elle permet de réduire
considérablement le nombre d’antennes nécessaire dans un système radiométrique à ouverture
réelle. Malgré les avantages qu’elle présente, l’architecture du SAIR nécessite autant de voies
RF que d’antennes du réseau pour une acquisition simultanée, ce qui complexifie le système
pour un nombre important d’éléments du réseau interférométrique. Pour simplifier le système
tout en assurant l’acquisition simultanée des signaux, le concept du ’Compressive Synthetic
Aperture Interferometric Radiometer ’ (CSAIR) a été proposé. Ce nouveau concept offre
l’avantage de minimiser le nombre de chaînes RF sans affecter les performances du SAIR.
En effet, grâce à l’utilisation d’un composant compressif (cavité surdimensionnée) dont les
fonctions de transfert sont orthogonales, les signaux d’antennes sont codés, sommés d’une
manière entièrement passive, et transmis via un nombre de voies RF réduit. Un processus de
décodage des signaux d’antennes est donc nécessaire pour estimer les échantillons de visibilité
nécessaires à la reconstruction d’images. La faisabilité du concept a été prouvée par des
simulations et des mesures en bande S (2-4 GHz). Bien évidemment, l’approche proposée est
destinée à fonctionner en bande millimétrique pour des applications répondant aux besoins de
sécurité. L’avantage de cette bande est qu’elle permet une amélioration de la résolution avec
une faible ouverture rayonnante, et favorise la réduction de la taille des composants et en parti-
culier celle de la cavité surdimensionnée. De plus, le taux d’émissivité du corps humain (de la
peau) est plus élevé à ces fréquences, ce qui facilite la détection des objets portés par la personne.

Tous les travaux présentés dans cette partie du manuscrit ont été menés dans le cadre du
projet ANR-PIXEL qui est un consortium entre le laboratoire XLIM de Limoges, le CEA de
Gramat et la société MC2-Technologies de Lille. L’objectif de ce projet est de développer une
caméra radiométrique millimétrique très haute résolution et temps réel. Dès lors, les premières
perspectives seront de valider le concept à des fréquences plus élevées avec une source de bruit
passive. Les premières analyses ont fait l’objet d’une demande de brevet en cours d’instruction
et les résultats préliminaires se basent sur le cahier des charges suivant :

– Fréquence centrale : f0 = 95 GHz.
– Bande passante : 5 GHz.
– Zone d’observation : 3× 3m2.
– Résolution spatiale : < 10 cm à une distance de 3 m à 5 m
Ces spécifications conduisent à une architecture de réseau présentée sur la figure 5.32. Il faut

noter que la forme du réseau en Y a été choisie pour les premières études, elle peut donc évoluer
pour la réalisation du produit fini.

Pour cette étude préliminaire, le design du composant compressif est basé sur une architecture
modulaire afin de minimiser les contraintes de prototypage. Par exemple, le prototype présenté
sur la figure 5.33 est subdivisé en 9 cavités chaotiques dont chacune dispose de 7 voies d’entrée
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Base line max

Unit length

1.35 l

43 l

27 l

21 antennes

Ligne de base max

Pas du réseau

Figure 5.32 – Géométrie du réseau interférométrique à 95 GHz en forme de Y [24].

et 1 voie de sortie. Finalement, le dispositif de codage comprend 63 entrées et 9 sorties avec un
volume total de 180 × 100 × 135mm3. Chacune des cavités est designée sous CST Microwave
Studio avec les dimensions 30× 96× 43mm3.

Guide d’onde WR10

(a)

(c)43 mm

30 mm 
96 mm 

Figure 5.33 – Prototype de codeur analogique millimétrique. (a) Face avant du composant avec
les 63 ports d’entrée disposés en forme de Y, (b) face arrière du composant avec les 9 ports de
sortie, (c) cavité chaotique élémentaire avec 7 accès en guide d’onde WR10 [24].

Les fonctions de transfert des 9 cavités sont données sur la figure 5.34 avec une valeur moyenne
des pertes d’insertion de l’ordre de -16 dB. La figure 5.34.b donne un exemple de réponse impul-
sionnelle obtenue, le temps de décroissance du canal est estimé à τrc=45 ns ce qui correspond à
un facteur de qualité de 27000 à 95 GHz. Ces fonctions de transfert sont utilisées pour effectuer
des simulations sous Matlab.
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Figure 5.34 – Fonctions de transfert des cavités simulées sous CST Microwave studio (a) et
exemple de réponse impulsionnelle (b).

À titre d’exemple, une image source est placée à une distance de R = 5m du réseau. Cette
image est échantillonnée sur 128× 64 pixels repartis sur une zone de 2× 1m2. Chaque pixel est
supposé rayonner un bruit de densité de puissance proportionnelle à sa température de brillance.
Les signaux mesurés par les 63 antennes isotropes du réseau sont codés par les fonctions de
transfert du composant et seuls 9 signaux sont mesurés à la sortie. Par la suite, les signaux sont
décodés pour le calcul des échantillons de visibilité et la reconstruction de l’image. La figure
5.35 présente le synoptique de simulation. Le nombre de points fréquentiels est fixé à Ns = 1500

ce qui correspond à un temps d’intégration du signal de 300 ns, l’acquisition est faite sur 500
moyennes avec un SNR de 10 dB. La figure 5.36 montre un exemple d’images reconstruites en
considérant un système SAIR qui nécessite 63 voies RF et le système CSAIR qui n’en utilise que
9. Les résultats sont comparables et permettent de deviner la présence de l’arme portée par la
personne.

…

H11H12

H1M

HN1
HN2

HnM

Composant compressif

(codage des signaux)

Réseau

d’antennes

R=5m

…

• Démodulation IQ.
• Décodage des 

signaux d’antennes

• Calcul des 
échantillons de 
visibilité.

