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Introduction

Au début du X X siécle, le trafic maritime est trés important et les collisions entre
navires ou avec des obstacles cachés par la brume sont communs. Plusieurs instruments
sont en usage pour essayer d’éviter ces accidents dont la corne de brume, néanmoins un
moyen direct de détection des obstacles est recherché. L’hollandais Christian Hiilsmeyer
applique les lois de I’électromagnétisme de Maxwell et utilise les ondes électromagnétiques
découvertes par Hertz dans un précurseur du radar, le « Telemobiloskop ». Dans un premier
temps, ce que 'on n’appelle pas encore radar, mais détecteur électromagnétique en fran-
cais, consiste a détecter I’écho d’un systéme d’ondes électromagnétiques continues. On peut
détecter une présence, cependant le positionnement de 1'obstacle n’est pas possible. C’est
dans les années 30 que les diverses équipes travaillent de fagon relativement indépendante
si bien que les développements observés dans chaque pays connaissent chacun leur propre
rythme et leur propre logique (Hollmann en Allemagne, Hyland et Page pour les USA,
Elie, Gutton, Hugon et Ponte pour la France ou Watson-Watt pour la Grande Bretagne).
Pendant la seconde guerre mondiale, plus d’une centaine de radars ont été développés en
bande VHF pour répondre aux besoins de surveillance que ce soit sur terre ou sur mer, a
courte ou longue portée. Le radar a joué un role crucial dans le conflit et a probablement
eu une contribution importante pour la victoire des Alliés en Europe.

L’expérience acquise par les chercheurs pendant la guerre leur a permis d’élargir le sys-
téme & d’autres applications. On le retrouve directement ou indirectement aujourd’hui dans
I’aviation civile, le contréle maritime, la détection météorologique, les détecteurs de vitesse
de nos routes et méme en médecine. Cependant, il est nécessaire d’utiliser des antennes
focalisantes, c’est-a-dire & grand gain et & faisceau étroit, afin d’obtenir une résolution et
une portée satisfaisantes. La taille d’'une antenne étant inversement proportionnelle & sa
fréquence, la bande VHF ne permet pas de répondre aux contraintes de portabilité et la
bande de fréquence a évolué avec les spécifications.

Aujourd’hui, de nombreux systémes de détection sont réalisés en bande millimétrique
car cette bande de fréquence permet de réaliser des antennes électriquement grandes mais de
petites dimensions. De plus, depuis une dizaine d’années, une alternative en circuit imprimé
est apparue permettant de réduire les dimensions et les cotits de fabrication de I'antenne.
Plus précisément, des avancées significatives ont été faites dans le domaine des réflecteurs
imprimés sur substrat et des gains de 40 dBi ont été atteints en bande millimétrique, malgré
des rendements de l'ordre de 40%.

Dans la continuité de ces avancées, cette thése effectuée au Laboratoire d’Electronique,
Antennes et Télécommunications a pour objectif la conception d’un systéme de détection
en bande millimétrique dans le cadre de deux projets. Le projet Infradar en collaboration
avec des partenaires industriels (ATE et Opéra Ergonomie) a pour but I'aide au pilotage
d’hélicoptere par la réalisation d’un systéme anticollision capable de détecter des obstacles
comme les lignes & hautes tensions ou des pylones électriques a longue portée. Par ailleurs,
le projet Sakura en collaboration avec un institut étranger (Electronic Navigation Research
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Institute of Tokyo) se focalise sur la détection d’objets et de débris sur piste d’aéroport.

Ainsi, le premier chapitre sera destiné & nous familiariser avec le fonctionnement des
radar large bande et justifiera le choix d’un systéme fréquentiel plutét que temporel. Nous
verrons aussi un état de 'art des antennes focalisantes utilisées en bande millimétrique telles
que les réseaux d’antennes classiques ou encore les lentilles en transmission. Les avantages
et les inconvénients des différentes antennes seront abordés.

