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Glossaire

ADC - Analog to Digital Converter

ADS - Advanced Design System

AGC - Automatic Gain Control

AP - Amplificateur de Puissance

BF - Basse Fréquence

AWG - Arbitrary Waveform Generator

CAN - Convertisseur Analogique Numérique
CIS - Coherent Interleaving Sampling

(6{0) - Crystal Oscillator

CS - Coherent Sampling

Ccw - Continuous Wave

DC - Direct Current

DDS -Direct Digital Synthesizers

DSP - Digital Signal Processing

ECC - Electronic Communication Committee
EIRP - Equivalent Isotropically Radiated Power
FCC - Federal Communications Commision
FFT - Fast Fourrier Transform

FMCW - Frequency Modulated Continuous Wave
FMICW - Frequency Modulated Interrupted Continuous Wave
FPGA - Field Programmable Gate Array

GPR - Ground Penetrating Radar

HB - Harmonic Balance

HF - Haute Fréquence

IF - Intermediate Frequency

IR - Impulse Ratio

LNA - Low Noise Amplifier

LFM - Linear Frequency Modulation

MIMO - Multiple-Input Multiple-Output

NB - Narrow Bande

PAPR - Peak to Average Power Ratio

PNR - Peak to Noise Ratio
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PRI
PRF
PSD
RADAR
RF

Rx
SAR
SEF
SER
SFCW
SFDR
SHA
SNR
SRD
S/s
SS
THA
TIADC
TOF

TTW
TX
VCO
VNA
ULB
uwB

- Pulse Repetition Interval

- Pulse Repetition Frequency

- Power Spectral Densities

- RAdio Detection And Ranging
- Radio Frequency

- Receiver

- Synthetic Aperture Radar
-Switched Emitter Follower

- Surface Equivalente Radar

- Step Frequency Continuous Wave
-Spurious Free Dynamic Range
- Sample and Hold Amplifier

- Signal to Noise Ratio

- Step Recovery Diode

- Samples par second

- Sequentiel Sampling

- Track and Hold Amplifier

- Time-Interleaved Analog to Digital Converter
- Time of Flight

- Through-the-Wall Surveillance
- Through The Wall

- Transmitter

- Voltage Controlled Oscillator

- Vector Network Analayzer

- Ultra-Large Bande

- Ultra-Wide Bande
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Introduction générale

Les radars (RAdio Detection And Ranging) sont des systemes de détection fondés
sur l'utilisation d'ondes électromagnétiques pour scanner l'environnement a distance. Le
principe des systtmes Radars est simple : il consiste a émettre des ondes
électromagnétiques pour illuminer I'environnement et récupérer les échos provenant de la
réflexion de l'onde émise par les différents objets se trouvant sur son trajet. A l'origine, le
systeme Radar est développé pour la surveillance maritime et aérienne. Aujourd’hui, ces
systémes couvrent un large domaine d’applications, notamment en imagerie courte portée
(ou champ proche) nécessitant une résolution spatiale accrue, telle que le diagnostic médical
et la détection d'objets enfouis (scanner de sécurité, systemes de vision dans ou a travers
les murs ou le sol, ...).

En imagerie radar, la résolution du systéeme est directement liée a la largeur de bande
de fréquence utilisée (résolution en profondeur) et a la surface de l'ouverture rayonnante
(résolution transverse). Par comparaison, aux fréquences visibles, avec un ceil humain ayant
un diameétre de pupille d'environ 5 mm, la résolution angulaire est approximativement égale a
0,0084°. Un tel résultat correspond a une résolution spatiale d'environ 1 cm a une distance
de 70 métres de I'ceil. Pour obtenir la méme résolution en hyperfréquences, une ouverture
d’'une longueur de 250 m a une fréquence de 10 GHz est nécessaire. Il n'est évidemment
pas possible d’obtenir une telle résolution aux fréquences microondes. Pour un radar de
proximité, les « hautes » résolutions seront de I'ordre du centimétre. L’intérét majeur de ces
systémes repose sur leur capacité de pénétration a travers les objets non conducteurs. Afin
de maximiser la résolution aux fréquences micro-ondes, la technique la plus couramment
utilisée repose sur le principe de synthése d’ouverture grace a un radar embarqué sur une
plate-forme mobile (satellite, avion, drone...). Cette approche appelée SAR (Synthetic
Aperture Radar) est aujourd’hui employée dans de nombreux systémes d’imagerie. Les
systémes Radar SAR ont largement été utilisés pour I'observation de la terre par exemple.

(b)

Image SAR de Washington DC (a), image SAR de la base aérienne navale de Jacksonville
(b) (Copyright : Sandia National Laboratory).
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La construction d'un systéme Radar SAR ULB opérationnel fait appel & une grande
diversité de domaines : électronique haute fréquence, €lectronique numeérique, antenne et
propagation et traitement du signal.

En imagerie micro-ondes impulsionnelle par exemple, la mesure large bande est
effectuée de préférence en temps réel avec un CAN (Convertisseur Analogique Numérique)
large bande et haut débit. La limite de cette approche est que les CAN actuels ne disposent
généralement pas d'une largeur de bande et d'un taux d'échantillonnage suffisants pour
effectuer ce type de mesure sur des bandes passantes supérieures a 1 GHz. Dans les
Radars pulsés ULB, la bande passante peut atteindre plusieurs GHz, de sorte qu'un CAN
pouvant échantillonner a cette vitesse avec une résolution de 10 a 14 bits est tres difficile a
concevoir. Ceci constitue le principal verrou technologique de ces systemes.

L’objectif des travaux présentées dans le cadre de cette thése est de mettre en
ceuvre une architecture de sous-échantillonnage entrelacé cohérent (Coherent Interleaving
Sampling ‘CIS’), pour une mesure directe de signaux ULB dans le domaine temporel. Cette
technigue associera un Convertisseur Analogiqgue/Numérique (CAN) avec un
échantillonneur-bloqueur (T&HA : Track And Hold Amplifier).

Le systéme proposé trouvera une application directe dans le cadre d’'un projet
partenarial, associant le CRT CISTEME et les sociétés INOVEOS et AMCAD Engineering,
dédié a la réalisation d’'un radar SAR embarqué sur drone.

& D N
N A ’ | —
Drone = — o - ol
e R %
R
N
Résolution en >
profondeur Résolution transverse
C
=25 ~ R4

D

Systéme d’imagerie SAR.

L’'idée générale est de proposer une architecture d’échantillonnage générique,
pouvant travailler sur des bandes instantanées de 500 MHz a 5 GHz, sur laquelle les
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éléments du front-end RF (amplificateur de puissance, LNA, antennes, ...) pourraient étre
inter-changés en fonction de lapplication visée (GPR, imagerie de surface, scanner
vertical,...).

Le premier chapitre de ce manuscrit est dédié a I'étude des systémes ultra-large
bande (ULB), leurs propriétés et leurs avantages pour les systémes d’imagerie Radar. Ce
premier chapitre présente également quelgues exemples de systémes Radar SAR
embarqués sur drone. Finalement, les différentes formes d’ondes et architectures associées
sont analysées.

Le second chapitre de cet ouvrage se concentre sur les techniques de réception des
signaux Radar ultra-large bande dans les domaines temporel et fréquentiel. Ce chapitre
décrit, plus précisément, l'architecture d’'un échantillonneur ultra-large bande, basé sur
l'utilisation d’'un échantillonneur bloqueur T&HA. Puis, les techniques d’échantillonnage a
temps équivalent sont mathématiquement définies et détaillés :

« Echantillonnage a temps équivalent séquentiel SS.

+ Le sous-échantillonnage a temps équivalent cohérent CS.

Pour terminer, une validation du fonctionnement de la technique de sous-échantillonnage
cohérent (CS) sera mise en ceuvre, dans les domaines temporels et fréquentiels.

La mise en ceuvre d’un démonstrateur Radar SAR ULB impulsionnel fait I'objet du
troisieme chapitre. Ses performances seront comparées a un systéme de référence
commercial dans une bande de fréquences limitée [3-5] GHz.

Finalement, la conclusion générale permettra de synthétiser les résultats obtenus avec
ce type d’architecture et de présenter les investigations futures ouvertes par ce travail.
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I.1. Introduction

Ce chapitre introductif, présente les systemes Radar a courte portée basé sur la
technologie a bande ultra-large (ULB). Le spectre des signaux transmis par un Radar ULB
peut s'étendre sur plusieurs centaines de Mégahertz, voire plusieurs Gigahertz. Cette
technique offre une résolution en distance de I'ordre du centimétre, par exemple 15 cm pour
une largeur dimpulsion de 1 ns, ce qui rend ces systemes trés intéressants dans les
domaines d’applications a courte portée telle que le médical, la sécurité, ou le génie civil.

Les Radar ULB a courte portée peuvent étre utilisé comme Radar a pénétration de
sol (GPR) [1], [2]. Les systémes GPR permettent d'obtenir des images trés précises et
détaillées sous-sol [3]. lls sont utilisés actuellement dans des secteurs toujours plus variés.
Dans le secteur de la construction, les GPR permettent d'établir le profil souterrain ou par
exemple des conduites d'eau ou de gaz, des lignes électriques ou tout autre objet enfoui
peuvent étre clairement identifiés et localisés. lls sont également utilisés, dans le secteur des
sciences criminelles ou ils permettent de retrouver des éléments d’enquétes, ou dans le
domaine militaire (détection de mines, d’IED, ...).

De plus, les systéemes Radar ULB sont utilisés comme des radars de détection a
travers les murs communément appelés radars TTW (Through-The-Wall) ou TWS (Through-
the-Wall Surveillance) [4], [5]. Les applications de ces systemes sont nombreuses et variées
[6], [7]. Par exemple, l'identification et le suivi des activités terroristes derriere les murs, la
recherche des personnes vivantes pendant les incendies et opérations de sauvetage en cas
de tremblement de terre, télédétection...

Ce premier chapitre présente les principes de fonctionnement des différents
architectures Radar ULB (Radar FMCW, Radar pulsé, Radar a bruit ...), ainsi que le principe
de la synthése d’ouverture (SAR), et les dispositifs existants dans un contexte de courte
portée. Pour terminer, le projet ATRAPE, associé a cette thése sera présenté.

I.2. Les systéemes Ultra-large bande
I.2.1. Définition d’un signal ULB et réglementation

I.2.1.1. Réglementation

La FCC (Federal Commnications Commission) est une agence indépendante du
gouvernement des Etats-Unis créée par le congrés américain en 1934. Elle est chargée de
réguler les télécommunications ainsi que les contenus des émissions de radio, télévisées et
l'internet [8]. Afin d'assurer que les dispositifs ULB ne provoquent pas d'interférences
nuisibles, la FCC a établi des normes standards et des restrictions opérationnelles pour trois
types de dispositifs ULB : les systémes d'imagerie et de surveillance (Radar a pénétration
de sol et de mur et les dispositifs d'imagerie médicale), les systemes Radar de véhicule et
les systemes de communication et de mesure.
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En avril 2002, la Commission fédérale des communications (FCC) a défini les bandes
de fréquence opérationnelle des systemes ULB. Selon le rapport de la FCC, pour les
systemes de vision a travers les murs, par exemple, les fréquences opérationnelles doivent
étre inférieures a 960 MHz, ou comprises entre 1,99 GHz et 10,6 GHz. Les niveaux de
puissance d'émission de ces bandes ont été limités de maniére a ce qu'ils soient inférieurs
au plancher de bruit (-10 dB). Comme les systemes ULB couvrent un large spectre, la
limitation des puissances de sortie assure une coexistence tolérable avec les systémes sans
fil déja disponibles.

La régulation du spectre est nécessaire dans le cas de I'ULB [9], car la bande
spectrale étendue recouvre le spectre des autres techniques de communication a bande
étroite. La figure 1.1 montre une illustration comparative de l'occupation du spectre par UWB
et d'autres systemes existants a bande étroite.

WiMAX

GPS
DCS
UMTS
ISM

Limite d’émission non
intensionnelle (-43.1

dBm/MHz)

Densité spectrale de puissance
(dBm/MHz)

0.9 1.5 1.82 2.0 2.4 31 35 5.5 10.6

Fréquence (GHz)

Figure 1.1 : Coexistence spectrale de 'UWB.

En Europe, I'ECC (Electronic Communication Committee) [10] rassemble 48 pays
pour élaborer les politigues et les réglementations communes dans les communications
électroniques et leurs applications. L'ECC a attribué la bande de fréquences de [3.1-10.6]
GHz pour les applications Ultra Large Bande. Contrairement aux Etats Unis ou la puissance
d’émission est la méme sur toute la bande. L’'ECC a choisi de séparer cette bande en
plusieurs parties, en attribuant & chacune une puissance d’émission maximale dans le but de
ne pas parasiter les systémes présents dans le secteur des communications sans fil.

Le reglement ECC des dispositifs ULB permet divers types d'applications de radio-
télécommunication qui utilisent la technologie ULB dans les bandes inférieures & 10,6 GHz,
par exemple, le tracking et la localisation [11]. En avril 2011, FECC a établi les limites des
applications spécifiques de 'ULB :
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Application de suivi de localisation pour les services d'urgence (Location Tracking
Application for Emergency Services (LAES)).

Application de suivi de localisation type 2 (Location Tracking Applications type 2
(LT2)) dans les bandes de fréquences 3,4 - 4,8 GHz et 6 - 8,5 GHz pour le suivi des
personnes et d'objets pour les applications industrielles.

Application de suivi de localisation et de capteurs pour [lautomobile et
I'environnement des transports, (Location tracking and sensor Applications for
automotive and transportation environments (LTA)) dans les bandes de fréquences
3,1-48GHzet6-8,5GHz.

Le spectre des signaux ULB transmises est destiné a s'intégrer dans des masques de

spectre réglementaires qui different d'un pays a l'autre [12]. Le masque FCC original pour les
Etats-Unis est de [3,1-10,6] GHz. Pour I'Europe, le masque ECC est de [6-8,5] GHz. La
densité maximale admissible de puissance isotrope rayonnée équivalente (EIRP) est de -
41,3 dBm/MHz dans tous ces cas. La Figure 1.2 montre les densités spectrales de puissance
autorisées (DSP) en fonction de la fréquence.

DSP (dBm/Hz)

1.2.1.2.
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Figure 1.2 : Masque d’émission pour les signaux ULB autorisé par la FCC et ECC.

Définition d’un signal ULB

La FCC a introduit la définition d’un signal UWB [13], [14]. C’est un signal présentant

une bande de fréquences instantanée a —10 dB supérieure a 500 MHz ou un signal dont la
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largeur de bande relative a —10 dB est supérieure a 20% de la fréquence centrale, c’est-a-
dire vérifiant la relation suivante :

_fu—fL _ fu—f
LBy ==k = Fyap, 2 20% (1.1)
2
Avec :
futf
fe= _HZ -
(1.2)

Ou f, et fy représentent respectivement les fréquences basse et haute a =10 dB de la
bande occupée par le signal UWB, f, est défini comme le centre entre f; et fy comme illustré
a la Figure 1.3.

A

Bande étroite

-10dB !

<>

Ultra Large bande

Densité spectrale de puissance
(dBm/Hz)

fL fe fa

Fréquence (Hz)

Figure 1.3 : Définition d’un signal UWB.

1.2.1.3. Avantages de I'ULB

L'utilisation de largeurs de bande de transmission importantes offre un certain nombre
d'avantages, comme la précision de la mesure, la bonne capacité de pénétration d'obstacle,
la résistance au brouillage et la coexistence avec des systémes a bande passante étroite
(NB) :

e Résolution : En raison de leur grande largeur de bande, les signaux ULB possedent
un fort pouvoir de résolution temporelle.
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e Capacité de pénétration : En particulier pour les fréquences basses du spectre, les
signaux ULB peuvent traverser différents types de surfaces non conductrices.

e Interférence limitées : La nuisance sur les systemes ULB est réduite grace au faible
niveau de densité de puissance d'émission dicté par la FCC et 'ECC.

e Une faible consommation d 'énergie : Grace a la faible puissance de transmission et
a l'utilisation des signaux de trés courte durée en émission et en réception (des
impulsions par exemple), les systémes UWB consomment peu d 'énergie.

En revanche, la génération, la réception, et le traitement des signaux ULB posent
d’'importants défis qui nécessitent encore de développer de nouvelles architectures.

I.2.2. Architectures de radar a courte portée

Diverses techniques peuvent étre utilisées pour mettre en ceuvre un Radar ultra-large
bande a courte portée. Les principales architectures sont: le Radar a onde continue
modulée en fréquence (FMCW), le Radar a onde continue modulée par saut de fréquence

(SFCW), le Radar a bruit (séquences Pseudo Noise) et le Radar impulsionnel. Les 3
premiéres sont basées sur le principe de compression d’'impulsions.

I.2.2.1. Radar a compression d’impulsions

La compression d'impulsions est un terme générique utilisé pour décrire un
processus de mise en forme du signal [15]. Elle implique la transmission d'un signal long
codé et le traitement de I'écho recu pour obtenir une impulsion relativement étroite. Dans le
cas général, on cherche a minimiser la durée t des impulsions résultantes pour avoir une
bonne résolution en distance Ad, et a augmenter la durée de transmission pour améliorer le
rapport signal a bruit.

Cependant, réduire la durée des impulsions résultantes (t) revient a augmenter la
bande passante du signal émis B = % et & augmenter la puissance créte du signal (P.). Etant

donné que la durée de transmission (T) est directement liée au rapport signal a bruit du
récepteur, il est souvent souhaitable d’augmenter la largeur du signal transmis, c’est-a-dire,
augmenter la puissance d'émission moyenne, ce qui provoque notamment des risques de
saturation du récepteur a faible distance.

Proy = = Pe (1.3)
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Figure 1.4 : Principe de la compression d’'impulsions.

On peut classer les techniques de compression d'impulsions en deux catégories
selon la modulation utilisée : modulation analogique telle que la modulation linéaire en
fréquence (Radar FMCW ou Radar SFCW), et modulation numérigue telle que la modulation
par codage de phase (Radar a bruit).

I.2.2.1.1. Radar FMCW (Frequency Modulated Continuous Wave)

Comme son nom lindique, le Radar a ondes continues modulées en fréquence
(FMCW) [16] est une technique permettant d'obtenir des informations de distance en
modulant en fréquence un signal continu CW (Continuous Wave). Actuellement, il y a un
renouvellement de l'intérét pour la technique des Radar FMCW. L'avantage principal du
Radar FMCW est que le balayage linéaire en fréquence permet d’obtenir une trés large
bande de fréquence.

La figure 1.5 présente une topologie commune pour un radar FMCW. Le
systéme d'émission est constitué d'un oscillateur commandé en tension VCO (Voltage
Controlled Oscillator) contr6lé par un systéme chargé d'asservir la variation de la fréquence
et de la rendre linéaire en fonction du temps. L'oscillateur commandé en tension (VCO) est
balayé de F,,;,, a E,4, (Figure 1.6), ce qui entraine une modulation de fréquence.
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Figure 1.5 : Topologie d’'un radar FMCW.

Cependant, il y a plusieurs limitations matérielles avec la technique FMCW, les
sources FMCW conventionnelles telles que les oscillateurs commandés en tension ne sont
pas parfaitement linéaires sur le balayage de trés larges bandes de fréquences. Pour les
applications FMCW a courte portée, la linéarité en fréquence est critique. Il y a également
des problemes de bruit de phase sur les formes d'onde transmises et de référence qui
réduisent la détectabilité des cibles.