• Reconstruction 
d’images

Image source

U1(f)

UN(f)

Traitement du signal

Figure 5.35 – Synoptique des étapes de simulation d’un système d’imagerie CSAIR en bande
millimétrique (95 GHz).
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Tous ces résultats montrent que le principe du CSAIR est bien applicable en bande millimé-
trique, et permet de réduire considérablement le nombre de voies RF sans dégrader les perfor-
mances. De toute évidence, le CSAIR est encore en phase d’études préliminaires, et de nombreux
paramètres sont à investiguer, notamment la géométrie du réseau d’antennes, la configuration du
codeur analogique, la méthode d’étalonnage, les algorithmes de reconstruction d’images, la sensi-
bilité du système, la sensibilité radiométrique, etc. Pour l’instant, quelques éléments constitutifs
du scanner millimétrique sont en cours de prototypage pour des premiers tests de la sensibilité
radiométrique à 95 GHz. La figure 5.37 montre un exemple de prototype du composant compres-
sif et des modules LNAs et démodulateurs IQ ainsi que les cartes ADC et FPGA développées
par la société MC2-Technologies.

Figure 5.36 – Images reconstruites d’un corps humain portant une arme de poing avec un
système SAIR (constitué de 63 antennes et 63 récepteurs) et un système CSAIR (constitué de
63 antennes et 9 récepteurs).

ADC

FPGA

Développés par la société MC2-Technologies

(a) (b) (c)

Figure 5.37 – Prototypes des composants millimétriques. (a) Composant compressif avec 4 ports
d’entrée et 1 port de sortie, tous en guide WR10. (b) Module LNA et démodulateur I/Q. (c)
Carte ADC et FPGA.
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5.9 Rappel des objectifs de la thèse

Les radiomètres sont des instruments d’imagerie permettant la mesure du rayonnement
électromagnétique d’un objet porté à une température supérieure au zéro absolu. Ces instru-
ments présentent l’avantage d’être passifs (sans émission d’ondes électromagnétiques) et donc ne
présentent aucun risque pour la santé. Ils permettent d’imager le "corps entier" des personnes
dans un but sécuritaire et ce, sans exposition aux rayonnements ionisants (contrairement aux
scanners à rayon-X). En effet, à des fréquences millimétriques, ces instruments permettent de
détecter des objets enfouis sous des vêtements ou dans des valises. Tous ces avantages font des
radiomètres de potentiels instruments de lutte contre le crime et le terrorisme en vue d’améliorer
la sûreté des lieux publics tels que les aéroports, les stades, les parcs, etc. Par ailleurs, du fait
des faibles intensités du champ capté dans la bande millimétrique (comparée au rayonnement
infrarouge), les radiomètres microondes doivent être équipés de capteurs ultra-sensibles afin de
mesurer le maximum d’énergie. En outre, pour améliorer la sensibilité, l’objet à imager peut
être éclairé par une source active ayant une intensité beaucoup plus élevée que celle qu’il produit
naturellement. Dans ce cas, l’instrument d’imagerie est dit actif. Néanmoins, l’exposition des
personnes aux champs électromagnétiques se fait dans le respect des prescriptions réglementaires
telles qu’elles sont définies dans le décret n° 2002-775 (relatif aux valeurs limites d’exposition
du public aux champs électromagnétiques émis par les équipements utilisés dans les réseaux
de télécommunication ou par les installations radioélectriques). En effet, pour les fréquences
millimétriques, la densité de puissance surfacique moyennée sur une durée de 2 minutes ne
doit pas excéder 10W/m2). Cela sous-entend que les systèmes d’imagerie actifs sont à faible
puissance et donc ne présentent aucun risque avéré pour la santé (confirmé par le rapport de
l’Agence Française de Sécurité Sanitaire de l’Environnement et du Travail).

Qu’ils soient passifs ou actifs, les systèmes d’imagerie microonde sont constitués d’une ar-
chitecture matérielle d’acquisition des signaux et d’un logiciel de traitement permettant de re-
construire l’image. En outre, les récentes avancées technologiques ont permis d’améliorer ces
instruments tant au niveau matériel qu’au niveau logiciel. Néanmoins, les systèmes commerciaux
actuels peinent à concilier la résolution, la rapidité d’acquisition et de traitement des signaux, la
fiabilité, l’encombrement et le coût. L’objectif de cette thèse est donc de proposer des pistes per-
mettant de relever le challenge résolution et rapidité d’acquisition des signaux pour les systèmes
d’imagerie microonde dédiés principalement à la sécurité des personnes. Les techniques proposées
devraient être rentables et basées sur des approches d’imagerie haute résolution tout en autori-
sant l’acquisition simultanée des signaux. Pour cela, des prototypes de systèmes d’imagerie actifs
et passifs devraient être présentés, ainsi que des méthodes de reconstruction d’images. Pour finir,
les travaux de cette thèse devraient constituer une étape préliminaire pour le développement d’un
scanner d’aéroport millimétrique pour la protection des citoyens et la lutte contre le terrorisme
(dans le cadre du projet ANR-PIXEL).
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5.10 Bilan des travaux effectués

Le but recherché dans cette thèse est de proposer des solutions originales (à partir de l’état
de l’art) pour les systèmes d’imagerie actifs ou passifs alliant performances, rapidité et coût
avantageux.