Le chapitre 2 sera consacré aux cellules élémentaires présentes a la surface des différents
réseaux réflecteurs que nous réaliserons. Nous décrirons le principe de fonctionnement d’une
cellule élémentaire simple et 'influence du choix du substrat. Puis un état de Iart des
patchs passifs et actifs sera présenté afin de définir les différentes cellules possibles pour
notre systéme. Nous expliquerons aussi les différentes approches utilisées pour simuler les
patchs en fonction des cas étudiés (polarisation, symétrie...), pour enfin présenter les patchs
développés lors de cette thése.

Nous avons énoncé le besoin d’antennes focalisantes pour obtenir un systéme de détec-
tion & haute résolution et longue portée. Pour ce faire, différents réseaux réflecteurs ont été
étudiés et seront abordés dans le chapitre 3. Nous décrirons tout d’abord la réalisation d’un
réflecteur de Fresnel a polarisation circulaire. Ce type de polarisation peut étre décomposé
en polarisation horizontale et verticale ce qui permet d’obtenir deux fois plus d’informa-
tions qu'une polarisation linéaire. Ensuite, nous présenterons un réseau réflecteur a quatre
faisceaux concu par optimisation de la distribution de phase. Enfin, pour répondre aux be-
soins d’amélioration de l'efficacité de rayonnemnent, nous décrirons les travaux menés sur
un réseau réflecteur alimenté par un cornet prolate en offset de 27°.

Le Projet Sakura, qui s’est déroulé sur deux ans, sera décrit au chapitre 4 en deux
parties. La premiére année, les études ont portées sur des mesures en chambre anéchoide a
l'aide d’'un radar FMCW et d’un réflecteur de Fresnel a polarisation circulaire a 77 GHz.
La seconde année, des mesures en extérieur ont été réalisées sur et en dehors de 1’aéroport
de Sendal, puis & la base de PENRI & Tokyo. Les résultats seront confrontés & un modéle
théorique afin de comprendre les limites du systéme.

Enfin, nous discuterons dans le chapitre 5 des mesures réalisées & Aix en Provence
et a Sophia Antipolis dans le cadre du projet Infradar. Le projet débutant, les premiers
résultats seront présentés permettant d’entrevoir le potentiel de notre systéme pour ce type
d’application.



Chapitre 1

Etat de I'art des sytémes radars et
des antennes focalisantes en bande
millimétrique

Nous présentons dans ce premier chapitre les principes fondamentaux de fonctionnement
des radars afin de définir la faisabilité de notre systéme. En effet, il existe de nombreux radars
en bande millimétrique mais chacun est conc¢u en fonction de spécifications données. Notre
but est de concevoir un systéme millimétrique permettant de détecter des objets de tailles
réduites et a faibles Section Equivalente Radar (S.E.R) par simple réflexion du signal. Afin
d’obtenir la meilleure résolution possible, le choix du millimétrique et plus précisement de
la bande 75-81 GHz s’est rapidement imposé[1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10].