Parmi les verrous pour la conception d’'un Radar FMCW est le degré élevé d'isolation
requis entre le récepteur et I'émetteur car le Radar FMCW émet et recoit simultanément. Un
défi majeur consiste a réduire suffisamment le signal de couplage entre les antennes
d'émission et de réception pour que les faibles réflexions des cibles se situent dans la
gamme de dynamique du récepteur. La méthode la plus commune pour améliorer l'isolation
entre les antennes d'émission et de réception consiste a générer la forme d'onde FMCW,
puis a éteindre le récepteur pendant une courte période de suppression pour éviter
complétement le signal de couplage. Ce type de forme d'onde est connu sous le nom de
FMICW (Frequency Modulated Interrupted Continuous Wave).

Parmi les inconvénients du FMICW, la longue durée du signal Chirp (quelques
centaines de microsecondes, voire quelques millisecondes), engendre une zone aveugle
d’'une centaine de métres au moins. La seule solution pour diminuer la zone aveugle est de
hacher le signal pendant la durée du signal Chirp, ce qui engendre une sensibilité variable
dans la fenétre d’observation [17]. En revanche, le principal avantage du Radar FMCW est
gue I'échantillonnage du signal FMCW est extrémement simple grace a la faible fréquence
du signal de battement résultant aprés mélange. D’autre part, les radars FMCW atteignent
généralement un bon rapport signal a bruit lié a la durée du signal Chirp transmis.

Ce signal ‘Chirp’ est modulé linéairement en fréquence (LFM : Linear Frequency
Modulation), avec une fréquence de départ f, et de bande B avec une période de répétition
T [18]. La fréquence instantanée du signal Chirp peut étre exprimée comme suit :

f@©) =fo+2t (1.4)

Cette variation de fréquence permet d’adapter de maniére dynamique la résolution
pour différents types de cible a différentes profondeurs.
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Figure 1.6 : Evolution de la fréquence émise en fonction du temps.

1.2.2.1.2. Radar a saut de fréquence SFCW

Le principe de ce type de Radar SFCW est similaire au précédent, et travaille dans le
domaine fréquentiel [19]. Il est composé d'un transmetteur qui génere une succession
d'ondes de fréquences différentes sur une bande de fréquences donnée. A chaque
fréquence, une onde est émise de I'antenne vers la cible.

L'intérét de cette méthode est d’optimiser I'efficacité énergétique en raison de la
transmission de formes d'onde de longue durée. Cette technique se fait séquentiellement en
bande étroite ce qui réduit la sensibilité au bruit, et est utilisé dans les applications GPR [20].

Le principal avantage du Radar SFCW est la possibilité d'échantillonner efficacement
les sighaux SFCW avec des convertisseurs analogique-numérique a faible vitesse grace a la
trés faible largeur de bande instantanée de ces signhaux. Cependant, comparé au RADAR
FMCW, Cette méthode a sauts de fréquences est plus lente.

La forme d’'onde modulé par saut de fréquence [21] est trés similaire a la forme
d’'onde FMCW. La fréequence émise du signal évolue en marches d’escalier de hauteur Af,
au méme rythme T;,. Ainsi, la fréquence de la forme d’onde par saut de fréquence balaye
une bande de fréquence B, comprise entre les fréquences F;, €t E,., €n un temps T
(Figure 1.7).

Fréquence
F max r
Af s,
F . < — — >
min
Ty
€ —mmmmmmmmmmm—m——— - >
T Temps

Figure 1.7 : Evolution de la fréquence émise en fonction du temps par saut de fréquence.
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La durée du signal a chaque fréquence est longue pour permettre au récepteur de
capter tous les échos provenant de toutes les cibles a cette fréquence. Cette forme d’ondes
est compatible avec la vitesse des convertisseurs analogiques numériques (CAN) et permet
de fonctionner sur une large bande de fréquences. L'amplitude et la phase sont mesurées
pour chaque fréquence, la reconstruction d'un signal temporel est ensuite possible par une
transformée de Fourier inverse.

1.2.2.1.3. Radar a bruit

Les Radar a bruit ou a signaux aléatoires sont apparus au début des années 1960.
Le Radar a bruit ULB est I'une des nouvelles techniques qui sont utilisé dans diverses
applications de détection a travers le mur [22]. Actuellement, en raison de la disponibilité des
FPGA a trés haute résolution, il est devenu possible de construire des Radar a bruit équipés
de récepteurs numériques.

Le Radar a bruit est un Radar a signal pseudo-aléatoire qui émet un bruit
hyperfréquence ou un signal modulé par une source de bruit blanc [23] (Figure 1.8). Les
Radar a bruit reposent sur les caractéristiques d'inter-corrélation entre le signal pseudo-
aléatoire de référence et le signal recu [24], qui présentent des caractéristiques
impulsionnelles.

Générateur du bruit > Modulation
Antenne
# Circulateur
(
Corrélation < Démodulation <
Y
Traitement

Figure 1.8: Schéma d’un radar de bruit.

Par rapport aux radars classiques le Radar a bruit offre des avantages attractifs,
comme une trés faible probabilité d’interception, grande compatibilité électromagnétique,
bonne capacité de contre contre-mesures électroniques. Ces avantages conviennent
parfaitement a plusieurs applications, en particulier celles liés a la surveillance [25].

L'intérét de cette approche est également de pouvoir utiliser des puissances faibles,
et d’'occuper la méme bande spectrale, avec un brouillage croisé négligeable, car les signaux
sont décorrélés entre eux.
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Cependant, la résolution de ce type de radar est directement liée au temps symbole
transmis ce qui entraine la nécessité de devoir échantillonner a des fréquences trés élevées
[26], comme dans le cas des radars impulsionnels.

En effet, les formes d'ondes pseudo-aléatoires peuvent étre générées par une
modulation par codage de phase. Dans ce cas l'impulsion de durée t est divisée en N sous
impulsions de durée At = % chacune. Le code utilisé pour générer ces sous impulsions peut

prendre deux valeurs + 1 ou -1. La phase du signal généré pendant la durée d'une sous
impulsion, prend deux valeurs distinctes, O ou =, selon la valeur du code pendant la méme
durée, +1 ou -1. Le spectre d'émission est alors étalé d'un facteur N et les impulsions sont
dites comprimées avec un taux de compression égale a: N = AiT.

Les premiers codes utilisés pour ce type de modulations sont les codes de Barker. En
termes de résolution, les propriétés d’inter-corrélation de la séquence reviennent a avoir
émis une impulsion de la méme durée que le temps symbole de cette séquence.

I.2.2.2. Radar impulsionnel

Les Radars impulsionnels [27] [28] transmettent des ondes électromagnétiques
pendant une trés courte durée. Aucun signal recu ne peut étre détecté pendant ce temps. La
Figure 1.9 représente un schéma bloc simplifié du radar a impulsions.

Générateur
d’impulsion ultra- =
courte % N
Antennes - A\
ULB
Traitementdu| Récepteur | « N
signal [ ultra-rapide | % b Cible

Figure 1.9 : Diagramme d’'un radar impulsionnel.

La forme d'onde impulsionnelle est représentée a la Figure 1.10. La durée de chaque
impulsion est T et la période de répétition est T. La mesure de la distance se déduit a partir
du retard entre I'émission et la réception de limpulsion électromagnétique a partir de
I'équation (1.5) :

(1.5)

Avec, c : La vitesse de la lumiére exprimée en m/ s, D : La distance exprimée en m, At: Le
retard exprimé en s.
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Figure 1.10: Train d'impulsions envoyées et recues.

La résolution, et la portée maximale (la plus grande distance mesurable) du Radar
impulsionnel, sont déterminées a partir de la durée 1t des impulsions et de la fréquence de
répétition 1/T. En effet, pour éviter I'ambiguité dans la mesure de la distance, il faut que
I'écho de la cible soit recu par le radar avant que l'impulsion suivante soit émise. Par
conséguent, le temps d'un aller-retour doit étre inférieur a T, ce qui hous donne une distance

maximale de :
_cT (1.6)

D _—
max 2

Généralement, I'émetteur et le récepteur ne sont jamais allumés simultanément. Ce
gui conduit a la portée minimale du Radar (la plus petite variation de distance) déterminée

par:
et (1.7)

Dans les radars impulsionnels modernes, la durée de l'impulsion 7 est un facteur trés

important car elle dicte directement la résolution du radar.

Différentes formes d'impulsions peuvent alimenter les antennes des Radars
impulsionnels : les formes Gaussiennes, bi-exponentielles, monocycles (impulsion a valeur
moyenne nulle) [29] [30]. La bande passante est généralement définie a -20dB du maximum
d'amplitude spectrale. Un exemple de signal monocycle est donnée Figure 1.11.
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Figure 1.11: Signal impulsionnel (impulsion monocycle) : Forme temporelle (a), Spectre (b).

Un des intéréts de la forme d’onde impulsionnelle est de pouvoir couvrir la bande utile
de maniére instantanée (on parle de systéme discret). Cependant, I'acquisition du signal
regu est un point délicat puisqu’il faut généralement échantillonner a des fréquences trés

élevées (quelques GigaHertz).

1.2.2.3. Catégorisation des architectures radar ultra-large bande

La catégorisation des architectures Radar [31] [32] peut étre synthétisée sur la figure
I.12. Les radars ultra-large bande peuvent étre divisés en deux catégories: Radar
impulsionnelle et Radar a compression d’impulsions (FMCW, SFCW, radar a bruit).

Différence de /

S temps

Impulsion
ultra-courte

Radar a ondes

continues
Compression
d'impulsion

Radar
impulsionnel

Radar ULB

Mélangeur
&
Transformée
de Fourier

Radar FMCW

Radar de bruit

__—»{_Radar cohérent

la phase des impulsions

\ envoyées est maitrisée
Radar
incohérent

Figure 1.12 : Catégorisation des architectures radar ultra-large bande (ULB) [32].

Radar ULB

la phase des impulsions
envoyées n'est pas maitrisée
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Chaque architecture Radar possede des avantages et des inconvénients en termes
de : rapport signal a bruit, précision, isolation entre la transmission et la réception,
architecture de réception ... Le tableau 1 illustre une comparaison entre les différents
architecture Radar présentées dans la partie précédente.

Tableau 1 : Comparaison des architectures Radar ultra-large bande.

% -Capacité de couvrir une large bande passante
= Avantages instantanément.
E -Bonne isolation entre Ry et T : (commutation rapide
é’ émetteur / récepteur).
% Inconvénients | -Complexité  d’acquisition du signal: passante
3 instantanée tres large bande.
nd
- Bon rapport signal a bruit (durée du signal Chirp).
> Avantages -Facilité d’acquisition du signal : échantillonnage avec
O des CAN a faible vitesse grace a la faible fréquence de
= battement.
LL
§ - Linéarité des VCO : limite la génération des formes
@ g d’ondes trés large bande.
S L
(7 Inconvenients | _ Isolation Tx/Rx (Zone aveugle : longue durée du
é_ signal Chirp).
© ]
c =2 Avantages Idem FMCW
Qo S0
A S N - ) .
o) @ » | Inconvénients | - Transmission longue (séquentielle)
£
8 -Faible probabilité d’interception.
g Avantages -Bonne compatibilité électromagnétique.
© -Rapport signal a bruit élevé.
S
S . e v b . . . .
§ Inconvénients | -Difficulté d’acquisition du signal : passante instantanée
trés large bande (génération des symboles rapides).

Les systémes Radar ultra-large bande peuvent étre classés selon les dispositions de
'émetteur et du récepteur. Les différentes topologies des systémes radar sont présentées
dans la partie suivante.
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I.3. Les topologies des systemes radar ULB

I.3.1. Les topologies Radar

Il existe plusieurs topologies des systémes radar ultra-large bande : monostatique,
bistatique, distribué et/ou MIMO. Le Radar monostatique [33] est un dispositif Radar dans
lequel I'émetteur et le récepteur sont collocalisés. Il contient, dans la méme unité, les
fonctions et les antennes d'émission et de réception du Radar. Cette disposition permet de
synchroniser I'émetteur avec le récepteur. La géométrie typique d'un Radar monostatique est
illustrée a la Figure 1.13 :

Antennes

Emetteur
&

Récepteur %

@ Cible

Figure 1.13 : La géométrie typique d’un radar monostatique.

Contrairement au Radar monostatique, le radar bistatigue n'utilise pas la méme
antenne a I'émission et a la réception, I'émetteur et le récepteur sont séparés. Le radar
distribué contient plusieurs radars monostatiques ou radars bistatiques. Les systémes
distribués offrent une plus grande diversité spatiale. La géométrie du radar distribué est
illustrée a la Figure 1.14.

Emetteur ’% Antenne E%——/ Recepteur
cfb Cible

Récepteur \ ,
% : Récepteur

Figure 1.14 : La géométrie d’'un radar distribué : 1 émetteur et 3 récepteur.

Le radar MIMO (Multiple-Input Multiple-Output) est un type avancé de Radar a réseau
phasé, et repose sur une architecture d’émission / réception numérique [34]. La structure du
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radar MIMO est constituée de N émetteurs et de K récepteurs, a la différence du Radar
distribué, les N émetteurs émettent simultanément, ce qui complexifie la réception et le
traitement du signal associé, pour pouvoir distinguer de quel émetteur provient le signal.

Pour ce faire, les émetteurs émettent des signaux orthogonaux entre eux, permettant
de les différentier au niveau des récepteurs (technique de type CDMA). La structure MIMO
permet d'améliorer la résolution, en synthétisant une ouverture rayonnante plus grande sur le
réseau physique [35] [36]. Une configuration de radar MIMO est illustrée sur la Figure 1.15.

Cible

e NN
/, ~ ~
g
g
7
g

A N LN
~ ~ ~ ~ ~ ~
= = = = = =
g 8 8 g |8 8
5 5 e o0 > % % e oo %
g S S o ) S
K = = & & &
N émetteurs K Récepteurs

Figure 1.15 : La géométrie typique d’un radar MIMO.

I.3.2. Radar a ouverture synthétiqgue (SAR : Synthetic Aperture Radar)

Un Radar SAR est un Radar mono-statique cohérent embarqué sur un porteur mobile
(véhicule terrestre, avions, satellites, et plus récemment des drones). La technique du radar
a ouverture synthétique [37] (SAR pour synthetic aperture radar) est une technique dite a

haute résolution.

I.3.2.1. Le principe de I'imagerie SAR

Les résolutions en profondeur et transverse des images sont respectivement
proportionnelles a la bande fréquentielle d’émission et a la dimension de I'antenne radar.
Pour améliorer la résolution transverse, on utilise le déplacement de I'antenne pour former
une antenne virtuelle de plus grande dimension. Ce procédé s’appelle Radar & Ouverture
Synthétique (ROS) Synthetic Aperture Radar (SAR). Le principe de l'imagerie SAR [38]
consiste a illuminer une zone avec une seule antenne en déplacement. Le faisceau de
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lantenne est pointé vers la zone a imager, souvent dans une direction perpendiculaire a la
trajectoire du porteur de I'antenne. Lorsque le porteur se déplace sur sa trajectoire de vol,
'antenne émet périodiquement des impulsions pour scanner les cibles présentes dans la
zone illuminée. Le principe de I'imagerie SAR est basé sur I'utilisation de multiples sondages
successifs décalés dans le temps et I'espace [39]. Une partie non-négligeable de chaque
impulsion envoyée est alors réfléchie par les cibles puis interceptée par le radar. L’ensemble
des données collectées par le radar permettent la reconstruction d’'une image Radar de
terrain (Figure 1.16).

En imagerie SAR, on fait 'hypothése que la position du radar sur sa trajectoire de vol
ainsi que la fréquence d’émission n’influent pas sur la réflectivité de chaque réflecteur de la
zone imagée. Autrement dit, on suppose que la réflectivité de chaque réflecteur varie tres
peu dans l'excursion angulaire du lobe d’antenne radar ainsi que dans la gamme de
fréquences émise.

L
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Figure 1.16: Principe de reconstruction d'images Radar.
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Afin de reconstruire lI'image électromagnétique de la scene, les signaux recus par le
Radar pour les différentes positions subissent un traitement approprié. Il existe un certain
nombre de techniques de traitement de signaux pour cette application. Par exemple, la
Backpropagation est une technique d’imagerie micro-ondes basé sur la sommation
cohérente et le retournement temporel des échos Radar [40], [41].

En d’autres termes, les échos d’une cible pour différentes positions de I'antenne sont
recombinés judicieusement entre eux en leur appliquant un déphasage approprié pour
compenser la propagation initiale. Ce déphasage est choisi de telle sorte que le signal
semble étre le résultat de I'acquisition par une antenne de grande taille. Nous parlons ainsi
d’antenne synthétique. La dimension de I'antenne synthétique, Lsynensrique COrrespond a la
longueur de déplacement de I'antenne physique par rapport a la cible pendant I'acquisition
du signal.

1.3.2.2. Exemples de systémes Radar ULB SAR a courte portée

Il existe plusieurs prototypes de systéemes Radar ultra-large bande SAR a courte
portée développés par des sociétés ou des laboratoires.

1.3.2.2.1. Systemes GPR SAR

Le radar SAR est utilisé dans plusieurs domaines, mais particulierement en mode GPR
(Ground Penetrating Radar) [42]. Les systémes GPR permettent d'obtenir des images
détaillées du sous-sol [43], [44]. Actuellement, les fréquences utilisées varient de 10 MHz & 3
GHz (correspondant a des longueurs d'ondes de 30 m a 30 cm). Ce type de Radar est
aujourd’'hui largement utilisé pour I'étude de la sub-surface, pour des profondeurs allant de
guelques dizaines de centimétres a quelques dizaines de métres selon la fréquence utilisée
et le type de sol rencontré.

Dans l'analyse de sous-sols par méthodes de sondage non destructif, ces systémes ont
pris une place importante ces derniéres années en vue d’applications dans des domaines
aussi variés que le génie civil (identification de conduites d’eau, de gaz ou de cables
électrigues) ou pour la détection d'objets enfouis [45], [46] et des mines [47]. Par exemple, le
géoradar ‘RD1500’ [48] détecte la position des cables et de tuyaux (y compris en plastique
ou céramique). La fréquence centrale de fonctionnement est de 250 MHz.

Figure 1.17 : Le géoradar RD1500 [48].
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Les radar SAR GPR sont également utilisés pour des applications militaires. Par
exemple "Cobham Antenna Systems" [49] a plus de 30 ans d'expérience dans le
développement de systémes avanceés de détection GPR pour soutenir les opérations de lutte
contre les engins explosifs improvisés et de déminage. Ces systémes de haute performance
sont congus pour les besoins militaires et humanitaires les plus exigeants. lls comprennent
des produits portatifs et des produits a base de véhicules/robots. La figure 1.18 illustre des
exemples de systemes SAR pour des applications GPR développé par cette société.

Figure 1.18 : Cobham : systéemes SAR GPR [49].

1.3.2.2.2. Systémes SAR aéroporté sur drone

L'utilisation des petits drones pour la photographie aérienne a suscité beaucoup
d'intérét recemment. Cela souléve la possibilité d'utiliser des drones pour l'imagerie Radar a
synthese d'ouverture (SAR) en environnement peu accessible, qui peut offrir des
informations complémentaires [50], [51], [52]. L'utilisation de drones portables peu colteux
pour l'imagerie radar pourrait également ouvrir la voie a d'autres applications potentielles
dans la surveillance scientifique, agricole et environnementale.

Figure 1.19: Systéme radar pour l'imagerie SAR souterraine [50].
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Le radar SAR aéroporté, sur drone par exemple, offre la souplesse d'observation
requise dans les applications a temps critique ou a dynamique rapide [53]. Les drones
peuvent étre pilotés a distance. De plus, les drones offrent une solution intéressante et
économique a la télédétection SAR aéroportée [54]. Pour ces raisons, I'utilisation des
systemes SAR pour les drones est particulierement intéressante pour tester a faible codt des
concepts SAR innovants.