Pour répondre à ces ambitions, la démarche suivie dans ce manuscrit est dans un premier
temps de fédérer les travaux antérieurs sur les systèmes d’imagerie quels qu’ils soient (actifs
ou passifs). C’est pourquoi, la première partie du manuscrit a présenté quelques techniques
d’acquisition existantes, notamment les techniques à balayage mécanique et celles à balayage
électronique analogique ou numérique. La première parait moins coûteuse puisqu’elle ne nécessite
que très peu de récepteurs pour une très bonne résolution. Néanmoins, l’acquisition des signaux
se fait généralement en déplaçant mécaniquement un réseau d’antennes, ou une parabole ou
encore une lentille. Cela rend la technique à balayage mécanique très peu avantageuse pour
des applications temps réel. La seconde permet de réduire le temps d’acquisition grâce à un
balayage du faisceau de manière électronique. Toutefois, cette méthode nécessite des composants
passifs ou actifs aux accès des antennes, pour un contrôle de la phase du faisceau formé par le
réseau de capteurs. Ces composants introduisent bien souvent des pertes (composants passifs), et
contribuent à la complexification de la chaîne RF. La technique à balayage numérique permet de
repousser le contrôle de phase au niveau logiciel et offre l’avantage de la rapidité de traitement.
Néanmoins, la complexité de l’architecture matérielle croît avec le nombre d’éléments rayonnants.

Il est indéniable que la réduction du coût des architectures existantes est rendue possible
grâce à la réduction drastique du nombre de chaînes RF, et ce, sans affecter les performances.
Le choix s’est donc porté sur des techniques d’acquisition numérique dites à haute résolution
(avec un faible nombre d’antennes), notamment celles du Radar MIMO et de la synthèse
d’ouverture interférométrique. En effet, ces deux concepts présentent de nombreux avantages
en termes de résolution, de réduction drastique du nombre de capteurs. Malgré leurs avantages
avérés, ces concepts sont très peu utilisés sur des systèmes commerciaux (dédiés à la sécurité)
comme il a été constaté dans la première partie du manuscrit. Il semblait donc nécessaire
d’exposer leurs apports par rapport aux systèmes d’imagerie conventionnels d’une part, et de
proposer des techniques d’acquisition simultanée avec une architecture RF rentable d’autre
part. En effet, pendant sa thèse, Thomas FROMENTEZE a montré qu’il était possible de
simplifier fortement l’architecture RF des systèmes d’imagerie grâce à l’utilisation d’un codeur
analogique entièrement passif. Les travaux réalisés dans cette thèse, ont permis d’adapter ce
type de composant à l’architecture du Radar MIMO et du radiomètre à synthèse d’ouverture
interférométrique (SAIR). Pour mener à bien cette étude, la suite de la thèse a été scindée en
deux grandes parties dont l’une (constituée des chapitres 2 et 3) dédiée aux systèmes d’imagerie
actifs basés sur le concept du Radar MIMO, et l’autre (constituée des chapitres 4 et 5) consacrée
aux systèmes d’imagerie passifs basés sur le concept de synthèse d’ouverture interférométrique.

Le chapitre 2 a montré qu’à réseau physique équivalent, le Radar MIMO permet d’améliorer
la résolution obtenue à partir des Radars classiques tels que le SIMO (Single Input Multiple
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Output) et le SAR (Synthetic Aperture Radar correspondant à un Radar à balayage séquentiel
tel décrit dans le manuscrit). Cet avantage est obtenu grâce au réseau virtuel (généralement plus
grand que le réseau physique) créé à partir de la convolution spatiale des réseaux d’émission et
de réception. Autrement dit, à résolution équivalente, le Radar MIMO permet une réduction
drastique du nombre d’antennes sans dégrader les performances des Radars conventionnels.
Ce concept a été validé expérimentalement par la mise en œuvre de bancs de mesure. Ces
premières mesures ayant pour objectif de montrer les avantages du concept MIMO ont été
réalisées de façon séquentielle à l’aide d’un commutateur. Dès lors, le chapitre 3 a permis de
présenter des techniques d’acquisition simultanée des signaux d’antennes. D’un point de vue
pratique, la mesure simultanée des données MIMO nécessaires à la reconstruction d’images,
requiert l’émission de signaux orthogonaux. C’est pourquoi un premier banc de mesure Radar
MIMO à sondage simultané a été mise en œuvre en utilisant des signaux orthogonaux à saut
de fréquences. Toutefois, cette technique de mesure nécessite l’utilisation d’autant de voies
RF que d’antennes du réseau d’émission, rendant l’architecture extrêmement complexe pour
un réseau constitué d’un nombre important d’éléments. Le but du chapitre 3 était donc de
réduire le nombre de voies RF d’une architecture de Radar MIMO à sondage simultané. Pour
cela, une cavité surdimensionnée a été utilisée comme codeur analogique passif. Grâce à sa
diversité modale, fréquentielle et même spatiale, ce type de composant présente des fonctions de
transfert complètement décorrélées. L’idée développée dans ce chapitre était donc de tirer profit
de cet avantage en générant des signaux orthogonaux (pour le Radar MIMO), à partir d’une
seule voie RF. Ainsi, à partir d’un signal unique émis à l’entrée du composant, les M antennes
du réseau d’émission peuvent être adressées indépendamment et ce, de manière entièrement
passive. L’orthogonalité des signaux émis est assurée intrinsèquement par le codeur (cavité
surdimensionnée). Un banc de mesure a été mis en œuvre pour montrer la faisabilité du concept.
Les résultats ont prouvé que la technique proposée permet la réduction du nombre de voies RF
avec des performances comparables à celles du Radar MIMO qui nécessiterait autant de voies
RF que d’antennes du réseau. Les dernières pages du chapitre 3 ont également montré qu’il
était possible d’utiliser ce composant en réception. Dans ce cas, les signaux récus sont codés et
transmis via un nombre de voies RF réduit, ce qui permet de simplifier fortement l’architecture
RF du Radar MIMO aussi bien en émission qu’en réception. En somme la partie 2 du manuscrit
a permis de montrer des architectures rentables de systèmes d’imagerie actifs haute résolution
permettant la mesure simultanée des données relatives à la cible.