1.1 Les systémes radars

Le mot radar est un néologisme provenant de l’acronyme anglais : RAdio Detection
And Ranging, que 'on peut traduire par « détection et estimation de la distance par ondes
radio », « détection et télémétrie radio », ou plus simplement « radiorepérage ». Un radar
émet une onde électromagnétique et recoit les échos diffractés par la cible. En analysant le
signal diffracté, il est possible de localiser la cible, donner sa direction, sa vitesse et obtenir
une image radar de ’environnement incluant la cible. Le radar peut détecter des objets
ayant une large gamme de propriétés diffractives, alors que les autres types de signaux,
tels que le son ou la lumiére visible, revenant de ces objets, seraient trop faibles pour étre
détectés. De plus, les ondes radio peuvent se propager avec une faible atténuation a travers
I'air et divers obstacles, tels les nuages, le brouillard ou la fumée, qui absorbent rapidement
un signal lumineux. Cela rend possible la détection et le pistage dans des conditions qui
paralysent les autres technologies. Le radar peut étre monostatique (ou bistatique faible)
ou encore bi ou multistatique. Dans la configuration monostatique, seul le signal réfléchi
est capté. La méme antenne est utilisée a ’émission et a la réception. Le bistatique faible
correspond & deux antennes différentes(une a ’émission, Pautre en réception), mais placées
suffisament proches pour que ’on ne regoive que le signal réfléchi par la cible. Une alternative
a cette solution est le radar bi ou multistatique. Dans ce cas, ’antenne (ou les antennes)
placée(s) en réception capte(nt) les signaux diffractés par la cible dans d’autres directions.
Cette technique a 'avantage d’augmenter les capacités de détection. Malheureusement,
la maturité technologique des radars millimétriques ne permet pas de la mettre en oeuvre.
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C’est pourquoi nous nous focalisons ici sur les radars monostatiques. Le radar monostatique
est composé :
— d’une antenne qui concentre ’énergie dans une direction de ’espace,
— d’un duplexeur qui joue un roéle de commutateur, permettant d’isoler le récepteur a
I’émission et d’avoir des pertes minimales en réception,
— d’un émetteur(amplificateur a état solide, klystron ou tube a ondes progressives selon
la bande de fréquence) qui génére 'impulsion hyperfréquence,
— d’un récepteur qui amplifie le signal, réalise une transposition en fréquence et un
filtrage adapté afin d’estimer les paramétres de la cible,
— d’un modulateur dont le réle est le stockage de 1’énergie entre deux impulsions et la
mise en forme de 'impulsion (modulation d’impulsion),
— d’un traitement réalisé par ordinateur qui exploite et met en forme les informations
fournies par le récepteur,
— d’un synchronisateur qui définit les instants d’émission et de réception(distribution
d’horloge).

Modulateur

Emiattﬁy

Duplexeur

Synchronisateur
Antenne

Traitement | — " Récepteu

FIGURE 1.1 — Schéma de principe d’'un radar

1.1.0.1 Localisation de la cible

La localisation de la cible s’obtient par 'utilisation :

— d’un radar panoramique dont I’antenne trés directive rayonne un faisceau trés étroit.
Connaissant ’angle vers lequel pointe le radar et en déduisant de 1’écho radar la
distance a laquelle se trouve la cible, la position de celle-ci est alors parfaitement
connue,

— de la corrélation des données de plusieurs mesures réalisées a différents points de
I’espace. L’objet & détecter se trouve alors au point d’intersection des différents cercles
ou ellipses correspondant aux relevés de distance effectués a chaque position du ou
des radars.

Cependant, la localisation est limitée en distance par les paramétres du radar. L’éq. 1.1
représente ’équation du radar monostatique.

B P.G*)\?¢o

Elle définit la puissance regue P, en fonction de :
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la puissance émise P.,
— le gain de l'antenne G,
la longueur d’onde A,
— la surface équivalente radar o,
— la distance séparant la cible de I'antenne R.
Cette équation nous permet donc de déterminer la distance maximale de détection de cible
Raz.

. PG?X\20
(47)3 P,

Tsewil

Rias = (1.2)

P,.... étant la puissance regue supérieure au seuil de réception. L’équation précédente peut
étre réécrite afin de prendre en compte le bruit.

.| PeG?X20

Roaz = (47T)35min

(1.3)

avec Spin = k:TOBFn(%). Dans cette expression kTyB est le bruit thermique ou k est la
constante de Boltzmann, Tj la température ambiante de 'ordre de 290" K, F;, est le facteur
de bruit et B est la largeur de bande du récepteur. De plus, le signal recu S doit étre
supérieur au bruit N d’un facteur (%)1 que 'on nomme rapport signal sur bruit ou R.S.B.
Néanmoins, la distance maximum R,,,, mesurable par un radar n’est pas seulement limitée
par le résultat de I’équation du radar, mais aussi par la durée du temps qui sépare 1’émission
de deux impulsions consécutives dans le cas d’un radar impulsionnel.

s = PR ”
Cette équation est appelée distance maximale de détection sans ambiguité ou ¢y est la vitesse
de la lumiére, PRI la période de répétition des implusions et DI la durée des impulsions.

1.1.0.2 Direction et vitesse de la cible

La direction de la cible est directement obtenue par la connaissance de la position
angulaire du radar et des propriétés de ’écho détecté. Si la cible est mobile, il apparait une
variation de la fréquence du signal incident f; que ’on appelle effet Doppler, cette variation
permet de déterminer la vitesse de I'objet & détecter comme indiqué en éq. 1.5 dans le cas

d’un radar monostatique.
2v,. _ 2vcosd

Ja==5r =73

v, représente la vitesse relative de la cible tandis que v désigne la vitesse absolue correlée

(1.5)

a # Pangle réalisé entre la direction de la cible et le faisceau radar.