-Onboard computer Intel Core 17,

Figure 1.20: Systéeme SAR aéroporté pour la détection des mines [54].

Des exemples représentatifs de certains instruments SAR aéroportés sont
microASAR [55] et ARBRES (C et X) [56]. MicroASAR (en bande C) est un systeme SAR
complet et autonome qui a été congu spécifiquement pour étre petit et léger (2,5 Kg).
MicroASAR fonctionne en mode FMCW. Il est utile pour une variété dapplications :
surveillance, télédétection... ARBRES (bandes C et X) est une paire de systemes SAR
aéroportés sur drone en architecture FMCW et en bandes C et X, pour tester a faible codlt
des concepts SAR pour des applications telles que : I'évaluation des dommages causés par
les tremblements de terre, la surveillance des récoltes, la déforestation et I'évaluation des
impacts des incendies et la surveillance des déversements de pétrole... Le systéme Radar
SAR ARBRES-X est illustré dans la Figure 1.21.

Récepteur

Emetteur

Figure .21 : ARBRES-X.
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Les systtmes d’imagerie Radar ultra-large bande couvrent un trés large domaine
d’applications. La construction d'un systeme Radar SAR ULB opérationnel fait cependant
appel a une grande diversité de domaines technologiques et de techniques : électronique
haute fréquence, électronique numeérique, antenne et propagation et traitement du signal.

I.4. Projet ATRAPE

1.4.1. Présentation générale du projet ATRAPE

Le projet ATRAPE s’inscrit dans une collaboration entre les équipes CCSNL et «
antennes et signaux » du laboratoire XLIM, et les entreprises INOVEOS [57] et CISTEME
[58]. Les risques climatiques (catastrophes naturelles, tremblements de terre, éboulements
...), pour proposer de nouveaux dispositifs de détection électromagnétique de type GPR.
Ces dispositifs de détection sont basés sur les systemes d’imagerie Radar ultra-large bande
SAR.

1.4.2. Présentation scientifique du projet ATRAPE

L’objectif du projet ATRAPE consiste a développer un systéme Radar ultra-large
bande qui assure la mesure directe des signaux Radar dans le domaine temporel. Les points
clés de ce projet concernent la capacité d’'un systeme Radar a atteindre une haute résolution
en profondeur et une résolution transverse sur une bande passante instantanée trés grande,
de 500 MHz jusqu'a 5 GHz. Le principal défi de ce projet, consistait a développer la meilleure
architecture de récepteur RF, basé sur des techniques d’échantillonnage rapides dans le
domaine temporel, pour atteindre ces spécifications. De plus, la finalité du projet était de
développer une plateforme SAR avec un front-end RF modifiable en fonction des
applications : GPR pour les basses fréquences [300 MHz - 1 GHz] et imagerie de surface
pour les plus hautes fréquences [1-5] GHz.

Ce projet s’est orienté vers l'utilisation de signaux courts de type impulsionnels
permettant de s’affranchir des problémes de linéarité des VCO en architecture FMCW sur la
bande envisagée. Dans ce contexte, 'objet de cette thése a été de concevoir un radar
impulsionnel avec une nouvelle architecture de récepteur RF basé sur des techniques
d’échantillonnage rapides dans le domaine temporel.

I.5. Conclusion

Dans ce chapitre introductif, nous avons pu voir les spécificités et les contraintes
réglementaires des systémes ULB. Avec les récents progrés de la technologie des dispositifs
semi-conducteurs et |'approbation par la FCC et TECC de l'utilisation des systémes a bande
ultra-large, le développement des systéemes ULB est passé des laboratoires de recherche a
des projets industriels. En effet, la technologie ULB offre de nombreuses opportunités pour
les systémes Radar. Les Radars ULB a courte portée sont des outils de mesure de plus en
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plus utilisés dans de nombreux domaines. Nous nous sommes ensuite focalisés sur les
Radars ULB a courte portée pour I'imagerie SAR.

Dans ce chapitre, nous avons exposé les principes fondamentaux d’'un Radar a
bande ultra-large, a trés haute résolution et & courte portée. Les différentes formes d'onde
(FMCW, SFCW, bruit pseudo-aléatoire et impulsion) utilisés ont été décrites.

Un état de I'art des systémes de radar ULB a courte portée (commercialisés ou de
laboratoire) a été présenté. Pour finir ce chapitre, une présentation générale du projet
ATRAPE (Architecture d’échantillonnage pour I'imagerie Radar Appliqué a la détection de
Personnes Ensevelies) a été présentée. Ce projet s’est orienté vers le développement d’'une
plateforme impulsionnelle, qui nécessite la mise en ceuvre d'un systéeme d'acquisition ultra-
rapide permettant d'atteindre plusieurs Giga échantillons par seconde (GSps).
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Chapitre Il. Techniques
d’echantillonnage des
signaux Radar ULB
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I.1. Introduction

Les systémes de mesure des signaux RF ULB peuvent étre représentés par 2
catégories suivant leur mode de fonctionnement (domaine temporel ou fréquentiel) [59], [60].

La premiére catégorie concerne les systemes fonctionnant dans le domaine temporel.
Ces systémes possedent une fréquence d’échantillonnage suffisamment élevée pour
numériser directement le signal ULB, ceci correspond a I'échantillonnage temps réel. En
considérant le signal ULB périodique, une mesure de type sous-échantillonnage peut alors
étre mise en ceuvre. Le sous-échantillonnage est alors divisé en 2 catégories : le sous-
échantillonnage séquentiel et sous-échantillonnage de type CIS (Coherent Interleaving
Sampling).

La deuxiéme catégorie concerne les systemes de mesure fonctionnant dans le
domaine fréquentiel. Ces systemes sont fondés sur le principe de mesure par balayage
fréquentiel. Avec ['utilisation d’une téte de réception basée sur le principe de mélange des
signaux pour réaliser une mesure hétérodyne, la mesure des signaux RF ultra-large bande
est possible. L’acquisition dans le domaine fréquentiel peut étre vue d’'un point de vue
temporel comme un sous-échantillonnage partiel du signal RF.

La premiére partie ce chapitre est principalement consacrée a l'étude des
systemes d’échantillonnages des signaux Radar ULB afin de mettre en évidence les
capacités et la précision de mesure dans chague domaine (temporel et fréquentiel). Ensuite,
dans la deuxieme partie, les différentes techniques d’échantillonnage a temps équivalent
sont présentées. Pour terminer, la derniere partie de ce chapitre présente les différentes
sources d’erreurs qui limitent la précision de mesure d'un systeme de réception pour
l'imagerie Radar.

II.2. Techniques de réception

I1.2.1. Technologie de mesure des signaux Radar ultra-large bande dans le domaine
fréquentiel

La technique d’acquisition dans le domaine fréquentiel est couramment utilisée pour
mesurer la réponse des dispositifs hyperfréquences [61]. L'architecture principale d'un
systéme de mesure des signaux ultra-large bande dans le domaine fréquentiel est illustrée a
la Figure 11.1.

La procédure de mesure est la suivante : le générateur d’impulsions ultra-courtes
produit un signal qui éclaire la zone d’intérét. Ensuite, la réponse de la cible a cette
fréquence est enregistrée par I'antenne de réception. Le signal regu est d'abord amplifié a
l'aide d'un amplificateur & faible bruit (LNA), puis converti en une composante de fréquence
intermédiaire (IF) par un mélangeur pour un traitement plus précis. Un filtre IF & bande
étroite est appliqué apres le mélangeur pour éliminer les signaux parasites a d'autres
fréquences. La sortie du filtre IF est échantillonnée et numérisée avec un convertisseur
analogique-numérique (CAN) de haute précision et les données numériques de sortie sont
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ensuite traitées avec un module de traitement de signal numérique (DSP). Une voie du CAN
peut étre utilisée pour la synchronisation entre I'émission et la réception.

Cible

Générateur 4
" ‘ Ty

d'impulsions

ultra-courtes

Filtre IF

—A— ADC [—1 Dsp

Antenne
ULB

Mélangeur

Horloge de
référence

Récepteur ultra-large bande

Figure 11.1: Architecture principale d’'un systéme de mesure ultra-large bande dans le domaine
fréquentiel pour I'imagerie Radar.

En changeant pas a pas la fréquence du signal généré, on obtient la réponse de la
cible a plusieurs fréquences discretes. En réduisant suffisamment l'intervalle de fréquence, la
réponse de l'objet sur une large bande est obtenue approximativement a partir des réponses
a de nombreuses fréquences discrétes au moyen de l'interpolation.

Dans ce systéme, les composantes fréquentielles représentées par leur amplitude et
phase, sont mesurées séquentiellement par balayage et non simultanément. Une
synchronisation entre le générateur d’'impulsions, 'OL et le CAN est nécessaire et est
réalisée par une horloge de référence comme le montre la Figure II.1.

Le récepteur est généralement basé sur le principe homodyne ou sur le principe
hétérodyne, car ce dernier donne des mesures de plus grande précision. Le principe
hétérodyne consiste a avoir un oscillateur local dont la fréequence f,; est différente de la
fréquence recue fzr . Cela signifie que le signal RF regu est converti en une fréquence
intermédiaire fir = |frr — for|, I'amplitude et la phase du signal RF étant conservées. En
choisissant une fréquence locale f,, appropriée, n'importe quelle fréequence RF dans la
gamme du récepteur peut étre convertie en une fréquence intermédiaire fixe. Ceci simplifie
le traitement IF ultérieur qui est traité numériquement dans les instruments modernes.

Le mélangeur analogique est généralement le composant qui limite la plage
dynamique. Si le niveau d'entrée du mélangeur est trop élevé, il produira une distorsion non
linéaire. Cependant, la plage linéaire du mélangeur n'est pas non plus adaptée aux signaux
de trés faible amplitude, car le bruit empéche la mesure de ces signaux. L'utilisation d'un
amplificateur accordable permet d'optimiser les variations des niveaux de puissances en
fonction du niveau d'entrée RF. L'amplification nécessaire est déterminée lors d'une mesure
préliminaire rapide.

Le filtrage est utilisé a I'étape des fréquences intermédiaires, ce qui permet d'éviter le
bruit recu dans la bande RF d'entrée dans la chaine de traitement du signal. Il sert
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également comme un filtre anti-repliement pour le CAN. Le temps de balayage fréquentiel
limitera la rapidité de mesure de ce type de récepteur.

I1.2.2. Technologie de mesure des signaux Radar ultra-large bande dans le domaine
temporel

La mesure dans le domaine temporel a I'avantage inhérent d'une acquisition rapide
des signaux ULB. Pour cela, I'acquisition des signaux ULB dans le domaine temporel est
attrayante pour les systémes Radar ultra-large bande a courte portée [62].

Le schéma fonctionnel d’un systeme de réception typique d’un signal impulsionnel
ultra-large bande dans le domaine temporel pour l'imagerie Radar est illustré a la Figure 11.2.

Générateur Tx Rx Récepteur ultra-large bande
d'impulsions Antenne
ultra-courtes ULB LNA
Sampler
T/H ADC DSP

N N

Horloge de
référence

Figure 11.2: Schéma fonctionnel d’'un systéme de mesure dans le domaine temporel pour I'imagerie
Radar.

Une impulsion ultra-courte envoyée par le générateur d'impulsions est transmise par
I'antenne pour éclairer la zone d’intérét, la réponse de la cible est acquise par l'antenne de
réception. Le signal recu est échantillonné et numérisé pour étre utilisé dans les
reconstructions d'images Radar. Un ou plusieurs amplificateurs peuvent étre utilisés avant le
module d'échantillonnage et de numérisation afin d'ajuster le signal acquis a la plage de
conversion du CAN Selon la technique d'échantillonnage, les fonctions d'échantillonnage et
de numérisation peuvent étre réalisées par un ou plusieurs composants. En utilisant un CAN
avec plusieurs voies d’entrée, la mise en ceuvre d’un systéeme Radar en mode MIMO est
possible.
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1.2.2.1. Echantillonnage

La méthode la plus simple pour numériser une forme d'onde consiste a convertir le
niveau de tension instantanée du signal en un échantillon numérique a l'aide d'un CAN. La
largeur de bande analogique et la fréquence d'échantillonnage sont les deux parameétres
cruciaux dans le choix d'un CAN approprié. Afin de reconstruire une forme d'onde
échantillonnée a partir d'échantillons numériques stockés, il est nécessaire que le taux
d'échantillonnage des niveaux de signal instantanés soit suffisamment élevé. Le taux
minimum nécessaire est généralement déterminé par le taux de Nyquist, qui doit étre au
moins le double de la largeur de bande du signal.

Tant que la bande passante du CAN couvre la bande de fréquences du signal recu,
le processus d'échantillonnage numérique peut étre réalisé avec un échantillonnage en
temps réel. Dans ce cas, le CAN échantillonne séquentiellement le signal d'entrée et les
échantillons numériques sont stockés.

Lorsque ces exigences ne peuvent étre satisfaites, deux solutions (temps entrelacé
ou temps équivalent) sont envisagées :

« TIADC (Time-Interleaved Analog to Digital Converter) :

Parmi les solutions permettant d’augmenter le taux d’échantillonnage du CAN est le
TIADC [63], [64]. Il s’agit d’entrelacer dans le temps plusieurs convertisseurs analogiques-
numeérigues (CAN). Le taux d’échantillonnage du systéme résultant est multiplié par le
nombre de CAN utilisés. Pour augmenter la fréquence d’échantillonnage, I'entrelacement
temporel des CAN est une méthode conceptuellement simple.

Théoriquement, l'entrelacement dans le temps de plusieurs convertisseurs ne
présente pas de limite et peut donc atteindre des taux d’échantillonnages infinis. Mais,
réellement, il existe plusieurs parametres qui limitent le nombre de convertisseurs utilisés, et
par conséquent, le taux d’échantillonnage résultant [65].

L’entrelacement des convertisseurs analogiques-numériques a donc été introduit
pour des systémes nécessitant un taux d’échantillonnage élevé et une bande passante trés
large. Par conséquent, il est surtout utilisé dans lindustrie du test et de la mesure,
particulierement pour les oscilloscopes numériques [66], [67]. Avec le méme type de
convertisseurs, I'entrelacement de 4 CAN, chacun a 500 MS/s, permet d’obtenir un taux de 2
GS/s. Le concept TIADC est utilisé pour 'imagerie Radar également pour les modules P210
et P410 de la société « Time Domain » [68] (devenu la société humatics). Le principe de
conversion analogigue-numérique par entrelacement est illustré dans la Figure 11.3.
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Figure 11.3 : Le principe de conversion analogique-numérique par entrelacement.

Cependant, le principal inconvénient de ces systémes est le réglage des retards
d’échantillonnage entre chaque voie. Cette problématique conduit souvent les fabricants de
ce type de CAN a intégrer tous les CANs sur une méme puce afin d’avoir un systéme le plus
fiable possible. De plus, I'entrelacement des CANs a été peu industrialisé & cause des
problémes de disparité entre les différents convertisseurs entrelacés dans le temps [69].

« Echantillonnage en temps équivalent

La deuxiéme solution est d’utiliser un sous-échantillonnage en temps équivalent.
Dans ce cas, un systéme d'échantillonnage « Sample and Hold » sans feedback large bande
(S/H) ou un systéme « Track and Hold » (T&H) est habituellement utilisé avant le CAN a
basse vitesse [70] [71] [72]. En d'autres termes, la technique d'échantillonnage a temps
équivalent assouplit les exigences relatives a la vitesse du CAN. Pour mettre en ceuvre cette
technique, le signal mesuré doit étre répétitif (périodique).

Le systéme d’échantillonnage « Track and Hold » est apparu comme un composant
trés intéressant dans le domaine d’instrumentation. Ce systéme offre une meilleure flexibilité
avec des fréquences d’échantillonnage pouvant atteindre 2 Géch/s et une efficacité
d’échantillonnage de 100%. Il est utilisé pour un systtme de mesure temporelle pour la
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caractérisation temporelle large bande d’amplificateurs de puissance non linéaires excités
avec des signaux modulés et impulsionnels [73].

Les systémes d’échantillonnage & base des circuits « Track and Hold » sont utilisés
pour des systémes d’imagerie Radar a courte portée pour la vision a travers les murs
(Laboratoire L3I) [74]. lls sont également utilisés avec un échantillonnage en temps
équivalent pour I'imagerie médicale [75] pour la détection du cancer du sein et I'imagerie
cérébrale, par exemple.

I1.2.2.2. Comparaison entre I’échantillonnage en temps réel et en temps équivalent :

v" Précision de la mesure :

Pour plusieurs raisons, un systéme ultra-large bande dans le domaine temporel
posséde une précision de mesure plus élevée avec un échantillonnage a temps équivalent
qu'avec un échantillonnage en temps réel.

Tout d'abord, un échantillonnage en temps équivalent peut avoir un taux
d'échantillonnage effectif plus élevé qu'un échantillonnage en temps réel. Ceci se traduit par
une erreur d'aliasing plus faible. La résolution de l'intervalle de temps d'une mesure de trés
haute performance dans le domaine temporel avec un échantillonnage a temps équivalent
est au tour de 60 femtoseconde (fs) [76], ce qui correspond a un taux d’échantillonnage de
16 téra-échantillons/s (TS/s), tandis que le systeme le plus rapide avec un échantillonnage
en temps réel a un taux d'échantillonnage de 80 Giga-échantillons par seconde (Gsps) [77].

Deuxiemement, les CANs utilisés dans les systemes d'échantillonnage en temps
équivalent ont généralement une résolution supérieure a 12 bits, alors qu'un CAN a grande
vitesse dans un systeme d'échantillonnage en temps réel a une résolution inférieure a 8 bits,
ce qui produit un bruit de quantification supérieur. Troisiemement, le niveau de bruit
thermique et la distorsion de non-linéarité dans un systéme d'échantillonnage en temps
équivalent sont également inférieurs a ceux d'un systéme d'échantillonnage en temps réel.

v' Co(t du systeme :

Les systémes de numérisation en temps réel sont généralement construits a partir de
plusieurs CAN entrelacés fonctionnant séquentiellement afin d’obtenir des vitesses
d’échantillonnage supérieures a une centaine de GS/s. Cette architecture complexe conduit
a un codt trés important par rapport a un systéme a sous-échantillonnage.

11.2.2.3. Conclusion

La limite de cette approche est que les CAN ne disposent généralement pas d'une
largeur de bande et d'un taux d'échantillonnage suffisants pour ce faire. Selon le théoréme
d'échantillonnage de Nyquist, la fréequence d'échantillonnage doit étre au moins égale a deux
fois la largeur de bande du signal échantillonné. Les CAN a haute vitesse ont généralement
une largeur de bande analogique de quelgues centaines de mégahertz et un taux
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d'échantillonnage de quelques centaines de méga échantillons par seconde, ce qui est
insuffisant pour l'acquisition en temps réel d'une impulsion ultra-courte [78]. Par conséquent,
l'utilisation d’un systéeme d’échantillonnage « Track and Hold » avant le CAN, peut étre une
solution pour la mesure directe des signaux ULB.

Les systemes d’échantillonnage Track and Hold et les différentes techniques
d’échantillonnage a temps équivalent sont présentés dans la suite de ce chapitre. Pour
conclure, la Figure 1.4 illustre les différents types d'architecture d'acquisition de signaux
impulsionnels.
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Figure 11.4: Types d’architecture des récepteurs Radar: (a) Radar FMCW, (b) Radar impulsionnel.
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La solution retenue dans cette thése pour l'acquisition des signaux radar ultra-large
bande repose sur un mécanisme d'échantillonnage équivalent, qui permet 'obtention d'une
fréquence d'acquisition virtuelle de quelques centaines de GSps. Ce systeme
d’échantillonnage repose sur un échantillonneur-bloqueur T&HA (Track and Hold Amplifier)
possédant une bande passante analogique de quelgques GHz, combinée a une horloge haute
performance afin d'obtenir la stabilité nécessaire pour fonctionner avec un pas
d'échantillonnage temporel virtuel de 10 ps.