La troisième partie du manuscrit est quant à elle axée sur les systèmes d’imagerie passifs. Plus
particulièrement, le chapitre 4 a présenté les fondements théoriques des radiomètres à synthèse
d’ouverture interférométrique. Tout comme le Radar MIMO, ce concept permet de créer un réseau
virtuel plus grand que le réseau physique, et donc d’améliorer la résolution sans avoir à augmenter
le nombre d’antennes. Cela dit, le SAIR permet de réduire le nombre d’antennes des radiomètres à
ouverture réelle sans impacter les performances. En outre, différentes méthodes de reconstruction
d’images ont été présentées notamment pour un système idéal et pour un système réel. En effet,
pour un système idéal il existe une relation de transformée de Fourier entre les échantillons dûs
à la corrélation paire-à-paire des signaux d’antennes (fonction de visibilité) et la distribution de

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie microonde active et passive Page 207



Conclusion générale de la thèse

température (qui représente l’image) de l’objet observé. Dès lors, la reconstruction d’images se fait
par l’opération inverse à partir d’un nombre suffisant d’échantillons. Alors que pour un système
réel, les paramètres instrumentaux (diagrammes d’antennes, fonctions de transfert des récepteurs,
etc) doivent être pris en compte pour minimiser les distorsions dans les images reconstruites. Cela
ne peut se faire qu’au moyen d’une matrice de modélisation du système. À partir de ce modèle, une
méthode de régularisation (par exemple la régularisation au sens Tikhonov) peut être appliquée
pour garantir une reconstruction d’images stables et moins polluées (par les erreurs de mesure).
Le but visé par ce chapitre était de présenter de manière générique le principe fondamental
du SAIR ainsi que les méthodes de reconstruction d’images y afférentes. Bien qu’elle présente
l’intérêt majeur de réduire le nombre d’antennes, l’architecture du SAIR (de même que le Radar
MIMO) nécessite autant de voies RF que de capteurs du réseau interférométrique pour une
acquisition simultanée.

Pour minimiser le nombre de voies RF tout en conservant le même nombre d’antennes,
le concept du CSAIR (Compressive SAIR) a été introduit dans le chapitre 5. La technique
proposée associe le principe du SAIR à un codage analogique passif en utilisant un composant
compressif constitué de M ports d’entrée et de N (N �M) ports de sortie. Autrement dit, les
M signaux d’antennes sont codés, sommés (de manière entièrement passive) et transmis via un
nombre réduit (N) de voies RF. En outre, pour garantir des performances comparables à celles de
l’architecture du SAIR, deux méthodes d’estimation de la fonction de visibilité ont été proposées.
La première s’effectuant en deux étapes, c’est-à-dire l’estimation des signaux d’antennes puis le
calcul des échantillons de visibilité. Tandis que la seconde est faite en une seule étape à partir de
la puissance des signaux mesurés. Ces deux méthodes permettent d’aboutir aux mêmes résultats,
mais le temps de calcul du second est relativement long. C’est pourquoi la première méthode
d’estimation a été retenue et d’ailleurs un banc de mesure comparatif (entre le SAIR et le CSAIR)
a été mis en place en utilisant l’algorithme de Fourier (les systèmes étant supposés parfaits). Les
premiers résultats ont permis non seulement de prouver la faisabilité du concept (pour des sources
ponctuelles), mais également de montrer que le CSAIR permet de réduire le nombre de voies RF
du SAIR avec des performances d’imagerie comparables.

Il a été question par la suite d’appliquer le concept proposé à des sources continues. Pour ce
faire, bon nombres d’analyses ont été réalisées, notamment sur l’influence de la bande passante,
du nombre de ports d’entrée et sortie du composant, du nombre de pixels illuminés, etc. Toutes
ces analyses ont contribué à montrer les limites de la méthode de reconstruction de Fourier (en
termes de bande passante relative et d’imperfection des éléments de la chaîne de réception), et en
particulier dans le cas d’un système CSAIR. L’algorihtme de Fourier suppose en général que le
système est parfait et bande étroite, tandis que la qualité d’estimation des échantillons de visibilité
est conditionnée par la bande passante (pour le CSAIR). De plus, l’estimation de la fonction de
visibilité ne peut se faire sans ajout de bruit (de visibilité) qui d’une part augmente avec le
nombre d’antennes et d’autre part diminue avec le nombre de récepteurs. Dès lors, pour garantir
une reconstruction d’images nettes, la réponse impulsionnelle spatiale du système a été modélisée
en simulant la contribution de chaque pixel de la zone à imager dans la fonction de visibilité
mesurée. Finalement, l’image de la source est reconstruite par une régularisation de Tikhonov.
Ce principe a été validé expérimentalement sur des sources actives et continues (simulées par
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déplacement d’un rail 2D). Le composant utilisé était constitué de 16 ports d’entrée et 4 ports
de sortie. Les images des sources continues ont donc été reconstruites à partir uniquement de
4 signaux mesurés au lieu de 16 comme le nécessiterait une architecture SAIR. Cette nouvelle
architecture est à la fois rentable (du fait de la réduction draconienne du nombre de récepteurs),
haute résolution (du fait du concept SAIR de base), à acquisition simultanée (puisque les signaux
sont mesurés en une seule acquisition) et ce, en ayant des rendus d’images comparables à ceux
du SAIR.