1.1.0.3 Identification de la cible

Afin d’identifier I'objet, il est possible de réaliser des corrélations ou des comparaisons
de la réponse regue avec celle de cibles connues.

1.1.0.4 TImage radar

Pour obtenir un systéme radar le plus efficace possible, il est intéressant de recenser les
différentes signatures radar de nos cibles afin de pouvoir en définir la nature et le danger.
Enfin, les avancées nous permettent aujourd’hui de réaliser des images radar. Pour ce faire,
plusieurs méthodes sont possibles comme :



4 Chapitre 1. Etat de ’art

— Tutilisation d’un radar panoramique ou un faisceau radar étroit balaye la zone a
analyser, 'image est obtenue par projection en coordonnées polaires,

— T'utilisation d’un multistatique ou plusieurs radars sont disposés & des positions dif-
férentes. Cette méthode est rarement utilisée a cause de la difficulté de synchroniser
les différents systémes,

— l'utilisation d’'un SAR (Synthetic Aperture radar ou radar a ouverture synthétique) :
le radar se déplace le long de la zone & analyser et effectue des mesures suivant un
intervalle choisi. Des variantes existent, parmi lesquelles se trouvent le arcSAR (le
systéme tourne autour de la cible) et P'iSAR (la cible se déplace ou tourne sur elle
méme devant le radar).

La qualité des images radar dépend de la résolution en distance Rgy;s¢ et de la résolution
angulaire R,y4. La résolution en distance est la capacité d’un systéme radar & distinguer
deux ou plusieurs cibles situées dans la méme direction mais & des distances différentes. La
qualité de la résolution dépend de la largeur de 'impulsion émise ou la bande passante, du
type et de la taille des cibles, et de l'efficacité du récepteur. La largeur d’impulsion (la bande
passante) sont les paramétres prépondérants pour la résolution en distance. Un systéme
radar bien congu, en considérant que tous les autres facteurs permettent une efficacité
maximale, devrait étre capable de distinguer des cibles espacées d’un temps égal & une
demi largeur d’impulsion 7(ou BP). En conséquence, la résolution en distance théorique
d’un radar peut étre calculée grace a la formule suivante :

CoT - Co
2 2BP
La résolution angulaire est obtenue directement a partir de 'angle d’ouverture a -3 dB et

évolue dans le plan d’azimut en fonction de la distance comme représenté en fig.1.2 et défini
en éq. 1.7.

Raist > (1.6)

Rang(d) = 2dsind (1.7)

Antenne Lobe principal

Lobes secondaires Ryi(dy) Ro.i(ds)

FIGURE 1.2 — Evolution de la résolution en azimut en fonction de la distance de détection

1.1.0.5 Applications

Les radars ont un champ d’applications trés vaste qui couvre :

— le domaine militaire,

— l'observation météorologique,

— le controle aérien (ASDE),

— la métrologie,

— Taide a la navigation, (FOD),

— la détection de débris ou de mines (GPR),

la détection & travers les murs a des fins de surveillance et de sauvetage.
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1.1.1 Radar large bande

Notre étude a pour but de réaliser un systéme de détection de débris type FODs (Foreign
Object Debris) ou de détection d’obstacles pour 1’aide au pilotage d’hélicoptéres. Pour ce
faire, il convient d’utiliser des radars de type large bande lesquels permettent d’obtenir de
grandes précisions. De plus, la diversité des fréquences augmente le nombre d’informations
recues car le comportement d’une cible est différent en basses fréquences et en hautes
fréquences. Deux techniques peuvent étre distinguées :

— la technique temporelle pour laquelle les signaux émis sont des impulsions et la mesure

est réalisée dans le domaine temporel,

— la technique harmonique qui utilise des signaux sinusoidaux dont la fréquence est

modulée. Ce sont les radar appelés Step frequency ou Frequency Modulated Continuous
Wave (FMCW). La mesure est réalisée dans le domaine fréquentiel.
Nous allons donc expliquer briévement le fonctionnement du radar impulsionnel et du radar
FMCW afin d’avoir un apergu de U'intéret des différentes méthodes.