I1.3. Architecture T&HA “Track and Hold Amplifier”

Pour I'échantillonnage RF trés large bande, les T&HA présentent des performances
particulieres [79]: ils doivent avoir une trés large bande passante allant du DC (Direct
Current) aux fréquences RF les plus élevées possibles. La linéarité et la dynamique sont des
criteres majeurs dans la conception de ces circuits. A I'heure actuelle, les T&HA utilisés en
RF disposent d’'une bande passante avoisinant les 32 GHz avec une fréquence maximale
d’échantillonnage égale a 4GS/s.

Les THA des sociétés Inphi [80], Hittite [81] et FMAX [82] sont actuellement les plus
performants. Les architectures des systémes d’échantillonnage Track & Hold actuels utilisent
deux circuits T&HA1 et T&HA2 de poursuite et de blocage commandés et placés en cascade
avec deux fréquences d’échantillonnage identiques mais en opposition de phase pour
bloquer le signal durant toute la période d’échantillonnage. La Figure II.5 montre le schéma
de principe de l'architecture des T&HA.

Amplificateur

Amplificateur suiveur

- —
T .

Ve(t) suiveur = | , o)
Déphaseur e H
@ 4
J_—' Horloge 1

Figure 11.5: Schéma de principe de I'architecture Track and Hold.

Le principe de fonctionnement de l'architecture Track and Hold (cf. Annexe B) est
illustré sur la Figure II.6.
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Figure 11.6: Principe de fonctionnement de I'architecture Track and Hold.

Le principe de fonctionnement de cette architecture peut étre décrit comme suit :

= Pendant la premiere demi-période de I'horloge, le circuit THA-1 est fermé, le systéme
d’échantillonnage est en mode suiveur (Track) pour recopier tout ce qui se passe sur
la voie d'entrée,

= Pendant la deuxieme demi-période de I'horloge, le circuit THA-1 est ouvert, le signal
reste donc blogué sur son état a l'instant d'échantillonnage correspond a linstant
d’ouverture de T&HA1, ce qui correspond a son mode bloqué (Hold).

A la sortie du THA-1, le signal représenté en vert dans la Figure 11.6 est obtenu. Ensuite,
cette procédure est appliquée au niveau du THA-2, mais avec une opposition de phase
(lorsque le premier THA est en mode bloqué, le deuxiéeme repasse en mode suiveur et
réciproquement). Cela permet de conserver 'amplitude de I'échantillon a la sortie pendant
toute la période d’échantillonnage avec une efficacité de 100%, pour avoir en sortie un signal
en forme d'escalier, représenté en bleu dans la Figure 11.6). La conversion de ce signal de
sortie a l'aide du CAN est trés aisée puisque ce dernier a suffisamment de temps pour
quantifier le signal. Par ailleurs, cette architecture permet d’isoler complétement le signal de
sortie du signal d’entrée.

L’inconvénient majeur d'une telle architecture réside dans le compromis a établir entre
les trois grandeurs caractéristiques qui représentent les performances du systeme : la
fréquence d’échantillonnage, la bande passante et la plage de fonctionnement linéaire
SFDR : Spurious Free Dynamic Range). Les caractéristiques des systémes Track and Hold
actuels sont illustrées dans le Tableau 2.
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Tableau 2 : Comparaison des systemes Track and Hold commerciaux.

Hittite Inphi Inphi Hittite Teledyne FMAX
HMC 1321TH 1821TH | HMC1061LC | RTH090 FX331A
7e0E | 80] [83] > [85] [82]
[81] [84]
Bande 5 GHz 13 GHz 18 GHz 18 GHz 25 GHz 32 GHz
passante
fe min 500 MS/s 10 MS/s 10 MS/s 250 MS/s 50 MS/s 50 MS/s
fe max 4 GS/s 2GS/s 2GS/s 4 GS/s 4 GS/s 1GS/s
Technologie SiGe InP InP SiGe NC NC
Gain (dB) 0 0 0 0 0 0
Forme signal | Différentie | Différentie | Différentie | Différentiel | Différentie | Différentie
Entrée/Sorti 1 1 1 1 1
e
1GHz 1 1GHz 1 1GHz, 1 4GHz 1V,, | 1GHz 0.2 | 1GHz 0.2
SFDR (dBC) VPP Vpp VPP -67 dBc VPP I/;’P
@ fin -57dBc | >-60dBc | >-60dBc -63dBc | -62dBc

D’aprés le tableau 2, les performances sont liées a la technologie utilisée du T&HA et
dépendent de 'application visée selon les criteres de bande passante RF et de fréquence
d’échantillonnage, minimale ou maximale.

Il.4. Techniques d’échantillonnage a temps équivalent

Cette partie est consacré a I'étude des techniques d’échantillonnage d’un signal RF a

temps équivalent. En effet, les techniques d’échantillonnage permettent la reconstruction
d’'un signal RF sous échantillonné [86]. Un systeme qui fonctionne en sous échantillonnage
s’appelle aussi a temps équivalent car les instants d’échantillonnage réels du signal RF ne
correspondent pas aux instants d’échantillonnage respectant les conditions de Shannon. Les
échelles de temps doivent donc étre ajustées les unes par rapport aux autres pour la
visualisation finale du signal. Ce principe suppose que le signal est périodique. Ces
systémes nécessitent une précision trés importante dans le choix de [linstant
d’échantillonnage.

Les principales architectures de construction des signaux RF requierent
l'utilisation de circuits particuliers permettant de spécifier les instants d’échantillonnage.
Ces circuits sont réalisés pour fonctionner selon deux techniques principales :

% L’échantillonnage a temps équivalent séquentiel SS (Sequentiel Sampling).

% L’échantillonnage a temps équivalent cohérent CS (Coherent Sampling).
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I1.4.1. Echantillonnage a temps équivalent séquentiel SS

I1.4.1.1. Principe de la technique d’échantillonnage séquentiel

Cette technique est trés utilisée dans les instruments de mesure temporelle
fonctionnant par trigger. Elle se fonde sur le fait de prendre un seul échantillon a chaque
période du signal RF [87]. En passant d'un échantillon a un autre, linstant de
I'échantillonnage est retardé légérement d’'un petit intervalle temporel (At) afin de restituer
entierement le signal. Ce décalage définit le nombre d'échantillon par période et la fréquence
d'échantillonnage équivalente ou virtuelle. La période d’échantillonnage réelle est :

T, = NT; + At (I.1)

Ou Ty est la période du signal a échantillonner.

Les échantillons obtenus par cette technique sont ordonnés, le signal échantillonné
est reconstruit avec une résolution temporelle At. Le principe de I'échantillonnage a temps
équivalent séquentiel [88] est illustré sur la Figure 11.7.

(N-1)

Signal d’entrée

1) N

Signal Trigger | |

T, <> (N-2)At IN-1)At

Reconstruction du signal d’entrée

Figure 11.7: Principe de I'’échantillonnage a temps équivalent séquentiel (Sequentiel Sampling SS).

Dans le premier cycle de mesure, 'amplitude du signal est mesurée au point de
départ T, = Ty, qui est marqué comme point (1) sur le signal d'entrée. Ensuite, un retard, At,
est ajouté a la base de temps. Dans le deuxiéme cycle de mesure, I'amplitude est mesurée
au temps T, = Ty + At, marqué comme point (2) sur le signal d'entrée. Dans le troisieme
cycle de mesure, I'amplitude est mesurée au temps T, = T, + 2At, marqué comme point (3).
La procédure est ensuite répétée N fois sur N répétitions du signal RF, jusqu'a ce que la
durée totale de limpulsion soit échantillonnée avec la fréquence d'échantillonnage
souhaitée. Les échantillons sont stockés aux emplacements correspondants dans une
mémoire d'acquisition numérique [89]. Le signal échantillonné peut ensuite étre construit a
partir des échantillons numériques stockés, comme le montre la Figure I1.7.
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La technique d'échantillonnage a temps équivalent utilise habituellement des circuits
de temporisation sophistiqué qui déterminent des points sélectionnés sur le signal avec des
intervalles de temps calculés avec précision a partir du point de départ des signaux répétitifs
[90]. La Figure 11.8 montre les blocs fonctionnels d'un module d'échantillonnage temporel
équivalent.

Le circuit de temporisation est utilisé pour déterminer le moment exact de
I'échantillonnage. Le délai de propagation entre I'échantillonneur (T&HA) et le CAN doit étre
pris en compte afin que le CAN numérise la sortie de I'échantillonneur a la bonne position.

Signal RF Signal RF
d’entrée | Echantillonneur échantillonné
> ADC >
T&HA
A \

> Retard

fixe

Trigger Circuit
% de
temporisation

Figure 11.8: Bloc diagramme d’un systéme d’échantillonnage séquentiel a temps équivalent.

I1.4.1.2. Avantages et inconvénients

L’échantillonnage séquentiel (par déclenchement) englobe tous les intéréts de
I'échantillonnage en temps équivalent et en particulier :

e Ce principe ne demande pas une connaissance de la fréquence du signal a
échantillonner.

¢ La synchronisation avec le signal d’échantillonnage est réalisée automatiquement par
Trigger.

Néanmoins, le circuit de génération de trigger souffre de quelques limitations qui
résultent principalement des effets non linéaires, du bruit sur les rampes de tension, des
effets non linéaires, et de la dérive de temps [14]. Ces limitations aménent aux principaux
inconvénients de I'échantillonnage par déclenchement (séquentiel) :

= Nécessite une précision tres importante dans le choix de linstant d’échantillonnage
(Trigger).

= Taux d’échantillonnage lent de 200 kéch/s [91].

» Limitation en profondeur mémoire (16 Kpts).

= Distorsion de la base de temps [92].
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L’utilisation d’'une circuiterie de Trigger permettant de synchroniser I'échantillonnage
avec la récurrence du signal a mesurer, est ainsi un facteur limitatif pour I'utilisation du sous-
échantillonnage a temps équivalent par déclenchement. Le contréle de la cohérence entre le
signal a mesurer et I'échantillonnage permet d’éliminer les défauts du trigger. Ceci nous
amene a I'étude de I'’échantillonnage cohérent.

[1.4.2. Echantillonnage cohérent (CS : Coherent Sampling)

L’objectif de cette premiére partie est d’étudier la technique de mesure des signaux
temporels par échantillonnage cohérent dans les domaines temporel et fréquentiel. Par
conséquent, nous décrivons les différents paramétres de cette technique de mesure. De
plus, nous déterminons les relations entre ces parameétres ainsi que les conditions
nécessaires pour un fonctionnement optimal de cette technique d’échantillonnage.

I1.4.2.1. Description de principe

Le principe d’échantillonnage a temps équivalent cohérent (CS) [93] a été
introduit par Mahoney [94]. Ce principe est implémenté dans les oscilloscopes numériques
dits « presque temps réel » (NRO, Near Real-time Oscilloscope) fonctionnant avec le mode
« Coherent Interleaving Sampling (CIS) » [96]. La notion d’entrelacement (Interleaving) vient
du fait que les échantillons ne sont pas acquis dans 'ordre croissant. Ainsi, un algorithme de
reconstruction est nécessaire afin de remettre chaque échantillon a sa place et permettre la
visualisation du signal acquis.

L’échantillonnage a temps équivalent cohérent consiste a acquérir N échantillons
avec une fréquence d’échantillonnage f, sur M cycles de signal d’entrée a mesurer de
fréquence de répétition f, tel que :

M

fr=f4 (11.2)

Le principe de la technique CS est a rapprocher de celui du fonctionnement d’un
systtme mécanique composé de deux roues dentées engrenées servant a la
transmission du mouvement entre elles, comme illustré sur la Figure 11.9.
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Roue 1
M dents
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Figure 11.9: Schéma de principe de I'échantillonnage a temps équivalent cohérent (CS).

La roue 1 tourne a la vitesse f, correspondant a la fréquence d’échantillonnage. La
roue 2 tourne a la vitesse f; correspondant a la fréquence de récurrence du signal a
mesurer. La rotation des deux roues donne la relation suivante :

Te _ Ty
M N

(I1.3)

Ceci correspond a avoir I'équivalence entre N tours de la roue 1 et M tours de la roue
2. L’équation 11.3 nous indique que nous mesurons N échantillons sur M cycles du signal a
mesurer.

Les N échantillons prélevés avec une période d’échantillonnage réelle T, sont ensuite
réorganisés pour obtenir une période Tr du signal d’entrée échantillonnée avec une période
d’échantillonnage virtuelle T, tel que :

T, =L (11.4)

Donc, la fréquence d’échantillonnage virtuelle f,, est:

fo = Nfy (1.5)

D’apres I'équation (l11.2), elle peut étre exprimée par :

fo = Mf, (11.6)

Pour acquérir les N échantillons, il est nécessaire de faire une acquisition sur une
période totale appelée T, , qui vaut :

Tyeq = M. Ty = NT, (I.7)

58



A partir des relations précédentes si M<N, la durée d’acquisition de la technique CS
sera plus courte que la durée d’acquisition pour un sous-échantillonnage séquentiel qui
serait égale a M. Ty ou M cycles du signal a mesurer pour avoir N échantillons représentant 1
cycle. Le fonctionnement de la technique CS avec réarrangement temporel est décrit par la
Figure 11.10.

>

Spr(t)/

Signal
d’entrée

Signal
reconstruit

-~

Figure 11.10: Principe de I'échantillonnage cohérent (CS : Coherent Sampling).

I1.4.2.2. Reconstruction du signal échantillonné par la technique CS

Soit e(t)un signal RF périodique de période T, I'échantillonnage réel de e(t) a la
fréquence f, = Ti donne un signal e[nT,] avec n € {0,1,2, ..., N-1}, n correspond a l'indice
d’échantillonnage réel. D’autre part, I'échantillonnage virtuel de e(t) a la fréquence f, :Tl

sur une durée de Ty, donne un signal e[kT,] avec k € {0,1,2, ..., N-1}, k représente l'indice
d’échantillonnage virtuel.

I1.4.2.2.1. Relation entre I'indice d’échantillonnage réel n et I'indice d’échantillonnage
virtuel k

Comme indiqué précédemment, k représente lindice d’échantillonnage aprés
réorganisation temporelle des échantillons. L'indice d’échantillonnage virtuel est le décalage
en echantillons depuis chaque période de capture, ou cycle (T¢) du signal e(t).

modulo[nT,, Tf| = kT, (1.8)

59



Il est alors possible d'introduire p le numéro de cycle (T;) avec p € {0,1,2, ..., M-1}. D'ou :

nT, = pTy + kT, (1.9)

D’aprés les équations précédentes, on a :
(nTe = pr + kTv

{ NT, = MT;
T. T,
k T, = et
M N
Par conséquent :
MTy _ kTy
n—-=ply +— (1.10)
Dou :
nM =pN+k (1.11)

A partir de I'équation (11.10), on obtient la relation entre n l'indice d’échantillonnage
réel et k I'indice d’échantillonnage virtuel :

k =nM —pN
(1.12)

11.4.2.2.2. Condition sur N et M

Il faut bien choisir les valeurs de N et M pour qu’il n’existe pas deux couples {n,, p;}
et {n,, p,} qui donnent la méme valeur de k. Afin de déterminer la condition qui existe entre
M et N, on peut faire un raisonnement par I'absurde.

Hypothése : On suppose qu’il existe deux couples {n, p;} et {n,, p,} donnant :

M —p N = kg
{nZM I, (11.13)
Alors :
nlM _plN = nzM _pzN = ko (”14)
D'ou :

(ny —ny)M = (p, — p1)N (1.15)
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Par conséquent, il est possible d’écrire :

M _ p2-py
N ny,—ng

(1.16)

Comme p, etp; € {0,1,2, ..., M-1} alors |p, — p;| < M. d’autre part, comme n, etn, €
{0,1,2, ..., N-1} alors |n, — ny| < N.

Par conséquent, la fraction % est réductible. Notre hypothése est donc vraie si la
fraction % est réductible. Nous en déduisons que pour éviter ce probléme, c’est-a-dire pour

. . . . . M e, .
chaque valeur de n, il existe une valeur unique de Kk, il faut que la fraction ~ soit irreductible.
Ce qui revient a dire que les entiers M et N doivent étre premiers entre eux.

En conclusion, pour un échantillonnage cohérent « Coherent Sampling » sans
repliement temporel des échantillons, il faut choisir M et N premiers entre eux. Il faut donc
gue le plus grand commun diviseur (PGCD) entre N et M soit égal a 1.

11.4.2.2.3. Calcul de I'indice d’échantillonnage virtuel

D’aprés I'équation (11.11), on a k = nM — pN, Comme k € {0,1,..., N-1} :

modulo[k,N] =k (1.17)
Alors :
k = modulo[(nM — pN),N] (11.18)
Donc,
k = modulo[(nM), N] — modulo[(pN),N] (11.19)
Or p est un entier, donc :
modulo[(pN),N] =0 (11.20)

Par conséquent, il est possible d’écrire :

k = modulo[(nM), N] (n.21)

Cette relation (équation 11.21) permet donc de calculer I'indice virtuel k a partir de
l'indice réel n.
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11.4.2.2.4. Exemples d’illustration

11.4.2.2.4.1. M et N premiers entre eux

Dans un premier temps, on va prendre un exemple ou M et N sont premiers entre
eux. Les valeurs numériques données sont les suivantes :

e M=3
e N=8

Donc, le PGCD(M,N) =1 et f, = 3f,. Les indices d’échantillonnage virtuels obtenus

sont résumés dans le Tableau 3.

Tableau 3 : Indice d’échantillonnage lorsque M et N sont premiers entre eux.

Indice d’échantillonnage Indice d’échantillonnage
réel virtuel

n k

0 0

1 modulo[3,8] = 3
2 modulo[6,8] = 6
3 modulo[9,8] = 1
4 modulo[12,8] = 4
5 modulo[15,8] =7
6 modulo[18,8] = 2
7 modulo[21,8] =5

Dans cet exemple, avec M et N premiers entre eux, les échantillons peuvent étre
réordonnés et par conséquent le signal initial peut étre reconstruit le signal avec la technique

d’échantillonnage cohérent. Le signal RF reconstruit est illustré sur la Figure 11.11.
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Figure 11.11: Principe de I'échantillonnage cohérent (CS) pour M et N premiers entre eux.

11.4.2.2.4.2. M et N non premiers entre eux

Dans un deuxiéme temps, on traite un exemple ol M et N ne sont pas premiers entre
eux. Dans cet exemple, les valeurs numériques de M et N choisies sont :

e M=4

e N=8

Donc, le PGCD(M,N) = 4 et f, = 4f,. Les indices d’échantillonnage virtuels obtenus
sont résumés dans le Tableau 4.

Lorsque M et N ne sont pas premiers entre eux, le méme échantillon est obtenu a

différents indices d’échantillonnage réels. Par conséquent la reconstruction du signal
d’entrée n’est pas possible.
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Tableau 4 : Indice d’échantillonnage lorsque M et N ne sont pas premiers entre eux.

Indice d’échantillonnage réel Indice d’échantillonnage virtuel

n K

0 0

1 modulo[4,8] = 4
2 modulo[8,8] =0
3 modulo[12,8] = 4
4 modulo[16,8] =0
5 modulo[20,8] = 4
6 modulo[24,8] =0
7 modulo[28,8] = 4

I1.4.2.3. Simulation ADS de la technique d’échantillonnage cohérent CS

Notre objectif dans cette partie est de valider le fonctionnement de la technique
d’échantillonnage cohérent « Coherent Sampling » en utilisant une simulation de type «
Transient » dans le domaine temporel. Un modele « Sample and Hold » idéal a été utilisé
pour cette simulation.