5.11 Suite de la thèse

La plupart des concepts présentés dans ce manuscrit ont été validés expérimentalement
en bande S, et en particulier ceux introduits dans la partie 3 du manuscrit ont été réalisés
dans le cadre du projet ANR-PIXEL. Bien entendu, les techniques proposées sont destinées à
être appliquées à des fréquences millimétriques pour le développement de systèmes d’imagerie
passifs en vue de la sécurisation des lieux publics en général, et des aéroports en particulier.
Les perspectives à court terme seraient de valider le concept en bande millimétrique (95 GHz),
et de préférence avec des sources de bruit passives. Les premières simulations numériques ont
montré que le concept est applicable à ces fréquences, et certains éléments constitutifs du
scanner CSAIR millimétrique sont en cours de prototypage pour des mesures préliminaires. À
l’évidence, le concept nécessite encore de nombreuses investigations avant le développement
du produit commercial final. C’est pourquoi, à moyen terme, il serait intéressant d’étudier
la configuration optimale du réseau d’antennes, le type d’antennes (en tenant compte des
contraintes mécaniques), la structure du codeur analogique, les méthodes d’étalonnage, les
algorithmes de reconstruction d’images. Outre ces aspects, il est également important d’évaluer
de manière rigoureuse la sensibilité du système, la sensibilité radiométrique, la dégradation
de la résolution et du rapport signal à bruit en fonction de la distance séparant la source du
système. Plusieurs scénarios d’imagerie devront être envisagés afin d’évaluer à la fois la fréquence
d’affichage d’images (en nombre d’images par seconde) et le flux de passager (en nombre de
personnes par heure). Il ne faudrait sans doute pas oublier d’optimiser la consommation
d’énergie et l’encombrement qui représentent également des critères non négligeables. Bien évi-
demment, l’ambition la plus optimiste à long terme, serait de voir le produit fini installé dans des
aéroports et autres lieux publics en vue de lutter contre des menaces potentielles et le terrorisme.
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Annexe A
Ondes électromagnétiques et propagation
en espace libre
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A.1 Équations de Maxwell

Cet annexe décrit les relations fondamentales liées aux ondes électromagnétiques en considé-
rant un volume vide contenant des distributions de charges et de courants électriques. Les équa-
tions de Maxwell-Gauss, Maxwell-Faraday, Maxwell-Thomson et Maxwell-Ampère sont données
par l’équation A.1 :

∇.E(r, t) =
ρ(r, t)
ε0

∇×E(r, t) = − ∂

∂t
B(r, t)

∇.B(r, t) = 0

∇×B(r, t) = µ0j(r, t) + ε0µ0
∂

∂t
E(r, t)

(A.1)

où E(r, t) et B(r, t) correspondent respectivement aux champs électrique et magnétique,
ρ(r, t) et j(r, t) représentent la densité volumique de charges et courants électriques. La permit-
tivité diélectrique et la perméabilité magnétique du vide sont notées respectivement ε0 et µ0. Les
indices (r, t) indiquent que l’ensemble des grandeurs présentées sont exprimées en fonction de leur
position dans l’espace et du temps. Ces équations permettent d’une part d’établir les contions
aux limites des champs en fonction des matériaux utilisés. D’autre part, leur combinaison permet
d’établir les équations de propagation d’ondes qui font l’objet du paragraphe suivant.

A.2 Équations de propagation

En appliquant l’opérateur ∇ à l’équation de Maxwell-Farady et en la combinant avec celle
de Maxwell-Ampère, elle devient :

∇×∇×E(r, t) = − ∂

∂t
∇×B(r, t)

∇(∇.E(r, t))−∇2E(r, t) = −µ0
∂

∂t
j(r, t)− ε0µ0

∂2

∂t2
E(r, t)

(A.2)

Ce qui conduit à l’équation de propagation suivante :

∆E(r, t)− ε0µ0
∂2

∂t2
E(r, t) = ∇ρ(r, t)

ε0
+ µ0

∂

∂t
j(r, t) (A.3)

avec ∆ = ∇2 l’opérateur laplacien. On démontre de même que l’équation de propagation
pour le champ magnétique s’écrit de la manière suivante :

∆B(r, t)− ε0µ0
∂2

∂t2
B(r, t) = −µ0∇× j(r, t) (A.4)

Ces relations supposent qu’il existe des charges à l’origine des courants électriques. Ainsi en
l’absence de sources (σ = 0 et j(r, t) = 0) dans le volume étudié, l’équation de propagation du
champ électrique devient :

∆E(r, t)− ε0µ0
∂2

∂t2
E(r, t) = 0 (A.5)
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On voit que l’équation de propagation fait apparaître une symétrie espace-temps du champ :
la dérivée partielle (d’ordre 2) spatiale est proportionnelle à la dérivée partielle (d’ordre 2) tempo-
relle du champ. On peut donc chercher des solutions de l’équation de propagation. En supposant
que E(r, t) est une grandeur complexe pouvant s’écrire sous la forme E(r, t) = E(r)eiωt, l’équa-
tion de A.5 devient l’équation d’Helmhotz :

∆E(r, t) + k2
0E(r, t) = 0 (A.6)

où k0 = ω
√
ε0µ0 représente la norme du vecteur indiquant la direction de propagation de

l’onde dans le vide. Un raisonnement analogue sur le champ magnétique mène à une équation
identique pour B(r,t). Sous conditions linéaires, les solutions de cette équation peuvent être
décomposées sous une forme harmonique donnée par l’expression suivante :

E(r, t) = E0e
i(k.r−ωt) (A.7)

A.3 Solution aux équations de propagation

A.3.1 Fonction de Green

Soit à considérer la présence d’une source j(r, t), l’équation A.6 devient :

∆E(r, t) + k2
0E(r, t) = −j(r, t) (A.8)

Les solutions à cette équation peuvent être obtenues dans le domaine de Fourier. Dès lors,
les conventions suivantes sont adoptées :