T WtPulse

. . . E E - SRC3 -
o a — - VMlow=0.VV

. . (AL | TRANSIENT I . Vhigh=1V
ViSine . . - - _ . Delay=0 psec
SRC1 Tran == Edge=linear
Vdc=0 WV B T Tran1 B B - = Rise=0 psec
Am plitude=1V . . StopTime=3 usec - Fall=0 psec
Freq=1 GHz = - MaxTimeStep=100-psec Width=1 nsec
Delay=0 nsec S . Period=10.1 nsec
Damping=0 +

Phase=0 vV sin >< ©ain . . S
v AN v VOUTHA
B ——fi-

E—a"\p\e,ka‘ldf—‘[.'\_,
SAMP2
Fnom=0 Hz

Viow=0V -
7 Vhigh=1V
Delay=0 nsec
Edge=linear
= — Rise=0 hss&c
Fall=0 nsec

- Width=5 nsec

Period=20 nsec

Figure 11.12: Simulation de la technique d’échantillonnage cohérent (CS) dans le domaine temporel.

Nous avons choisi de simuler une impulsion rectangulaire de durée 5 ns avec une

fréquence de porteuse de 1 GHz. La figure 11.13 illustre le signal impulsionnel a I'entrée du
module « Sample and Hold ».
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Figure 11.13: Signal temporel a I'entrée du « Sample and Hold »

La période du signal RF impulsionnel a été fixé a T = 20 ns (soit f; = 50 MHz) et la
période d’échantillonnage virtuelle T, = 100 ps (donc une fréquence d’échantillonnage

virtuelle f, = 10 GHz).

La Figure I1.14 illustre le signal et son spectre a la sortie du module «Sample and
Hold» ainsi que le signal et son spectre apres réarrangement des échantillons dans le

domaine temporel.
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Figure 11.14: Formes temporelles : avant réarrangement (a), apres réarrangement (c), Spectres : avant
réarrangement (b), aprés réarrangement (d).
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Pour cette simulation, le nombre d’échantillons a été fixé a N =200 avec M = 101
cycles. La période d’échantillonnage réelle T, est égale a 10,1 ns (donc une fréquence

1 = 99,01 MHz). D’aprés 'équation (I1.5) : £, = M.f, = 10 GHz.

d’échantillonnage reelle f, = — =
e

A partir de la simulation en mode Transient du module « Sample and Hold » sous
ADS, le fonctionnement de la technique de sous-échantillonnage cohérent a été validée
dans le domaine temporel. A partir des deux spectres (b) et (d) avant et aprés I'application
de la technique de sous-échantillonnage, on remarque qu’il s’agit d’un repliment des raies de
fréquences RF dans la bande IF.

Aprés I'étude théorique et la validation de la technique de sous-échantillonnage
cohérent dans le domaine temporel, la partie suivante sera consacrée a I'application du CS
dans le domaine fréquentiel.

I1.4.2.4. Le CS étudié dans le domaine fréquentiel

I1.4.2.4.1. Description de principe

Nous avons vu précédemment que la technique CIS permet de sous-échantillonner
un signal périodique, puis, par réarrangement temporel des échantillons, il est possible de
reconstruire la forme initiale du signal sur une période et suivant une base de temps
équivalent. Nous allons démontrer que le procédé CIS correspond a un repliement des raies
spectrales entrelacées sous interférence fréequentielle dans la bande [0-f,] (avec f.: la
fréquence d’échantillonnage réelle). Ceci peut se schématiser comme sur la Figure 11.15.

Spectre du Spectre
signal ULB N . d’échantillonnage
5 raies spectrales
) Convolution
' ' correspondant
T T T a I'échantillonnage T T T T
g temporel >
«—> [

fe f

-n
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Spectre en :

. N .
IF en sortie 5 raies spectrales
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[T :

D —
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Figure 11.15: Principe du CS dans le domaine fréquentiel.
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Chaque fréquence des raies spectrales du signal ULB est proportionnelle a f;
(fréquence de répétition de la trame ULB), d’ou :

frr(@) = qff (1.22)
Avec:q€{0,1,2,....5— 1}
Chaque fréquence des raies spectrales du signal en IF est alors proportionnelle a %
(f. : fréquence réelle d’échantillonnage), d’ou :
fir) = 1% (1.23)
Nous avons par ailleurs selon le principe de cohérence déja énonce (équation 11.7):
L_1r (11.24)

N M

Avec : N : nombre de points temporel échantillonnées et M : nombre de cycles du
signal ULB.

Nous en déduisons :
fr = 1= 12 (11.25)

Avec:1€{0,1,2, ..., —1}.

Le processus d’échantillonnage correspond a la relation suivante :

fir = |frr — Dfel (1.26)

Ou p est un entier relatif désignant le plus proche harmonique de f, par rapport a fzr.
Nous avons alors :

1= \qf; - pf (11.27)
Comme :
M
ff = Efe
(11.28)
Alors :
., M
1= 1921 - pfel (11.29)

Comme : f, > 0 et N>0, alors :
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| = |qM — pN| (1.30)

Cette relation permet de relier I'indice fréquentielle en IF (l) avec I'indice fréquentielle
en RF (). Ceci nous permettra donc de réaliser un réarrangement des raies spectrales dans
le domaine fréquentiel et donc de déterminer q et p a partir de I. La réorganisation des raies
de spectre dans le domaine fréquentiel demande ['utilisation du théoréme de Bezout.

Le théoréme de Bezout : Soient a et b deux entiers relatifs non nuls. a et b sont premiers
entre eux si et seulement s’il existe deux entiers « et 8 tel que :

aa+Bb=1 (1.31)

En effet, quand M et N sont premiers entre eux, il existe deux entiers « et 3 tel que :

aM + BN =1 (1.32)

Donc :

[ = |laM + IpN]| (11.33)

L’identification des équations (111.30) et (111.33) conduit a :

q = modulo[la, N] (1.34)

p = modulo[—IB, M] (11.35)

11.4.2.4.2. Exemple d’illustration

A titre d’exemple :

e M=5

e N=16

e f=1GHz

Dans cet exemple, f, = %ff = 3.2 GHz et la résolution fréquentielle Af = ;—f = % =

0.2 GHz. Dans le but d’ordonner les raies spectrales IF correspondant a celles du signal
d’entrée (signal RF), les indices des fréquences IF déterminés sont récapitulés dans le
Tableau 5.
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Tableau 5: Calcul des indices des fréquences IF.

Indices des Numéro de la bande Indices des
fréquences RF des fréquences fréquences IF
q p |
0 0 l=|qM —pN| =0
1 0 [=]1x5-0x%16]/=5
2 1 [=12x5—-1x16] =6
3 1 [=13x5—-1x16|=1
4 2 l=14x5-2x%16| =4
5 2 l=|5%x5—-2x16|=7
6 3 l=]16+x5—-3x*16| =2
7 3 l=|7x5—-—3%16] =3

Apres avoir déterminé les indices des fréquences RF et IF, il est possible de
reconstruire le signal d’entrée. La reconstruction de ce signal dans le domaine fréquentiel est
illustrée sur la Figure 11.16.
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Spectre RF :
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q=0 T I
l :

fr =1GHz frr = 3.2 GHz 2frr = 6.4 GHz f (,GHz)
Spectre IF
) il f f f T7
002 06 1 14 —>
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Figure 11.16: Reconstruction du signal RF avec la technique de I'échantillonnage cohérent (CS) dans le
domaine fréquentiel.
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Il s’agit d’'une compression de la bande [0-8] GHz dans la bande [0-1.4] GHz. En
effet, on ne prend en compte que la partie [0;%] car la deuxieme partie [%;N] est la
symeétrique conjugué de la premiére.

Apres I'étude de la technique « Coherent Sampling » dans le domaine fréquentiel,
nous avons remarqué I'effet de translation des fréquences du RF en IF ainsi que l'effet de la
compression de la bande de fréquence. Le tableau 8 illustre la transformation RF/IF de la

fréquence apres ['utilisation de la technique d’échantillonnage cohérent dans le domaine
fréquentiel.

Tableau 6: Compression des fréquences RF/IF.

Fréquences RF | Fréquences IF
(GHz) (GHz)
0 0
1 1
2 1.2
3 0.2
4 0.8
5 14
6 0.4
7 0.6

Comme dans le domaine temporel, il existe un réarrangement fréquentiel des raies
de fréquence dans le domaine fréquentiel. La condition principale pour le fonctionnement de
la technique d’échantillonnage cohérent « Coherent Sampling » est que le nombre de points
(N) et le nombre de cycles (M) soient premiers entre eux.

Grace a la technique de sous-échantillonnage cohérent CS, il est donc possible de
mesurer des signaux RF périodiques complexes avec une fréquence d’échantillonnage
virtuelle importante.

I1.4.2.5. Mesure d’un signal ULB avec la technique CS appliquée dans le domaine
fréquentiel

Dans le but de valider le fonctionnement de la technique CS dans le domaine
fréquentiel, nous avons choisi de mesurer un signal ULB impulsionnel.
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11.4.2.5.1. Banc de test

La figure 11.17 décrit le banc de mesure des signaux ultra-large bande dans le
domaine fréquentiel. Le banc est basé sur l'utilisation d'un mélangeur de bande passante [1-
4] GHz. Il est également composé d'un générateur de signaux arbitraire (AWG Arbitrary
Waveform Generator - 12GS/s, 10-bit), qui permet de générer les signaux envoyés a I'entrée
du mélangeur. Un générateur des signaux SMBYV est utilisé dans le banc afin de générer les
signaux d’horloge pour [loscilloscope LeCroy et pour le numériseur (CAN). La
synchronisation compléte du banc est nécessaire. Elle est réalisée avec un signal BF de 10
MHz. De plus, un amplificateur de puissance et un atténuateur, ont été utilisé pour ajuster la
puissance a l'entrée LO du mélangeur (7-13 dbm). Comme expligué dans la section
précédente, l'utilisation d'une technique d'échantillonnage cohérent provoque la compression
de la bande de fréquences, pour cela nous avons mis en place un filtre passe-bas a la sortie
du mélangeur afin de récupérer uniquement les fréquences de la bande de fréquences IF. Le
banc contient également un CAN, qui permet de récupérer les échantillons pour les
réorganiser par la suite en appliquant la technique CS.

Un signal Chirp a été envoyé a I'entrée OL du mélangeur afin de le faire fonctionner
avec un signal quasi-sinusoidal contenant un spectre de raies discrétes espacées
uniformément. L’écartement des raies de ce signal Chirp correspond a la fréquence réelle
d’échantillonnage. Le spectre de ce signal Chirp est alors équivalant & un spectre en ‘peigne
de Dirac’ en entrée dun échantillonneur idéal. Le mélangeur représente alors
I'échantillonneur.

AWG

Amplificateur Atténuateur

Figure 11.17: Banc de mesure des signaux Radar dans le domaine fréquentiel.

Un signal Chirp, couvrant la bande passante (1-4) GHz, est injecté a I'entrée OL du
mélangeur. La période du signal Chirp vaut 50.1 ns qui correspond a la période
d’échantillonnage réelle. Par conséquent, les raies spectrales du signal Chirp sont espacées
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de la fréquence réelle d’échantillonnage f, = 19,960079840319 MHz. La précision de la
fréquence réelle est trés importante (jusqu’au pHz), car la fréquence d’échantillonnage réelle
est directement liée aux instants d’échantillonnage qui doivent étre trés précises.

La puissance du signal sur I'entrée OL du mélangeur doit étre comprise entre (7-13
dbm) pour éviter la saturation de I'entrée OL du mélangeur. L’intérét de choisir le signal
Chirp est la variation linéaire des fréquences qui couvrent une trés large bande. La Figure
[1.18 illustre le signal Chirp généré par TAWG et mesuré par LeCroy.
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| Vchirp | (f )

0 0. 02 0. 04 0.06
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-150
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Fréquence (GHz) Fréquence (1 GHZ)

Figure 11.18: Signal Chirp mesuré a I'oscilloscope : Forme temporelle (a), Phase (b), Spectre (c).

11.4.2.5.2. Procédures de correction fréquentielle

Pour valider la technigue de sous-échantillonnage cohérent dans le domaine
fréquentiel avec les signaux ULB, une procédure de correction fréquentielle a été appliquée
au banc de mesure. Pour cela, nous avons utilisé un signal de type Schroeder comme signal
d’étalonnage. Le signal de Schroeder couvre toute la bande du mélangeur [1-4] GHz. La
bande de correction contient 3000 raies espacées de 1 MHz. La Figure I1.19 présente la
premiére étape, qui consiste & mesurer le signal de Schroeder a l'oscilloscope afin de
connaitre précisément le signal injecté dans le processus CIS.
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Figure 11.19: Signal Schroeder avec LeCroy : Forme temporelle (a), Spectre (b).

La seconde étape consiste a mesurer la sortie du CAN avec le signal de Schroeder a
'entrée RF et le signal Chirp a l'entrée OL du mélangeur. Finalement, la technique
d’échantillonnage cohérent (CS) fréquentiel est appliquée (réarrangement des raies
spectrales a la sortie du CAN). La Figure 11.20 illustre le signal et le spectre a la sortie du
CAN avec le signal de Schroeder a I'entrée RF du mélangeur ainsi que le spectre aprés
réarrangement fréquentiel.
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Figure 11.20: Signal Schroeder mesuré a la sortie du CAN : Forme temporelle (a), Spectre (b), Spectre
réarrangé avec le CS fréquentiel (c).

Ces deux mesures préalables permettent de déterminer la fonction de transfert du
banc en module et en phase. Cette fonction de référence sera utilisée pour corriger le signal
RF a mesurer en module et en phase. La figure 1.21 illustre la fonction du transfert du banc
en module et en phase.
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Figure 11.21: Fonction du transfert : Module (a), Phase (b).

I1.4.2.5.3. Mesure d’un signal RF impulsionnel ultra-large bande
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Pour valider la technique d’échantillonnage cohérent CS dans le domaine fréquentiel,
nous avons choisi de mesurer en connexion directe un signal RF impulsionnel généré avec
I'AWG. Cette impulsion a une durée de 100 ns sur une période de T; = 1 ps. La fréquence
porteuse de l'impulsion est f, = 1,5 GHz. La forme temporelle et le spectre du signal RF
impulsionnel sont illustrés dans la Figure 11.22.

Figure 11.22: Signal RF impulsionnel mesuré a l'oscilloscope: Forme temporelle (a), Spectre (b).
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Figure 11.23: Signal RF mesuré a la sortie du CAN : Forme temporelle (a), Spectre (b), Spectre
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impulsionnel avec la technique
d’échantillonnage cohérent, la premiere étape était de mesurer le signal a la sortie du CAN
en envoyant le signal RF et le signal Chirp aux entrées RF et OL du mélangeur. La seconde
étape consiste a appliquer I'échantillonnage cohérent CS sur le spectre mesuré afin de
réarranger les composantes fréquentielles du spectre. La Figure 11.23 représente le signal
mesuré et son spectre avant et aprés le réarrangement fréquentiel.

T

V

129
Temps (us)

13

(9

i
|
>

5 10
Fréquence (GHz)

réarrangé avec le CS fréquentiel (c).

75



Ensuite, en utilisant la fonction de transfert de référence, nous calculons le spectre a
'entrée du banc. En fin, le signal RF impulsionnel (signal RF ULB) est reconstruit par une
transformée de Fourier inverse. Le signal RF impulsionnel mesuré en connexion directe et
échantillonné avec la technique d’échantillonnage cohérent dans le domaine fréquentiel est
illustré dans la figure 11.24.

Cette figure illustre la forme temporelle et le spectre du signal RF & mesurer avec la
technique de sous-échantillonnage cohérent appliquée dans le domaine des fréquences.
Cette mesure valide le fonctionnement de la technique CS dans le domaine fréquentiel pour
la mesure des signaux impulsionnels. Cependant, comparée a la technique
d’échantillonnage CS dans le domaine temporel, 'approche fréquentielle exige une étape
supplémentaire d’étalonnage.

Pour la réalisation du démonstrateur du projet ATRAPE, notre choix se porte sur le
domaine temporel car l'approche fréquentielle est plus complexe a mettre en ceuvre. De
plus, le fonctionnement du technique d’échantillonnage CS dans le domaine fréquentiel
exige la génération d’'un signal d’étalonnage de type Schroeder et un signal Chirp.
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0 05 1
Temps (us)

Figure 11.24: Signal RF mesuré a la sortie du CAN : Spectre (a), Forme temporelle (b).

I1.4.3. Comparaison entre I’échantillonnage séquentiel SS et I’échantillonnage
cohérent CS

Grace a la technique CS, il est possible de mesurer des signaux périodiques avec
une fréquence d’échantillonnage virtuelle trés élevée. Le Tableau 9 résume les
caractéristiques des systémes d’échantillonnage fondés sur I'échantillonnage séquentiel
SS et I'échantillonnage cohérent CS.

76



Tableau 7: Comparaison entre I'’échantillonnage séquentiel SS et I'échantillonnage cohérent CS.

Echantillonnage Echantillonnage cohérent
séquentiel SS [95] [91] CS [96]
Fréquence

d ech_antlllonnage 200 KS/s 10 MS/s
maximale fe max

Mémoire 16 Kpts 4 Mpts

Trigger (circuit de Obligatoire N’est pas requis

déclenchement

L’échantillonnage a temps équivalent cohérent apporte de nouvelles fonctionnalités et
performances par rapport au principe d’échantillonnage séquentiel.

« La précision du récepteur est améliorée, car il n'est pas nécessaire de calibrer le
générateur de retard (trigger) [97].

+ Taux d’échantillonnage : 50 fois plus rapide que I'échantillonnage séquentiel.
+ Une profondeur mémoire 250 fois plus large (4 Mpts contre 16 kpts).

« Ce principe ne souffre pas de distorsions de la base du temps, puisque les instants
d’échantillonnages sont équidistants [92].

II.5. Précision des systémes de réceptions dans le domaine temporel

La principale préoccupation lorsqu'on utilise un systéme de réception dans le
domaine temporel pour l'imagerie Radar est la précision de la mesure. Dans cette partie, la
précision des systemes de réception du domaine temporel est étudiée. Les sources d'erreurs
sont identifiées et classées. La précision de mesure d'un systeme de réception dans le
domaine temporel est limitée par deux sources principales d'erreur déterministes.

La premiére est celle provoquée par les erreurs verticales (tension) et horizontales
(base de temps). L'erreur déterministe horizontale est connue sous le nom de distorsion de
la base de temps.

La deuxiéme source majeure d'erreur est l'effet de distorsion de la forme d'onde di
aux caractéristiques non idéales du module d'échantillonnage a large bande (T&HA). Si ces
composants étaient parfaits, ils obtiendraient un échantillon de [impulsion mesurée
exactement égal a la tension de I'impulsion aux moments souhaités dans le temps.
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Dans la pratique, les composants utilisés dans le systéme de réception de domaine
temporel ne sont jamais parfaits, cela signifie qu’ils introduisent une distorsion d'amplitude et
de phase au signal. Tous ces effets rendent le signal obtenu différent du signal vrai.

Des erreurs aléatoires sont également présentes dans les systemes de réception. La
partie verticale se compose du bruit thermique des circuits du systeme de réception et du
bruit de quantification produit lors du processus de numérisation. Le bruit d0 a la gigue de
phase de I'horloge est I'écart indésirable par rapport aux instants d'échantillonnage attendus.
Cet effet pourrait causer de gros problemes dans la mesure d'un signal dans le domaine
temporel. En fonction de la largeur de bande du signal mesuré, de légéres variations dans le
temps peuvent dégrader sérieusement le rapport signal/bruit.

La non-linéarité d'un systéme de réception est principalement causée par les
amplificateurs et les circuits d'échantillonnage (T&HA). Les T&HA sont fondés sur I'utilisation
d’amplificateur de type SEF (Switched Emitter Follower) ou émetteur suiveur commuté a
base de transistors HBT en InP ou SiGe. Durant la phase de tracking, 'amplificateur SEF
doit étre le plus linéaire possible, car sa linéarité conditionne la linéarité du T&HA.
L’amplificateur SEF posséde un mode de fonctionnement fortement non linéaire entre les
phases Track and Hold, ceci limite les caractéristiques de linéarité des T&HA [98].

En outre, les amplificateurs, principalement des amplificateurs de puissance et a
faible bruit (LNA), sont souvent utilisés pour améliorer le rapport signal/bruit (SNR) du
systeme. Ces derniers sont fortement non linéaires, ce qui détériore généralement les
performances d'un systeme de réception des signaux ULB, par exemple le facteur de bruit
dans le cas du LNA. Beaucoup de travail a été fait sur la modélisation et I'élimination des
effets de non-linéarité des amplificateurs de puissance.

11.L6. Conclusion

Pour conclure, la Figure 11.25 résume les différentes architectures Radar ULB décrites
précédemment. La Figure 45 illustre aussi les différentes formes d’ondes et les différents
types de réceptions des signaux Radar ULB.
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Figure 11.25: Les différentes, architectures, formes d’ondes et techniques de réceptions pour les
systéemes Radar ULB.

Dans ce chapitre, nous avons exposé les techniques de réception des signaux Radar
ultra-large bande. Nous avons étudié les techniques de réception dans le domaine temporel
et aussi dans le domaine fréquentiel.

Ensuite, ce chapitre décrit l'architecture d'un échantillonneur ultra-large bande
(I'architecture des systémes d'échantillonnage T&HA) qui est celle utilisée sur le banc Radar
développé au cours de ce travail. Cette architecture est associée a des techniques
d’échantillonnage différentes :

v' Echantillonnage séquentiel (SS).

v' Echantillonnage cohérent (CS : Coherent Sampling).

Nous avons validé la technique d’échantillonnage cohérent CS dans le domaine
temporel par une simulation en mode ‘Transient’ sous ADS et dans le domaine fréquentiel
par une mesure en connexion directe d’'un signal RF impulsionnel.

Pour la réalisation du démonstrateur du projet ATRAPE, notre choix se porte sur le
domaine temporel car 'approche fréquentielle est plus complexe a mettre en ceuvre et exige
une étape supplémentaire d’étalonnage. De plus, le fonctionnement de la technique
d’échantillonnage CS dans le domaine fréquentiel exige la génération d'un signal
d’étalonnage ‘signal de Schroeder’ et un signal Chirp.
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Chapitre Ill. Mise en
ceuvre d’un Radar ULB
impulsionnel
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I1.1. Introduction

L'objectif principal de cette thése est de développer un systéeme d’'imagerie Radar
SAR dans le domaine temporel dédié a l'imagerie a courte portée. Pour ce faire, il est
nécessaire de tenir compte plusieurs parameétres, tels que la bande des fréquences, la
résolution, la dynamique du récepteur, la vitesse de mesure et le colt du systéme. Sur la
base de ces paramétres, un démonstrateur Radar a été développé et ses performances ont
été évaluées expérimentalement, dans ce dernier chapitre.

La plateforme développée permet la génération et l'acquisition des signaux Radar
ULB impulsionnels. Comme évoqué dans le chapitre précédent, la chaine de réception est
basée sur l'utilisation d’un échantillonneur bloqueur ultra-large bande (T&HA) possédant une
bande passante étendue de 5 GHz. La solution retenue pour l'acquisition des signaux Radar
ULB repose sur une technique de sous-échantillonnage équivalent (CIS) qui permet
l'obtention d'une fréquence d’échantillonnage virtuelle proche de 1 THz (972 GHz), soit 1 ps
de période d'échantillonnage.

Pour la génération, notre choix s’est porté sur un générateur numérique a base de
portes logiques. Les générateurs numériques permettent la génération des impulsions ultra-
courtes (= 100 ps) sur une bande passante tres large.

La bande passante totale d’acquisition de la plateforme générique proposée est entre
500 MHz et 5 GHz. L’idée, au moyen d’un front-end interchangeable (Amplificateurs,
antennes, ...) est d’autoriser plusieurs types de fonctionnements ou d’applications, en une
seule plateforme : par exemple GPR pour des fréquences inférieures a 1,5 GHz ou imagerie
de surface pour des fréquences plus élevées (entre 1,5 GHz et 5 GHz).

Dans ce dernier chapitre, les performances du démonstrateur Radar SAR ULB
proposé sont également validés par une comparaison avec un systéme de référence
commercial dans une bande de fréquences limitée [3-5] GHz.

[ll.2. Architecture du systeme de détection ATRAPE

l11.2.1. Les défis de conception

L'acquisition rapide et précise de données ULB pose un défi technique important.
Comme évoqué dans les chapitres précédents, une telle mesure a large bande est effectuée
de préférence en temps réel avec un CAN large bande et haut débit. La limite de cette
approche est que les CAN actuels ne disposent généralement pas d'une largeur de bande et
d'un taux d'échantillonnage suffisants pour effectuer ce type de mesure. Cependant, Les
CAN a haute vitesse disponibles sur le marché ont généralement une bande passante de
guelgues centaines de mégahertz et un taux d'échantillonnage de quelques centaines de
méga-échantillons par seconde, qui sont insuffisants pour l'acquisition en temps réel d'une
impulsion ULB utilisée pour l'imagerie Radar. En outre, le maintien d'une bonne linéarité
d'échantillonnage a des fréquences supérieures a la bande UHF est technologiquement
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difficile et la plupart des CAN actuels souffrent d'une linéarité qui se dégrade rapidement au-
dessus du gigahertz.

Afin d'augmenter la largeur de bande de notre récepteur et pour échantillonner un
signal Radar ultra-large bande, les convertisseurs Analogique/Numérique (CAN) peuvent
étre couplés avec des échantillonneurs-bloqueurs large-bande (T&HA) ce qui permet de
réaliser un dispositif de numérisation directe par sous-échantillonnage d’un signal RF ultra-
large bande [6] [99] [100] [101] [102].

La technique d'échantillonnage en temps équivalent (CS : Coherent Sampling) décrite
précédement est utilisée afin d'obtenir une fréquence d'échantillonnage suffisante. Cette
méthode d'échantillonnage reconstruit le signal de plusieurs cycles de mesure et exige par
conséquent que le signal mesuré soit répétitif. La période de répétition du signal Radar est
liée a la distance d’observation du systéme Radar.

Dobservation = répétition- C (1.1)

Avec : c vitesse de propagation de I'onde (=3.108)

Cette technique d’échantillonnage permet la numérisation d’une bande de fréquence
allant jusqu'a 32 GHz (T&HA : FMAX FX331A) avec une résolution verticale de 12 bits
assurant une dynamique supérieure a 70dB.

En ce qui concerne la génération d’impulsions ultra-courtes (avec une bande
passante de plusieurs gigahertz), elle est plus accessible a des techniques basées sur
I'utilisation de diodes SRD ou de portes logiques. La largeur de bande définie dans les
spécifications du projet correspond a une impulsion d'une durée de lordre de 100
picosecondes (ps). La partie suivante décrit les différentes techniques de génération des
impulsions ultra-courte.

I11.2.2. Techniques de génération des impulsions ultra-courtes

Il existe plusieurs techniques pour pouvoir générer des impulsions ultra-courtes : les
générateurs d’'impulsions basés sur l'utilisation des diodes de type SRD (Step Recovery
Diode), les générateurs numériques (portes logiques), et finalement les générateur
d’'impulsions a effet avalanche.

l11.2.2.1. Génération d’impulsions ULB par diode SRD

Parmi les composants électroniques discrets, la diode SRD est sans doute le
composant ayant le plus d’intérét pour la génération d'impulsions [103], [104].

La diode SRD est une diode de type P.I.N., pouvant étre réalisée en technologie
silicium et en AsGa. Ses caractéristiques statiques sont similaires a celles d’'une diode a
jonction PN conventionnelle mais ses caractéristiques dynamiques en commutation sont trés
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différentes. La diode SRD posséde une tres forte dépendance entre son impédance de
jonction et la charge interne, stockée dans la couche intrinséque en polarisation directe. Ce
stockage de charge est di au temps de recombinaison non nul des porteurs minoritaires
injectés en polarisation directe.

Aprés une polarisation en directe au cours de laquelle des charges sont stockées, la
diode est polarisée en inverse, celle-ci continue & conduire et ceci tant que la charge n’est
pas évacuée de la couche intrinseque. Durant cette phase, la diode présente une impédance
tres faible, typiqguement inferieure a 1Q. Une fois la couche intrinséque déplétée, la diode
passe brutalement en haute impédance. Ce changement brutal d’impédance de durée
inférieure a la nanoseconde permet de générer des impulsions ultra-courtes.

Le réle de la diode SRD va étre donc de transformer un signal sinusoidal de
fréquence de l'ordre de quelques MHz en une impulsion ultra bréve de largeur autour de
100ps [105]. La Figure IlIl.1 présente un montage basique permettant de générer une
impulsion ultra-courte en utilisant une diode SRD.

SRD
C

A\
Cl—>
N
N

Figure 111.1: Montage basique d’'un générateur a base de SRD [106].

l11.2.2.2. Générateur d’impulsions numérique

Il existe un autre type de générateur d’impulsions ultra-courte, le « Comb generator »,
un générateur d’impulsion ultra-courte basé sur l'utilisation des portes logiques [107]. Cette
technique est peu colteuse. L’inconvénient des générateurs numériques est la faible stabilité
en phase. La Figure IIl.2 illustre un montage basique d’un générateur d’impulsions
numérigue a base de portes logique.
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Figure 111.2: Générateur d'impulsions (numérique) a base de portes logiques [107].

[11.2.2.3. Autres techniques de génération des impulsions UWB

Un transistor placé en condition d’avalanche subit une variation trés rapide de son
état exploitable pour la génération d’une impulsion. Le circuit de la Figure 111.3 représente un
montage de générateur d’'impulsions a avalanche [108] [109].
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Figure 111.3: Générateur d'impulsions a effet avalanche [109].

Les diodes a effet tunnel sont utilisables aussi pour produire des impulsions ultra-
courtes. Ces diodes sont fabriqguées en germanium ou AsGa.

111.2.2.4. Conclusion

Les techniques décrites précédemment permettent d’obtenir des impulsions
subnanoseconde. La technique de génération a base d’effet avalanche est difficile a
caractériser et dépend de la température et de la technologie. La diode SRD est sans doute
parmi les composants ayant suscité le plus d'intérét pour la génération d’impulsions. La
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technique de génération & base de SRD permet d’obtenir des impulsions monocycles par
combinaison de deux impulsions en opposition de phase et décalées. Par contre, la tension
de sortie est trés faible, ce qui exige une étape de pré-amplification BF (voir perspectives).

Le générateur a base de portes logiques permet d’éviter I'emploi de fonctions
analogiques afin d’étre le plus possible compatible avec une technologie CMOS a bas co(t.
Par contre, la technique de génération numérique risque d’étre fortement dépendante des
dispersions pouvant engendrée des décalages entre les impulsions déformant le spectre
obtenu. Aprés l'analyse des différentes techniques de génération des impulsions ultra-
courtes, notre choix s’est porté sur le générateur numérique (a base de portes logiques) pour
le démonstrateur.

111.2.3. Démonstrateur ATRAPE

L’architecture du démonstrateur ATRAPE fonctionne avec une horloge "quartz
unigue" pour I'émission et la réception. Cette horloge génére une fréquence précise de
622.08MHz. Le signal issu du quartz sera divisé en fréquence afin d’obtenir une fréquence
permettant au systéeme d’atteindre une portée suffisante (Par exemple : une fréquence de 20

MHz correspond a une portée de 7,5 métres (1 = %)).

Ce signal est divisé par le diviseur de fréquence (32 bits) pour générer deux signaux
a une fréquence de 19,44 MHz. Le premier est exploité comme moyen de synchronisation
des différentes acquisitions indépendantes effectuées en déplagant les antennes d’émission
et de réception. Le deuxieme commande le générateur d'impulsions basé sur l'utilisation de
portes logiques (développé par AMCAD Engineering). Grace a ce générateur, une impulsion
ultra-courte est envoyée, une fois amplifiée, a la cible par lI'antenne ULB.

OL/Quartz
e 20 MHz
—1,| 2=~ | | Diviseurde | ,| 7= | 19.44 MHz
= fréquence | Synchronisation .

630 MHz

Antenne

Générateur ULB
d’impulsions > w

Emetteur

Figure 111.4: Architecture d’émission du démonstrateur ATRAPE.

L’impulsion réfléchie par la cible et 'espace environnant est envoyé sur I'entrée du
récepteur.

La figure 11I.5 présente l'architecture de la réception du démonstrateur ATRAPE. Le
récepteur est principalement basé sur l'utilisation d’un circuit échantillonneur bloqueur T&HA
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ultra-large bande [DC-5GHz] avec une fréquence d'échantillonnage maximale de 2GSa/s. La
sortie du T&HA est directement échantillonnée avec un CAN de 500MS/s et un CAN 14 bits
avec une dynamique verticale théorique de 84 dB.

La solution d’utilisation d’'une fréquence haute pour la génération de la fréquence
d’échantillonnage par une DDS et du signal d’entrée du générateur d'impulsion par division
de fréquence a été préféré. Une autre solution souvent utilisé dans les instruments et les
générateurs RF consiste a utiliser une fréquence basse de 10 MHz avec une multiplication
de fréquence pour la génération de la fréquence d’horloge et d’autres fréquences, cette
solution a été rapidement abandonnée car elle consiste a multiplier et augmenter le bruit de
phase du générateur de 10 MHz contrairement a la solution employée sur le démonstrateur
ATRAPE qui diminue ce bruit en divisant la fréquence par un facteur 32.

La DDS assure une meilleure précision (de l'ordre du pHz) nécessaire pour une
meilleure performance du démonstrateur ATRAPE qui utilise la technique de sous-
échantillonnage cohérent CS décrite dans le chapitre précédent. L’horloge est distribuée au
T&HA et au CAN. Une bonne gestion des différences en longueurs des lignes entre le T&HA
et le CAN permet de placer l'instant d’échantillonnage au milieu du signal RF bloqué par le
T&HA pendant la période d’échantillonnage.

— 622.08 MH Récepteur
fo = 622. > e 630 MHz 500MHz 500 MHz
= | DDS R [ 7~ | |Diviseurde| |, || Diviseurde
~ AD9912 ~ > —~ puissance Déphaseur puissance
2 25dB 7
OL/Quartz Synchronisation
l l \—> Ch1 ADC PC
LNA Track & ] CC‘I‘; 500 MSa/stssssseeerrassaas ..)EI
Hold —s{cma 14 bits -
Antenne Amplifier
ULB [DC-5 GHz]

Emetteur

Figure 111.5: Architecture de réception du démonstrateur ATRAPE.

L’architecture compléte du démonstrateur Radar réalisé dans le cadre du projet
ATRAPE est finalement présenté en Figure III.6.
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Figure I11.6: Architecture du démonstrateur ATRAPE.

I11.2.4. Circuit T&HA

Récepteur

Dans le cadre du projet ATRAPE, nous avons utilisé le T&HA (Hittite HMC760LC4B).
Ce circuit peut échantillonner jusqu’'a 4 GS/s avec une bande passante de 5 GHz [110]. |l
convient donc parfaitement a notre application. Ce circuit se présente sous la forme d’'un
boitier QFN 4mmx4mm, facilement intégrable et de prix abordable : environ 350 euros.

Figure 111.7: Circuit T&HA ‘Hittite HMC760LC4B’.

[1.2.5. DDS ‘DIRECT DIGITAL SYNTHESIZERS’

La DDS ‘SYNTHETISEURS NUMERIQUES DIRECTS' ou "DIRECT DIGITAL
SYNTHESIZERS" [111] est une technique de génération d’un signal sinusoidale numérique
a partir d’'un signal de source dont la fréquence est supérieure ou égale aux fréquence
générés. La DDS peut intégrer la fonction de multiplication de fréquence afin d’augmenter la
plage des fréquences générées. Le signal étant numérique a l'origine, un filtrage est donc
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nécessaire en sortie de la DDS. La précision est liée a la résolution en bits et & la fréquence
maximale qui peut étre présenté a l'entrée de la DDS, certains circuits actuels peuvent
atteindre des précisions de l'ordre de pHz. Cette précision est trés importante pour le
systeme ATRAPE. La technique de sous-échantillonnage cohérent CS utilisé nécessité le
choix d’'une fréquence d’échantillonnage extrémement précise. Cela aura une influence
directe sur le bruit de phase du signal acquis en CS. Ce bruit de phase s’ajoute évidement
au bruit de phase du signal échantillonné supposé parfaitement périodique.

La DDS utilisée dans le projet ATRAPE est la DDS ‘AD9912’ de Analog Devices. Elle
est dotée d'un convertisseur numérique-analogique (DAC) 14 bits intégré. La précision
absolue de la fréquence peut étre obtenue en ajustant I'norloge du systéeme DAC. L'AD9912
dispose également d'un systéme d'horloge intégrée a verrouillage de phase (PLL) qui permet
des entrées d'horloge de I'ordre de 25 MHz.

Figure 111.8: DDS ‘SYNTHETISEURS NUMERIQUES DIRECTS’, AD9912.

I11.2.6. Génération du signal d’horloge

Les premiers tests peuvent étre assuré avec des instruments de laboratoire mais le
démonstrateur ATRAPE doit finalement fonctionner avec une source unique embarquable.
Le choix s’est porté sur un circuit quartz (Crystal Oscillator) de type SI530 [112] qui génére
une fréquence de 622.08 MHz avec une stabilité de fréquence de £7 ppm. Comme décrit
précédemment, cette fréquence servira a la génération de I'horloge du systéme en le
présentant a I'entrée de la DDS et alimenter aussi le diviseur de fréquence qui doit générer
une fréquence de 19.44 MHz qui va étre utilisé a I'entrée du générateur d’'impulsion a base
d'une diode SRD ou a base de portes logique. Un filtrage passe bas ou passe bande sera
nécessaire en sortie de certains étages du systéme (Quartz, diviseur de fréquence, DDS).

Figure 111.9: Le Quartz : Crystal Oscillator (S1530).
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[11.2.7. Numérisation du signal échantillonné (CAN)

Notre choix s’est porté sur le CAN ADS54J66 de Analog Devices [113]. Le nombre de
bits de ce CAN est de 14 bits qui nous permet d’atteindre une dynamique de mesure de
80dB. La fréquence maximale d’échantillonnage de ce CAN est de 500MHz. L’ADC (CAN)
ADS54J66 posséde 4 canaux. Le nombre de canaux est choisi en vue d'une possible
extension du systeme a plusieurs antennes de réception.

Figure 111.10: CAN ADS54J66.

Compte tenu des exigences du systeme, telles que la gamme de fréquences d'intérét,
la vitesse de mesure et le colt du systeme, ainsi que les limitations technologiques
actuelles, nous avons proposé un systéme de détection dans le domaine temporel adapté
aux applications d’'imagerie Radar. Le tableau 8 illustre les composants utilisés dans le
démonstrateur ATRAPE.