E(r, ω) =

∞∫
−∞

E(r, t)e−iωtdt

j(r, ω) =

∞∫
−∞

j(r, t)e−iωtdt

(A.9)

L’équation A.8 peut être réécrite sous une somme d’excitations élémentaires de Dirac placées
en r′. Ainsi, à une fréquence donnée, si Ψ(r, r′, ω) désigne la réponse à une excitation δ(r, r′) et
mesurée à la position r, alors :

∆Ψ(r, r′, ω) + k2
0Ψ(r, r′, ω) = −δ(r, r′) (A.10)

En considérant l’impulsion dans un repère à 3 dimensions, les solutions de l’équation A.10
sont sous la forme :

Ψ(r, r′, ω) =
eik|r−r′|

4π|r− r′| (A.11)

Cette réponse élémentaire correspond à la fonction de Green qui décrit une onde sphérique
de propagation vers l’extérieur en partant de la position de la source qui en est l’origine. Cette
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fonction permet de reconstruire la contribution de toutes les sources discrètes de la source initiale
j(r, ω) . Par conséquent, la solution à l’équation A.8 est :

E(r, ω) =

∫
r
j(r, ω)Ψ(r, r′, ω)dr3 =

∫
r
j(r, ω)

eik|r−r′|

4π|r− r′|dr
3 (A.12)

A.3.2 Approximation de Born

Dans le cadre de l’imagerie (active ou passive) telle décrite dans ce manuscrit, les objets consi-
dérés sont continus ce qui complexifie la résolution du problème inverse décrit par l’équation A.12.
Par conséquent, une autre approximation doit être appliquée afin de faciliter la reconstruction
d’images de l’objet (source ou cible). L’objectif de l’imagerie microonde étant d’estimer la réflec-
tivité ou l’émissivité/température de l’objet, il est possible de discrétiser la scène en plusieurs
diffuseurs élémentaires permettant ainsi de négliger les réflexions multiples qu’il peut produire
et de ne considérer que le trajet direct (voir figure A.1).

(a) Image originale

Image discrétisée

x

(b) Cas d’une imagerie radar

'r

Source Récepteur

(c) Cas d’une imagerie radiométrique

'r
x

Récepteur Récepteur

Source

Image discrétisée

Figure A.1 – Première approximation de Born. (a) Image continue originale et représentation
de l’objet comme une somme de (b) diffuseurs et (c) sources élémentaires.

Cette opération est connue sous le nom de la première approximation de Born. Par consé-
quent, dans le cas d’un système actif, le signal reçu ER(r, ω) peut s’exprimer de la manière
suivante :

ER(r, ω) =

∫
r
j(r, ω)ΨT (r, r′, ω)σ(r)ΨR(r, r′, ω)dr3 (A.13)

Tandis que dans le cas de la radiométrie, l’objet représente la source et le signal mesuré est
donné par l’équation A.12.
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La méthode des phases stationnaires permet de résoudre analytiquement les intégrales de la
forme :

N(k) =

∫∫
x,y

f(x, y).ejkµ(x,y)dx.dy (B.1)

Où µ(x, y) est une fonction dépendante de x et y. La solution analytique de N(k) peut être
obtenue en cherchant les zéros des deux premières dérivées du terme de l’exponentiel. Les points
communs où les deux premières dérivées s’annulent sont appelés des points de phase stationnaires.

Selon le problème posé dans la partie 1 du manuscrit, on souhaite résoudre une intégrale du
type :

E(kxT , kyT , r, k) =

∫∫
xT ,yT

f(xT , yT ).e−jk
√

(x−xT )2+(y−yT )2+z2
.e−jkxT xT .e−jkyT yT .dxT .dyT (B.2)

Avec f(xT , yT ) = 1√
(x−xT )2+(y−yT )2+z2

, E(kxT , kyT , r, k) étant la transformée de Fourier 2D

de la fonction de Green reliant les pixels de l’image aux antennes du réseau.

Un changement de variable permettrait de simplifier l’expression. Ainsi, en posant XT =

x− xT et YT = y − yT , l’équation B.2 devient :

E(kxT , kyT , r, k) = e−jkxT x.e−jkyT y
∫∫

f(XT , YT ).e−jk
√
X2
T+Y 2

T+z2
.e+jkxTXT .e+jkyT YT .dXT .dYT︸ ︷︷ ︸

E′(kxT ,kyT ,k)

(B.3)
en notant R =

√
X2
T + Y 2

T + z2, la phase du terme E′(kxT , kyT , k) s’écrit :

Φ(XT , YT ) = −kR+ kxTXT + kyT YT (B.4)

S’il n’existe qu’un seul point de phase stationnaire, le résultat peut s’écrire :

E′(kxT , kzT , k) =
j2π√

ΦxxΦyy − Φ2
xy

.ejΦ(X0,Z0) (B.5)

Où Φxx, Φyy et Φxy représentent les dérivées secondes partielles de la phase Φ(XT , YT ) au
point de phase stationnaire. C’est le point de coordonnées qui vérifie les relations suivantes :

∂Φ(XT , YT )

∂XT
|(X0,Z0) = 0 (B.6)

∂Φ(XT , YT )

∂YT
|(X0,Z0) = 0 (B.7)

De plus, pour que l’équation B.5 ait un sens physique il faut que le dénominateur soit non
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nul :

Φxx.Φyy − Φ2
xy 6= 0 (B.8)

Les premières dérivées de la phase s’écrivent :

Φx(XT , YT ) =
∂Φ(XT , YT )

∂XT
= kxT −

k.XT

R
(B.9)

Φz(XT , YT ) =
∂Φ(XT , YT )

∂YT
= kyT −

k.YT
R

(B.10)

Il existe un seul point où les deux premières dérivées partielles s’annulent simultanément :

X0 =
kxT .z√

k2 − k2
xT
− k2

yT

(B.11)

Y0 =
kyT .z√

k2 − k2
xT
− k2

yT

(B.12)

Les dérivées secondes partielles de la phase sont données par les équations :

Φxx(XT , YT ) =
∂2Φ(XT , YT )

∂X2
T

= −kz
2 + Y 2

T

R3
(B.13)

Φyy(XT , YT ) =
∂2Φ(XT , YT )

∂Y 2
T

= −kz
2 +X2

T

R3
(B.14)

Φxy(XT , ZT ) =
∂2Φ(XT , YT )

∂XT∂YT
= k

XT .YT
R3

(B.15)

En remplaçant XT et YT respectivement par les expressions de X0 et Z0, les dérivées secondes
deviennent :

Φxx(X0, Y0) =
(k2
xT
− k2).