Tableau 8: Les composants du démonstrateur ATRAPE.

Composants Fabricant Modéle
T&HA Hittite Microwave HMC760LC4B
CAN Analog Devices ADS54J66
Power Amplifier Mini-Circuits ZVE -8G+
DDS Analog Devices AD9912
LNA Mini-Circuits ZX60-83LN-S+
FPGA [114] Texas Instrument TSW14J56EVM
Quartz Silicon Laboratories SI1530

Le systeme est congu pour étre basé sur des composants préts a I'emploi. Une photo
du démonstrateur Radar ATRAPE est donné a la Figure I11.11.
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Figure I11.11: Photo du démonstrateur ATRAPE.

Afin de valider le fonctionnement et les performances du démonstrateur ATRAPE, 3
étapes sont décrites dans les paragraphes suivants. Premierement, une validation en
connexion directe est réalisée. Deuxiemement, le démonstrateur Radar ATRAPE est
comparé avec un radar impulsionnel commercial en mode SAR a déplacement linéaire.
Troisiemement, les performances du démonstrateur ATRAPE ont été validés par la
réalisation d’'un systéme d’'imagerie SAR 3D (déplacement linéaire, 2 axes).

I11.3. Mesure en connexion directe

I11.3.1. Synchronisation des acquisitions

Le démonstrateur Radar développé dans le projet ATRAPE doit se déplacer
horizontalement ou verticalement afin de sonder complétement la scéne et d’obtenir une
image précise de la position des cibles recherchées. Il utilise ainsi le principe du Radar a
ouverture de synthése ou SAR (Synthetic Aperture Radar) décrit dans le premier chapitre.
Ainsi pour chaque position du Radar, il est nécessaire de réaliser I'acquisition des signaux
réfléchis par la scéne avec la méme base de temps.

Pour mettre en oceuvre un systéme SAR, il est nécessaire de synchroniser
temporellement les acquisitions. Cette synchronisation est réalisée en mesurant de fagon
synchrone le signal échantillonné issu du T&HA et le signal sinusoidal provenant du diviseur
de fréquence et cadencgant le générateur d’impulsion. La détermination précise par FFT (Fast
Fourier Transform) de la phase de la composante fondamentale du signal issu du diviseur de
fréquence permet de déterminer le retard d’acquisition a chaque acquisition réalisée, et ainsi
de compenser ce retard pour synchroniser les différentes acquisitions par rapport a une
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méme base de temps. La Figure 1I1.12 illustre le principe de synchronisation des acquisitions
appliqué sur 5 acquisitions indépendantes.
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Figure 111.12: Synchronisation des acquisitions.

I11.3.2. Mesure du signal RF impulsionnel en connexion directe

Dans le but de valider le fonctionnement du démonstrateur ATRAPE, une mesure du
signal Radar ultra-large bande en connexion directe a été réalisée. Dans ce scénario, le
générateur d’'impulsion est connecté avec un atténuateur au T&HA. La Figure I11.13 illustre le
synoptique du systéme de mesure en connexion directe.

25dB

630 MHz 500 MHz 500 MHz i
DDS ~ iviseur Diviseur
= = sance [~ Dphaseur >
AD9912 de puissance de puissance

Diviseur de

20 MHz

Balun

synchronisation

19.44 MHz
~
—E"

f, =622.08 MHz

fréquence

630 MHz

Générateur
d’impulsions

Tout 1
Plan de I'antenne
d’émission

Tin
Plan de I'antenne
de réception

Figure 111.13: Synoptique du démonstrateur ATRAPE en connexion directe.

Avec une connexion directe entre la sortie du générateur d'impulsions (plan m,,,) et
le récepteur (plan m;,) et en appliquant la technique d'échantillonnage CS, le démonstrateur
radar UWB permet d'effectuer une mesure équivalente dans le domaine temporel de
I'impulsion ultra-courte générée.
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La Figure précédente montre que le générateur fournie une impulsion de largeur
Iégérement inférieur a 100 ps a mi-hauteur équivalent a un spectre fréquentiel ultra-large
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Figure I11.14: Signaux mesurés par le CAN en connexion directe.

21

bande (Figure 111.16), ce résultat valide le principe de mesure par sous-échantillonnage CS,
la synchronisation compléte du systéme avec le diviseur de fréquence et la DDS, ainsi que le
fonctionnement du générateur d’impulsions ULB.

La mesure du signal Radar ultra-large bande en connexion directe a été validée
également par l'utilisation d’un oscilloscope temps réel (LeCroy). La Figure 111.15 illustre la
forme temporelle du signal impulsionnel mesuré en connexion directe avec le démonstrateur

ATRAPE (courbe bleu) et 'oscilloscope LeCroy (courbe rouge).

~~

\

S~

Tension

-0.05

-0.15

19.5

20

20.5

Temps (ns)

21

21.5

Figure 111.15: Forme temporelle de I'impulsion.
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La Figure 111.16 illustre le spectre de I'impulsion mesurée en connexion directe.

Puissance (dBm)
dn
S

Fréquence (GHz)

| H H L ! Mh

Figure 111.16: Spectre de limpulsion UWB mesurée.

La mesure en connexion directe montre un pic (Figure 111.17) due au probléeme
d’adaptation du générateur d’'impulsion. Ce pic limite la zone d’observation en profondeur du
démonstrateur ATRAPE a 3,5 métres.
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Figure 111.17: Limitation de la zone d’observation.

La figure suivante illustre les formes temporelles des impulsions ultra-courtes
mesurées en connexion directe avec des fréquences d’échantillonnage différentes.
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Figure 111.18: Forme temporelle des impulsions mesurées en connexion directe.

La Figure précédente montre l'influence de la fréquence d’échantillonnage sur la
forme temporelle de [limpulsion mesurée. Plus la fréquence d’échantillonnage est
importante, plus le rapport signal a bruit de I'impulsion est bon.

I11.3.3. Acquisition du signal, traitement CS et moyennage

La premiere étape a effectuer est lacquisition des échantillons bruts apres
I'échantillonnage du T&HA et la numérisation des échantillons avec le CAN. L’algorithme de
CS est appliqué sur le signal échantillonné. Un choix lié a la valeur de moyennage doit étre
fixé avant de lancer I'acquisition. Si le CAN permet d’acquérir un nombre total de (n)
échantillons, et que le nombre des échantillons demandé par période du signal est égal a

(N), un moyennage directe peut-étre assuré dont la valeur est la valeur entiére de % . Ce
moyennage peut étre augmenté en effectuant plusieurs acquisitions. Si le nombre de ces
acquisitions est (m), un moyennage de m(%) est possible. La Figure I11.19 illustre I'effet du
moyennage appliqué sur 5 acquisitions indépendantes et synchronisés.
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Figure 111.19: Formes temporelles des signaux mesurés : Sans moyennage (a), Avec moyennage (5

I11.4. Mesure Radar SAR 2D

acquisitions) (b).

Sur la base de l'architecture en connexion directe décrite précédemment (Figure
111.20), un systéme radar SAR a été mis en place. Ce systeme radar se compose de deux
antennes Vivaldi espacées de 15 cm. Les antennes sont déplacées sur un rail de 140 cm,
avec un pas de déplacement de 2 cm. Le signal généré par le générateur d’'impulsion est
amplifié avec un amplificateur de puissance (ZVE -8G+) avec un gain de 30 dB sur une
bande large [2-8] GHz. D’autre part, un Amplificateur Faible Bruit LNA (Gain=21 dB, Facteur
de bruit = 1,6 dB) est ajouté a I'entrée de la chaine de réception. La Figure 70 montre le
synoptique du systéme Radar ULB SAR développée dans le cadre du projet ATRAPE.
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Figure 111.20: Synoptique du systéeme Radar SAR.
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Afin de vérifier le bon fonctionnement de notre démonstrateur Radar SAR, il est
nécessaire d’effectuer une mesure des échantillons bruts aprés I'échantillonnage du T&HA
et la numérisation en connexion directe. La Figure I11.21 illustre la forme temporelle et le
spectre des impulsions générées par le démonstrateur Radar SAR.
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1 115 2 2.‘5 :;; 315 4‘1 4.‘5 5
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Figure 111.21: Forme temporelle des impulsions en connexion directe du démonstrateur Radar SAR (a)
Spectre (b).

La figure 11.22 présente la forme des enveloppes normalisés (Transformée d’Hilbert)
du signal généré par le démonstrateur Radar SAR.

Enveloppes normalisées

0 2 4 6 8 10
temps (ns)

Figure 111.22: Enveloppes normalisées des impulsions générées par le démonstrateur.

Des écho-radar retournés par les cibles (2 cylindres métalliques) situés a 2,5 met 3
m des antennes ont été mesurés (Figure 11.23).
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Figure 111.23: Forme temporelle du signal retourné par les deux cibles.

Apres traitement des données numérisées par le CAN, un algorithme de
“backpropagation” est appliqué pour réaliser I'image radar dans le plan azimutal. La figure
I11.24 illustre 'image radar obtenue en puissance (dB) et en puissance normalisée.
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Figure 111.24: Cartographie des deux cibles.

L’image radar obtenu sur la Figure 73 permet une trés bonne détection des 2 cibles
avec une dynamique du récepteur évalué a environ 40 dB (dynamique global du récepteur :
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LNA, T&HA et CAN). Le démonstrateur Radar SAR permet donc de détecter des échos
faibles retournés par des cibles avec une résolution en profondeur de I'ordre du centimetre.

l11.5. Comparaison du démonstrateur Radar SAR UWB proposé avec un Radar a
impulsion (PulsON P410)

L’objectif dans cette partie, est de valider les performances du démonstrateur Radar
SAR UWB par rapport & un systeme de référence commercial, le module Radar pulsé
PulsON410 (P410) [115] de Time Domain [116].

Ce module illustré a la Figure I1l.25, est une plate-forme radar monostatique

impulsionnelle, dont la bande passante utile est de 2 GHz, autour d’'une fréquence centrale
d’environ 4 GHz.

Le P410 présente certains avantages tels que le traitement cohérent du signal [117].
De plus, le P410 MRM permet de récupérer des scans bruts pour le post-traitement.

Antennes Cible
Module

P410 &06 N
[3-5] GHz % <«

Figure 111.25: Module PulsON P410.

Pour effectuer une comparaison réaliste, la puissance transmise par le démonstrateur
Radar SAR UWB proposée a été adaptée pour correspondre a celle de la plate-forme
PulsON410. De plus, les deux signaux ont été filtrés dans la méme bande de fréquences [3-
5] GHz. Dans chaque cas, une moyenne de 64 acquisitions par mesure est effectuée. La
Figure 111.26 illustre les formes d’ondes transmises dans le domaine temporel par le
démonstrateur Radar SAR proposé et le module P410 et les spectres correspondant.
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Figure 111.26: Formes d'ondes transmises (a gauche), et spectres associés (a droite).
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La figure 111.27 présente les enveloppes normalisées (Transformée d’ Hilbert) du
signal généré par le démonstrateur Radar SAR et du signal transmis par le module P410.
Les formes des enveloppes obtenues assurent la trés bonne adaptation en termes de
puissance et de formes temporels des deux systtmes Radar (Démonstrateur proposé et
module P410).
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Figure 111.27: Enveloppes normalisées des impulsions générées par le démonstrateur proposé et le
module P410.

Pour effectuer des comparaisons, 2 types de cibles ont été utilisées :
e Un cylindre métallique de diametre 12 cm et de hauteur 1,8 m.

¢ Une boule de pétanque de diameétre 6 cm.

(@) Cibles

(b)

Figure 111.28: Cylindre métallique (a), Boule de pétanque (b).
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Les mesures sont réalisées avec les deux systémes pour des positions en profondeur
des cibles variantes entre 1 et 3,5 metres avec un pas de 50 cm. La Figure 111.29 montre les
images SAR obtenues avec un algorithme de “backpropagation”, pour les différentes
positions du cylindre avec le démonstrateur Radar SAR.
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Figure 111.29: Images Radar obtenues avec le démonstrateur Radar SAR proposé en puissance
normalisée.
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La Figure 111.30 montre les images SAR obtenues avec le méme algorithme de
construction des images Radar utilisé pour le démonstrateur Radar SAR, pour les différentes
positions du cylindre avec le module P410.
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Figure 111.30: Images Radar obtenues avec le module P410 en puissance normalisée.
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Un facteur de mérite appelé rapport créte/bruit (PNR : Peak to Noise Ratio) peut étre
calculé & partir de ces images. Le PNR est défini comme la puissance normalisée moyenne
contenue dans la signature du cible (P,,;,20.5) divisée par la puissance normalisée
moyenne de l'image (Py,prm <0,5).

1

NxNy Xx Zy(Pnorm20-5)>

1
sz Yy (Pnorm<0,5)

PNR = 10.log< (1.2)

Le facteur du mérite est calculé pour toutes les positions de la cible et comparé pour
les deux systemes. La figure suivante illustre la variation du PNR par rapport a la position de
la cible.

12 ® Démonstrateur Radar SAR @ Module P410

0 1 2 3 4
Distance de la cible (m)

Figure 111.31: Images Radar obtenues avec le module P410 en puissance (dB).

Les valeurs du PNR des deux systémes sont trés proches. La valeur absolue de la
variation moyenne du PNR en dB pour chaque position est de 1,1 dB. Cette comparaison
valide le mode de fonctionnement du démonstrateur Radar SAR ULB proposée et permet
d'obtenir des performances similaires avec le module P410.

Un second facteur de mérite appelé rapport puissance créte sur puissance moyenne
(PAPR: Peak to Average Power Ratio) peut étre calculé a partir des enveloppes
normalisées (en dB) pour une cible & 2 metres par exemple

A partir des enveloppes normalisées, on observe, d'une part, la zone de
disfonctionnement autour de 4 metres (& cause du pic (Figure 111.17)) pour le démonstrateur
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Radar SAR et d’autre part, la zone aveugle entre 0 et 1,5 meétres pour le module P410. Cette
zone aveugle est due a la mauvaise isolation du switch Tx/Rx du module.
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Figure 111.32: Démonstrateur Radar SAR (a), Module P410 (b).

Pour comparer les performances en limite de sensibilité du démonstrateur Radar
SAR ULB proposé, le cylindre a été remplacée par une cible de SER plus faible (une boule
de pétanque avec un diamétre d’environ 6 cm). Les reconstructions des images Radar
(cartographies) de la boule de pétanque sont réalisées avec les deux systémes pour des
positions différentes de la cible (entre 1 et 3 metres avec des pas de 50 cm). La Figure 111.33
montre les images SAR obtenues pour les différentes positions de la cible avec le
démonstrateur Radar SAR en fonction de la puissance normalisée.
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Figure 111.33: Images Radar obtenues avec le démonstrateur Radar SAR proposé en puissance

normalisée.
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La Figure 111.34 montre les images SAR obtenues avec pour les différentes positions
de la cible avec le module P410 en fonction de la puissance normalisée.
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Figure 111.34: Images Radar obtenues avec le module P410 en puissance normalisée.
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A partir des cartographies mesurées de la boule de pétanque, la variation du PNR est
illustrée dans la figure suivante.
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Figure 111.35: Images Radar obtenues avec le module P410 en puissance (dB).

La valeur absolue de la variation moyenne du PNR en dB pour chaque position est
de 0.3 dB. Les valeurs du PNR des deux systemes sont trés similaires.

Ces deux mesures de comparaison du PNR valident le fonctionnement du
démonstrateur Radar SAR ULB proposée par rapport a un systeme Radar de référence
commercial dans une bande de fréquences limitée [3-5] GHz.

I11.6. Mesures SAR 3D

L’'objet de cette partie est de présenter des résultats de mesures afin de mettre en
évidence les capacités du systtme Radar SAR ULB proposé en mesure temporelle des
signaux Radar en 3D. Pour cela, le rail 1 axe utilisé dans les mesures précédentes a été
remplacé par un rail 2 axes.

Pour les mesures SAR en 3D, une moyenne de 64 acquisitions par mesure est
effectuée. Les antennes sont espacées de 15 cm. Le pas de déplacement des antennes est
de 10 cm. Contrairement aux mesures précédentes de comparaison entre le démonstrateur
proposé et le module P410, dans cette partie, la puissance émise par le démonstrateur est
maximale (sans atténuation). En mesures SAR, le réseau d’antennes est illustré dans la
figure suivante.
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Figure 111.36: Principe de I'imagerie 3D.

Les antennes Vivaldi ont été remplacés par le systéme antennaire E/R congu par
CISTEME (cf. Annexe C) en tenant compte du couplage inter-antenne et de la réponse
temporelle associée. La figure I11.40 présente les antennes a dipdle imprimé en polarisation
linéaire. La bande passante de ces antennes est [1,5-3,5] GHz. Les dimensions des
antennes sont: 15cm x 15cm x 3,5 cm.

Figure 111.37: Antennes a dip6le imprimé en polarisation linéaire.
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La mesure des signaux retournées par le cylindre métallique (Figure 111.28 (a)) a été
effectuée avec le rail 2 axes. Ce rail permet aux antennes de balayer, de maniére
automatisée, plusieurs positions en 2 dimensions (voir Figure 111.36), pour réaliser le systeme

SAR.

Antennes

Rail 2D

Cible

Figure 111.38: Mesure SAR 3D d’un cylindre métallique.

La figure II1.39 montre les images Radar obtenues, en environnement contraint, du
cylindre métallique, dans les plans de coupe z=0 et y=0, avec le méme algorithme de

Backpropagation.
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Figure 111.39: Images Radar : projection dans les plans z=0 (a), et y=0 (b).

La figure 111.40 illustre la reconstruction en 3D du cylindre métallique situé a 2 métres.
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Figure 111.40: Reconstruction en 3D du cylindre métallique situé a 2 meétres.

1
—

La reconstruction obtenue sur la figure 111.40 permet de distinguer la forme du cylindre
métalligue dans l'espace. Le démonstrateur Radar SAR permet une trés bonne détection du
cylindre métallique, malgré I'environnement fortement multi-trajets dans lequel ont été
réalisées les mesures. La résolution du démonstrateur Radar SAR proposé est de 3 cm
(résolution en profondeur = 1t.c = 100e~12.3e® = 0.03 m = 3 cm).

Cependant, la bande passante efective est limitée par la chaine RF d’émission et de
réception : amplificateur de puissance [2-8] GHz, LNA [0.5-8] GHz et antennes [1,5-3,5]
GHz. Par conséquent, la résolution finale du démonstrateur est de 7,5 cm :

8
résolution en profondeur finale = L =3 = 0075m= 7,5 cm.

2B 22e%°

Une derniére mesure sur des cibles de SER plus faibles,et situées a 1,5 métre a été
réalisée. La figure 1ll.41 présente le scénario de mesure.
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Figure I11.41: Scéne de mesure.

La reconstruction de la scéne en 3D des 3 cibles situées a 1,5 meétres est illustrée
dans la figure 111.42.

1 2
y (m)

Figure 111.42: Reconstruction en 3D des 3 cibles situées a 1,5 métres.

x (m)
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Une vue plus détaillée est extraite du plan des cibles par la projection suivant les

axesy et z est présentée en Figure 11.43.
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Figure 111.43: Extraction des images reconstruites dans les plans : z=0 (a), et y=0 (b).

La reconstruction en 3D obtenue permet de distinguer les 3 cibles. En effet, ce
résultat permet de valider les performances du démonstrateur Radar SAR en environnement
indoor avec plusieurs cibles.

I1.7. Conclusion

Dans ce chapitre, le principe de mesure par sous-échantillonnage CS (Coherent
Sampling) a été validé pour les mesures des signaux périodiques impulsionnelles ultra-large

bande. De plus, la synchronisation compléte du systéme Radar SAR (émission/réception) a
été mise en ceuvre.

Ce chapitre a permis de démontrer les capacités et potentialités du démonstrateur
Radar SAR ULB proposé dans le cadre de cette thése. Les performances du systeme
Radar SAR réalisé ont été comparées a celles du module P410 de Time Domain dans une
bande de fréquences limitée [3-5] GHz.

Par ailleurs, les premieres images 3D ont pu étre réalisées, grace a un déplacement
en 2 dimensions des antennes, en environnement indoor.
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Conclusion et perspectives

Conclusion

Les travaux présentés dans ce mémoire de thése portent sur le développement d’'un
systeme Radar a synthése d’ouverture ultra-large bande a courte portée.

Lors du premier chapitre de ce manuscrit, nous avons étudié les propriétés et les
avantages des systemes ultra-large bande pour les systémes d’imagerie Radar a courte
portée. Parmi les différentes architectures et formes d'ondes envisageables, le radar
impulsionnel a été retenu dans cette étude, pour la réalisation d’'un démonstrateur SAR,
dans le cadre du projet ATRAPE.

Dans le chapitre 2, nous avons détaillé les techniques de réception des signaux
Radar ultra large bande en temporel et en fréquentiel. L’architecture des échantillonneurs
ultra-large bande (T&HA) a été présentée en déterminant leurs efficacités d’échantillonnage
et en prenant en compte leurs bandes passantes RF. Puis, la technique de sous-
échantillonnage a temps équivalent cohérent « Coherent Sampling » CS a été validé en
temporel par une simulation sous ADS et en fréquentiel par une mesure en connexion
directe d’'un signal RF impulsionnel.

La mise en ceuvre du démonstrateur Radar SAR ULB impulsionnel proposé dans le
cadre de ces travaux de these fait I'objet du dernier chapitre de ce mémoire. L’approche
choisie pour le fonctionnement du démonstrateur proposé est une approche complétement
numeérigue avec une numérisation haute vitesse sur la bande passante [DC-5] GHz. La
numeérisation du démonstrateur est réalisé grace a l'utilisation d’'un CAN 4-canaux de 14 bits
qui fonctionne a une fréquence d’échantillonnage réelle de 500 MS/s. La bande passante du
récepteur du démonstrateur est étendue grace a Il'utilisation d’'un échantillonneur ultra-large
bande T&HA externe qui permet d’atteindre une bande passante de 5 GHz. Le principe de
sous-échantillonnage a temps équivalent cohérent CS est choisi pour atteindre des
fréquences d’échantillonnage virtuelles de 100 GHz. La méthode de reconstruction des
images Radar utilisée par le démonstrateur Radar SAR ULB proposé est la
‘Backpropagation’.

Dans I'objectif de valider les principales performances et capacités du démonstrateur,
une comparaison par rapport un systéme de référence commercial, le Module PulsON P410,
dans une bande de fréquences limitée [3-5] GHz est effectuée. La derniére partie du
troisiéme chapitre est consacrée aux mesures de types SAR en 3D.

Finalement, ce démonstrateur Radar SAR ULB innovant a permis de répondre a
plusieurs obijectifs :

v Effectuer des mesures temporelles des impulsions ultra-courtes.
v" Maximiser le rapport signal sur bruit d'acquisition avec la mise en place d’un LNA.

v’ Effectuer une acquisition directement des signaux Radar sur la bande passante [DC-
5] GHz.
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v" Reconstruire des images Radar en trois dimensions par Backpropagation.
v’ Effectuer des mesures Radar en mode SAR.

A notre connaissance, il s’agit de la premiére architecture Radar ULB de sous-
échantillonnage cohérent pour les applications SAR, associant un T&HA a la technique CS
et un générateur d'impulsions ultra-court basé sur I'utilisation de portes logiques.

Perspectives

Les travaux présentés dans cette thése étaient basés sur des considérations
théoriques, des simulations et des tests expérimentaux. De nombreuses investigations
doivent encore étre menées pour le développement d'un systéeme d'imagerie Radar
embarqué. Dans ce sens une carte de réception a été spécialement congue en collaboration
avec Inoveos, et sera testée a court termes, pour proposer un démonstrateur intégré (cf.
Annexe D).

(Carte de réception intégrée réalisée par Inoveos)

De plus afin de développer un systéme plus complet, des travaux supplémentaires
pourraient étre menés dans les directions suivantes :

Extension de la bande passante RF

Une perspective majeure de ces travaux de thése consisterait a augmenter la
bande passante RF du systeme de réception du démonstrateur proposé. En effet, ce
dernier est fondé sur l'utilisation de I'architecture du systéme d’échantillonnage Track
and Hold Amplifier limité a 5 GHz de bande passante qui peut étre remplacé par un
T&HA a 18 GHz pour fournir une agilité en fréquence.

Architecture MIMO

Une perspective supplémentaire serait également d’améliorer la qualité du rapport
signal a bruit et la diversité des informations mesurées par le démonstrateur SAR ULB
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proposé. Pour ce faire, il est possible de recourir & un CAN 8-canaux capable de numériser
les signaux avec une grande vitesse d’échantillonnage.

Génération d’'impulsions ultra-courtes

Le générateur d'impulsions utilisé dans le cadre de cette thése est un générateur a
portes logiques. L'inconvénient des générateurs numériques est la faible stabilité en phase. Il
existe plusieurs technologies pour la conception des générateurs d'impulsions, par exemple,
les générateurs d’impulsions ultra-courtes basés sur les diode SRD (I.7). Dans le cadre de
cette thése, de premiéeres investigations ont été menées dans ce sens. Des simulations sous
ADS d’'un amplificateur basses fréquences BF associé a un générateur d’'impulsions basé
sur l'utilisation d’'un diode SRD a été réalisée en mode ‘Transient’. A court terme, le circuit
devra étre optimisé et finalisé, notamment a travers des simulations en mode ‘Harmonic
Balance’.

e e
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(Premiers Résultats de simulation en mode Transient de I'amplificateur BF & le générateur
d’impulsion.)
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Annexes

Annexe A : Dimensionnement d'un systéme Radar ULB a courte portée

Equation Radar

La puissance du signal recu au niveau du récepteur et la puissance du signal émis
sont reliés par I'équation Radar en fonction des paramétres dépendant de I'onde, des gains
des antennes, du trajet parcouru par I'onde et de la surface équivalente radar de |'objet.
L'équation Radar relie les caractéristiques de I'émetteur, du récepteur, de l'antenne, de la
cible et de I'environnement dans lequel le Radar fonctionne. Cette équation s'écrit :

_ PiGiGr Ao
r (41)3Ry*Re"LecLerLi

(A.1)

B, : Puissance du signal recu.

P, : Puissance du signal transmis.

G, : Gain de l'antenne de réception.

G; : Gain de l'antenne d'émission.

A : Longueur d'onde.

R, : Distance entre la cible et le récepteur.

R; : Distance entre la cible et I'émetteur.

L:. : Pertes de propagation le long du trajet émetteur-cible.
L., : Pertes de propagation le long du trajet cible-récepteur.
L; : Pertes a l'intérieur du systeme.

o . Surface équivalente Radar (SER).

La surface équivalente Radar représente une mesure de la puissance réfléchie dans
une direction donnée par la cible illuminée par une onde plane incidente suivant une
direction donnée, elle est définie par :

_ Prer

Pinc

(A.2)
P..r : Puissance ré-rayonnée par la cible dans tout I'espace.

P;,. : Puissance incidente sur la cible.

Pour une cible se trouvant a une distance R du radar, I'équation (1.11) peut étre
écrite, en fonction du champ électrique, comme suit :
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|Einc|2

Forme simplifiée de I’équation radar

e L'émetteur et le récepteur constituent le méme dispositif (Radar mono-statique) et
R. =R.,=R.

e L'antenne d'émission est utilisée comme antenne de réception et G;= G, = G.

e |l est possible de négliger les termes de pertes de propagation le long du trajet
(aller-retour) ainsi que les pertes a l'intérieur du systéme.

Par conséquent, 'équation Radar se simplifie :

_ PtGZAZU
T (4m)3R*

(A.4)

Puissance thermigue et rapport signal sur bruit du récepteur

La puissance de la cible diminue rapidement en fonction de sa distance, en 1/R4' Le

signal acquis peut donc étre extrémement faible. Pour exploiter les données recues par le
Radar, des étages d’amplification en réception sont nécessaires. La chaine d’amplification va
introduire du bruit qui va s’ajouter au signal regu. Ce bruit issu des composants électroniques
en réception s’appelle le bruit thermique. Il est généralement modélisé par un bruit blanc
gaussien. La puissance moyenne du bruit thermique en réception est définie par :

P, = kToBF, (A.5)

Les trois premiers paramétres, ‘kT,B’, sont le bruit thermique d'un conducteur
ohmique idéal, k est la constante de Boltzmann et T, est la température a environ 20°. B est
la largeur de bande du signal, E, est le bruit du récepteur.

Pour détecter la présence de cibles, le radar compare la puissance recue d’une cible
avec le niveau de bruit. Le rapport de puissance entre la cible et le bruit thermique s’appelle
le rapport signal a bruit. A partir de 'expression de la puissance thermique P, (équation 1.14),
I'expression du Rapport signal/bruit peut étre écrite comme suit :

P, PG*A*o
SNR="L=—t"~~
P, (4m)3R*KTyBF,

(A.6)

Puissance minimale détectable

Le récepteur radar doit étre capable de détecter la puissance recgue. Il existe une
expression standard pour le niveau minimum du signal regu, qui dépend du rapport
signal/bruit requis:

Siin = kToBE,.SNR (A7)

La portée maximale d’un radar

L’expression de la portée maximale d'un radar est donnée par I'équation suivante :
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(4m)3Smin

Ripax = (

Résolutions

Résolution transverse

La résolution latérale d'un radar est la capacité a différencier deux cibles selon la
dimension latérale (ou azimutale) [34]. Dans un systéme Radar, I'angle d’ouverture 66 est
inversement proportionnel & la dimension D de 'antenne (Voir Figure A.1) :

s==2 (A.9)

Ou A est la longueur d’'onde du rayonnement émis par I'antenne radar.
Par conséquent, la zone éclairée a la distance R du radar aura une étendue
transverse Jy telle que :
y=R.6 =—
(A.10)

RA
D

Cette étendue &y définie le pouvoir de résolution latérale. Ce pouvoir de résolution
latérale sera d’autant meilleur que I'étendue S8y sera petite. D’aprés I'équation (A.10), §y est
inversement proportionnelle a la dimension D de I'antenne.

Par conséquent, pour une distance R donnée, plus la dimension D de I'antenne sera
grande, plus la résolution latérale sera bonne.

Direction ¢
du porteur

<)£j5ézR 50

R

Figure A.1: Résolution latérale (azimutale)

Les architectures Radar SAR embarqués sur des objets mobiles (avion, drone,
satellite, etc....) créent, en se déplagant, une antenne (dite synthétique) de plus grande
dimension par rapport a I'antenne réelle. Ces systémes permettent alors d’améliorer la
résolution latérale, et donc d’obtenir des images de meilleure qualité.

Les architectures Radar a plusieurs antennes MIMO (Multiple-Input Multiple-Output
ou « entrées multiples, sorties multiples ») présentent aussi un intérét certain. En effet, la
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répartition spatiale des antennes permet la synthése virtuelle d’'une antenne équivalente a
grande ouverture. Il existe d’autres techniques de traitement numérique du signal permettent
d’améliorer grandement la résolution azimutale par les traitements haute résolution.

Résolution en profondeur

La résolution en profondeur Ry d'un radar est déterminée soit par sa bande de
fréquence B :

Ry =— (A.11)
soit par la durée de l'impulsion émise 7., :

Ry = —ke (A.12)

Ou ¢ est la vitesse de propagation de la lumiére. Plus la bande de fréquence est large (plus
I'impulsion est courte), meilleure est la résolution spatiale.
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Annexe B : Circuit T&HA

Le circuit T&HA fonctionne suivant deux modes. Dans I'un des deux modes, il suit le
signal et dans l'autre, il le maintient. Généralement, le T&HA est connu sous le nom de
circuit d'échantillonnage et de maintien (Sample and Hold S&H). En pratique, un circuit
T&HA peut étre réalisé avec un commutateur. La figure C.1 présente un synoptique du
circuit équivalent du T&HA.

M Vs
- ADC

Figure B.1 : Synoptique du circuit équivalent du T&HA.

Le processus d’échantillonnage-blocage est illustré a la Figure B.2. Le signal
temporel continu est illustré a la Figure B.2(a). Durant la phase de suivi (Track), la tension
aux bornes du capacité C suit le signal d’entrée avec un temps de réponse li¢ a R, et R; et
C. Durant la phase de blocage (Hold), la tension aux bornes de C correspond a la valeur du
signal d’entrée a l'instant d’ouverture du switch (Figure B.2(b)).

En raison de présence de R,, une légére décharge de C a travers R, peut étre
observée. Pendant la phase de blocage, le CAN quantifie le signal échantillonné et donne le
codage binaire qui correspond au signal échantillonné, comme indiqué a la figure B.2(d).
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A

Signal (a)
continu
>
Temps
Signal K ﬁbﬁﬁ (b)
échantillonné A A
A
. >
emps
A Track
Horloge J J (c)
T Hold o
Tekps
A A
Signal s M1 (d)
discret ’F
/
P r

Temps

Figure B.2 : (a) Signal continu, (b) Signal a la sortie du T&HA, (c) Signal d’horloge, (d) Signal
échantillonné.

La Figure B.3 illustre le signal d’horloge du circuit T&HA. Pendant la phase de suivi
(Track), linterrupteur est fermé et le condensateur suit le signal d'entrée. Dans la phase
d'horloge suivante, l'interrupteur est ouvert et le condensateur conserve la derniére valeur.

Commutateur Commutateur
°§3 A fermé ouvert
S /'/Rf A ~
=
=
S
S
)
K >
< > Temps
Téchantillonnage

Figure B.3 : Signal d’horloge.
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Annexe C : Antennes ULB en cavité

Dans le cadre du projet ATRAPE, CISTEME a congu deux types d’antennes en cavité
en polarisation linéaire et circulaire sur substrat FR4 (Figure C.1). Ces antennes sont des
bons candidats pour limagerie radar grace a leur faible dispersion dans la bande
fréquentielle de fonctionnement [1,5 - 3,5] GHz. De plus, leurs poids sont trés raisonnables
pour étre embarqué sous un porteur de type drone.

Figure C.1 : Antennes ULB en cavité : polarisation linéaire (a), polarisation circulaire (b).

Les mesures et les simulations des coefficients de réflexion des antennes en
polarisation linéaire et circulaire sont illustrées dans la Figure C.2.
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Figure C.2 : Mesures et simulation des coefficients de réflexion : polarisation linéaire (a), polarisation

circulaire (b).

La figure précédente montre une bonne concordance entre la simulation sous CST et
la mesure. Ces 2 antennes assurent ainsi une bonne adaptation dans la bande [1,5 - 3,5]

GHz.

@f =15GHz

@ f =25GHz

(b)

@ f = 1.5 GHz

= =

@ f =25GHz @ f =35GHz

Figure C.3 : Diagrammes de rayonnement (champ total) : polarisation linéaire (a), polarisation

circulaire (b).
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Annexe D : Intégration du démonstrateur SAR ULB

Dans le troisieme chapitre les différents composants du démonstrateur Radar SAR ULB
proposé ont été détaillés (Figure I1.6). Durant le projet ATRAPE, le transfert technologique
s’est illustré par la réalisation d’'une carte regroupant les différents éléments. En collaboration
avec INOVEOS, il a été décidé de router une carte intégrant : le quartz, le diviseur de
fréquence, le T&HA et les divers composants auxiliaires tels que les filtres, le diviseur de
puissance, le switch et le balun. Le schéma du routage réalisé par INOVEOS est illustré
dans la Figure D.1.

-------------

! SCLF-135+ ADP-2-3+
DDS . fl'u'lA Diviseur de
| puissance

SPAT - SPAT
fréquence 77 - - _;J?__"D x
Sbits RN o | R
" S s A = -~
e:.me | | | Générateur + | CAN
i Antennes (125 MHz)
SXBP-20RS+  20-21 Mz i EXTERNE . AD9656 .
SXBP-29+  24-35 MHz ! . EXTERNE !
BPF-CAS+  30-70 MHz HMCT&0LCAB o
SPAT
ADG304
DE-2000MHz Diviseur CAN ===ip] |

Figure D.1 : Schéma du routage réalisé par INOVEOS.

Le routage de la carte a été effectué par INOVEQOS, l'apercu de la carte est illustré
dans la Figure D.2.

ATRAPE

Figure D.2 : apercu 3D de la carte apres routage réalisé par INOVEOS.
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La Figure D.3 présente une photo de la carte réalisée.

Figure D.3 : Photo de la carte.
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Architecture d’échantillonnage rapide pour I'imagerie micro-onde

Résumé: Les systemes Radar ULB utilisent des signaux dont le spectre dépasse une
décade et se situe dans la bande 100MHz-10GHz. L’'imagerie Radar ULB s’est beaucoup
développée ces derniéres années. Elle couvre un large champ applicatif : la défense, la
sécurité civile, le biomédical. Elle permet en effet de pénétrer a travers les matériaux non
conducteurs avec une résolution centimétrique. Dans les radars a impulsions ULB, la bande
passante peut atteindre plusieurs GHz, de sorte qu'un Convertisseur Analogique-Numérique
(CAN) pouvant échantillonner a cette vitesse avec une résolution de 10 a 14 bits est trés
difficile a concevoir. Il est toutefois possible de mesurer directement un signal Radar ULB
recu dans le domaine temporel en associant un CAN avec un T&HA avec une fréquence
d’échantillonnage maximale de plusieurs GSa/s. Ces travaux portent sur le développement
d’un démonstrateur Radar SAR ULB qui repose sur l'utilisation d’'une technique de sous-
échantillonnage cohérent pour la mesure des signaux Radar ULB. Ce démonstrateur Radar
ULB est construit autour d’'un CAN rapide (500 MS/s), d’'un FPGA, et d’'un T&HA ultra-large
bande (5 GHz). Il permet ainsi la détection de cibles en trois dimensions grace a un
algorithme de backpropagation.

Mots-clés: Radar ULB impulsionnel, SAR, Sous-échantillonnage Cohérent CS, Track And
Hold Amplifier T&HA.

Sampling architectures for microwave imaging

Abstract: Typically, the waveforms transmitted by UWB radar cover a spectrum higher than
a decade, in the 100MHz-10GHz frequency range. UWB Radar imaging has grown
significantly in recent past years and is used for a large number of applications as defence,
civil security and biomedical. One of their advantages lies in the fact that microwaves are
able to penetrate through non-conductive materials with centimeter resolution. In UWB pulse
radar, the bandwidth can reach several GHz, so that an Analog-to-Digital Converter (ADC)
needs a high sampling rate and with a high resolution (>12 bits) to guarantee enough
dynamic range. However, it is now possible to directly measure time-domain radar signal by
associating an ADC with a Track and Hold Amplifier T&HA with wide RF bandwidth and with
a maximum sampling frequency of several GSa/s. This work involves the development of a
UWB SAR Radar demonstrator based on the use of a coherent sub-sampling technique for
measuring UWB Radar signals. This UWB Radar demonstrator is built around a fast ADC
(500 MS/s), an FPGA, and an ultra-wideband T&HA (5 GHz). It allows the detection of
targets in three dimensions thanks to a backpropagation algorithm.

Keywords: UWB pulsed Radar, SAR, Coherent Sampling CS, Track And Hold Amplifier
T&HA.
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