√
k2 − k2

xT
− k2

yT

k2z
(B.16)

Φyy(X0, Y0) =
(k2
yT
− k2).

√
k2 − k2

xT
− k2

yT

k2z
(B.17)

Φxy(X0, Y0) =
kxT .kyT .

√
k2 − k2

xT
− k2

yT

k2z
(B.18)

Par la suite, la fonction au point des phases stationnaires est donnée par l’équation suivante :

Φ(X0, Y0) = −
√
k2 − k2

xT
− k2

yT
.z (B.19)

En remplaçant ces expressions dans l’équation B.5, le résultat du point de phase stationnaire
devient :
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E′(kxa, kza, k) =
j2π.k.z

k2
y

.e−jkzT .z (B.20)

avec kzT =
√
k2 − k2

xT
− k2

yT
. Finalement, en ignorant le terme d’amplitude j2π.k.z

k2
y

, les équa-
tions B.3 et B.20 permettent d’aboutir à la relation asymptotique suivante :

E(kxT , kyT , r, k) = e−jkxT .x.e−jkyT y.e−jkzT z (B.21)
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Cet annexe met en évidence la sensibilité du système CSAIR ainsi que les performances
des algorithmes de reconstruction proposées dans les chapitres 4 et 5. Les paramètres de
l’expérimentation sont listés ci-bas.

– Bande de fréquence : 2 GHz
– f0 = 3 GHz
– Fréquence d’échantillonnage = 20 GHz (oscilloscope)
– Temps d’acquisition du bruit = 50 us
– Nombre de points : 1,04 Mpts
– Nombre de pixel de l’image = 64 x 64
– Distance d’imagerie R = 1,7 m
– Type de réseau : Y
– Espacement entre antennes = 0, 7× λ
– Nombre d’antenneS = 16
– Résolution angulaire = 5°
– Champ de vue de = ± 45°
– Codeur analogique passif : Cavité métallique de volume 0, 8× 0, 8× 1m3

– Temps de décroissance du canal τrc= 160 ns
– Facteur de qualité Q (à 3 GHz) ≈ 3000

Il faut noter que les fonctions de transfert de la cavité ont été caractérisées à l’aide d’un
bruit filtré sur la bande de 2-4 GHz et généré par un AWG Agilent M8190A 12 Gsa/s. La figure
C.1 montre le réseau Y et les caractéristiques y afférentes (zone de couverture de visibilité, les
réponses spatiales en conditions de champ proche et champ lointain).

Figure C.1 – Réseaux en Y. (a) zone de couverture des fonctions de visibilité. (b) Réponse
spatiale en champ proche. (c) Réponse spatiale en champ lointain et (d) plans de coupe suivant
ξ et η.

C.1 Module de la source

Les sources de bruit sont modélisées par un AWG connecté à une/des antennes. Le signal
émis et un bruit gaussien échantillonné à 12 Gsa/s et filtré dans la bande 2-4 GHz.

La figure C.3 présente le synopsis général du banc de mesure. Deux amplificateurs de puis-
sance d’un gain de 30 dB sont connectés aux deux voies de sortie du composant suivis de deux
atténuateurs variables de 0-60 dB.
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Figure C.2 – (a) Module du spectre du signal émis. (b) Signal temporel (bruit) émis par l’AWG
et mesuré à l’oscilloscope.

Ant cornet

AWG Agilent M8190A 12Gsa/s

Source de bruit

Commande

+

Traitement

Agilent DSA90404A 20Gsa/s

8 bits

Chaîne de réception

Photographie du banc de mesure

Amp (30dB)

+

Att (0-60dB)

Figure C.3 – Synopsis du banc de mesure (à gauche) et photographie du banc complet (à
droite).

C.2 Courbe d’évolution de la puissance du signal utile

Ce paragraphe a pour objectif la mesure de la puissance du signal utile contenue dans le signal
mesuré. En effet, le signal mesuré n’est pas uniquement dû au bruit émis par la source, mais
également aux bruits internes des récepteurs qui varient à chaque acquisition. Ainsi le niveau
de puissance du signal utile (Puissance émise par la source mesurée par le récepteur) est plus
faible que celui du signal réellement mesuré (Puissance émise + bruit interne du récepteur). Pour
déterminer la puissance utile, une corrélation est réalisée entre les signaux mesurés sur les deux
voies (1 et 2) de l’oscilloscope. L’amplitude du générateur est fixée au maximum (700 mV). La
courbe C.4 montre l’évolution de cette puissance utile en fonction de l’atténuation (appliquée à
la chaîne de réception).

Figure C.4 – Courbe d’évolution de la puissance utile mesurée.

D’une part, pour se rendre compte de la sensibilité des algorithmes proposés, le niveau de
puissance du signal mesuré est atténué de -40 dB, -50 dB et -60 dB correspondant respective-
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ment à une puissance utile de -82 dBm, -89 dBm et -96 dBm. La figure C.5 montre les images
reconstruites avec différents algorithmes d’imagerie notamment la méthode de Fourier à phase
modifiée, l’inversion matricielle monofréquence et multifréquence, ainsi que la méthode d’estima-
tion de la fonction de visibilité. L’algorithme d’inversion matricielle mutlifréquence permet un
meilleur rendu de l’image même pour des niveaux de puissance de l’ordre de -90 dBm tandis que
la sensibilité de l’oscillocope est de l’ordre de -70 dB. Toutefois, pour des niveaux de -96 dBm
aucun algorithme ne permet de localiser le cornet.
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Figure C.5 – Image reconstruite d’une source ponctuelle en fonction de la puissance utile.

D’autre part, 4 sources (dipôles connectés à l’AWG) ont été allumées séquentiellement et
l’image est reconstruite en appliquant le principe de superposition pour chacun des algorithmes
avec une atténuation fixée à 0 dB. Les niveaux de puissance des signaux mesurés sur chacune des
voies de l’oscilloscope sont donnés dans le tableau C.1. La figure C.6 montre les images recons-
truites des 4 sources et l’algorithme d’inversion matricielle multifréquence permet clairement de
détecter les 4 points sources avec différents contrastes.

Sources Putile (dBm) Preçue Voie 3 (dBm) Preçue Voie 4 (dBm)
Source 1 -47.7 -37 -38
Source 2 -42.21 -33 -33.63
Source 3 -44.51 -34.56 -35.46
Source 4 -44.52 -35.49 -34.34

Tableau C.1 – Tableau des puissances utiles émises par 4 sources ponctuelles.

Figure C.6 – Images reconstruites de 4 sources avec différents niveaux de puissances.
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Résumé

Contribution à l’étude de techniques de codage analogique pour l’imagerie
microonde active et passive

Résumé :

Cette thèse porte sur l’étude des techniques de codage analogique pour les systèmes d’image-
rie microonde appliqués à la sécurité. La problématique actuelle, pour les futures générations de
scanner microonde est de maximiser l’ouverture rayonnante du système pour garantir un maxi-
mum de résolution sur l’image finale, tout en garantissant un rafraîchissement temps réel. Ces
contraintes imposent l’utilisation d’un grand nombre de capteurs adressés indépendamment par
une voie RF, rendant l’architecture complexe et coûteuse.
L’objectif de cette thèse est de minimiser le nombre d’émetteurs et/ou récepteurs, sans affecter
les performances en termes de résolution, et de rapidité d’acquisition. Les architectures propo-
sées reposent essentiellement sur des techniques dites à synthèse d’ouverture qui s’appliquent
aussi bien pour des systèmes actifs (Radar MIMO) que pour des systèmes passifs (Radiomètre à
Synthèse d’ouverture Interférométrique). Ces techniques permettent de lever un premier verrou
des systèmes d’imagerie actuels, puisqu’elles réduisent le nombre d’antennes nécessaires pour
atteindre la résolution souhaitée. De plus, pour minimiser le nombre de récepteurs d’une archi-
tecture Radar MIMO ou SAIR conventionnelle, un composant microonde entièrement passif est
utilisé pour coder simultanément les signaux d’antennes. Ce type de composant à diversité spa-
tiale et fréquentielle présente des fonctions de transfert orthogonales et peut s’utiliser aussi bien
en émission (pour la génération de formes d’ondes orthogonales) qu’en réception (pour coder
les signaux d’antennes). Les techniques de traitement associées aux architectures proposées sont
également analysées afin d’en évaluer les performances.

Des prototypes laboratoires sont mis en œuvre en bande S afin de valider les différents
concepts proposés. Finalement, les résultats obtenus sont étendus en bande millimétrique pour
la réalisation d’une caméra passive temps réel dans le cadre du projet ANR PIXEL.

Mots clés : Radar MIMO, Radiomètre à Synthèse d’Ouverture Interférométrique (SAIR),
Imagerie Microonde, Cavité Microonde, Codage Passif, Signaux Orthogonaux, Problème Inverse.
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Résumé

Contribution to the study of analog coding techniques for active and passive
microwave imaging

Abstract :

This thesis focuses on the study of analog coding techniques for microwave imaging systems
dedicated to security application. The current problem for next generations of microwave
scanners is to maximize the radiating aperture of the system to assure maximum resolution on
the final image, while guaranteeing a real-time refresh. These constraints require the use of a
large number of sensors addressed independently by an RF channel, making the architecture
complex and expensive.
The objective of this thesis is to minimize the number of transmitters and/or receivers, without
affecting performance in terms of resolution and acquisition speed. The proposed architectures
are essentially based on so-called synthetic aperture techniques which apply to both active sys-
tems (Radar MIMO) and passive systems (Radiometer with Interferometric aperture synthesis).
These techniques allow the first lockout of current imaging systems to be lifted by reducing
the number of antennas needed to achieve the desired resolution. In addition, to minimize the
number of transmitters and/or receivers in a conventional MIMO Radar or SAIR architecture,
a fully passive microwave component is used to simultaneously encode antenna signals. This
type of component with spatial and frequency diversity has orthogonal transfer functions and
can be used both in transmission (for the generation of orthogonal waveforms) and in reception
(to code antenna signals). The processing techniques associated with the proposed architectures
are also analyzed to evaluate the performances.
Laboratory prototypes are implemented in S-band to validate the various proposed
concepts.Finally, the results obtained are extended in millimetric band for the realization
of a passive real time camera as part of the ANR-PIXEL project.

Keywords : MIMO Radar, Synthetic Aperture Interferometric Radiometer (SAIR), Micro-
wave Imaging, Microwave Cavity, Passive Coding, Orthogonal Signals, Inverse Problem.
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