1.1.1.1 Le radar impulsionnel

Le principe d'un radar ULB impulsionnel consiste en une commutation d’énergie de
durée trés bréve dans une chaine d’émission Ultra Large Bande. Le signal ULB émis (fig.
1.3) est une impulsion ultra courte, de I'ordre de la nanoseconde, sans porteuse. Son contenu

5

] N R

> temps

FIGURE 1.3 — Train d’impulsions

spectral instantané est compris entre quelques MHz et quelques GHz. La fig.1.4 illustre

Vim | r
| ®
|
|
-1+ Temps (nanosecondes)
Fréquence (GHz)
FiGure 1.4 - Signal temporel
émis[11] FIGURE 1.5 — Spectre du signal émis|[11]

une impulsion dans le domaine temporel tandis que la fig.1.5 représente son spectre. On
remarque bien I’étendue de la bande de fréquence induite par la faible largeur d’impulsion.
La discrimination est la capacité d’un radar & distinguer deux cibles proches. Un radar
est capable de distinguer des objets situés dans un méme azimut et distant d’au moins



6 Chapitre 1. Etat de ’art

d. Plus la largeur d’impulsion est courte, meilleure est la discrimination. Plus la longeur
d’onde est courte, plus la fréquence de I'onde est élevée, meilleure est la discrimination. La
réponse transitoire d’'une cible illuminée par un signal impulsionnel est trés riche et permet
de localiser la cible en calculant le temps de parcours de I'impulsion. La forme du signal
regu peut différer de celle du signal émis car elle est composée de différentes contributions :
— la diffusion directe de la cible, appelée réflexion spéculaire (du latin speculum =
miroir),
— le régime entretenu, qui décrit le comportement de la cible en présence de 'illumina-
tion,
— la réponse libre lorsque I'impulsion est passée. Elle est a ’origine de I’analyse des poles
de résonances propres visant a I'identification.
Pour exemple, la fig.1.6 illustre le cas d’une cible cylindrique et la réponse du signal
réfléchi[11].

Réflexion

v spéculaire 1
Régime Réponse \
/ entrenu / libre lF
|

| lf

| | ‘

Durée dll‘lella] utile j
= Temps Fréquence (GHz)
FIGURE 1.6 - Réponse transitoire FIGURE 1.7 — Spectre de la réponse
réfléchie[11] réfléchie[11]

Les premiers instants correspondent a la réflexion sur la face avant du cylindre (spécu-
laire), tandis que les échos proviennent des autres parties de la cible et des courants induits
sur sa surface (régime entretenu et réponse libre). Les modifications de lallure de 'impul-
sion réfléchie (figures 1.6 et 1.7) par rapport a celle émise (figures 1.4 et 1.5 ) apparaissent
sur le spectre. Ce type de radar est généralement appliqué pour de nombreuses applications
radar comme la surveillance, I’aide & la conduite automobile ou pour le calcul de ’épaisseur
de glace sur des glaciers[12][13][14][15].

1.1.1.2 Le radar FMCW

La forme d’onde est un signal sinusoidal dont la fréquence varie linéairement dans le
temps. Le systéme d’émission est constitué d’un oscillateur commandé en tension (VCO)
piloté par un systéme chargé d’asservir la variation de la fréquence et de la rendre linéaire en
fonction du temps. Pour cela, ce systéme de commande préléve une infime partie du signal
émis. Le signal est ensuite transmis a une antenne d’émission et une antenne de réception
regoit la réponse de la cible. Le signal regu est mélangé avec une partie de celui émis. La
fig.1.8 présente 1’évolution de la fréquence en fonction du temps de réponse du signal émis
et du signal réfléchi par la cible. Le signal recu est retardé dans le temps. A un instant
donné, sa fréquence instantannée est différente de celle émise. La différence de fréquence
mesurée donne un renseignement sur le retard du signal regu et permet par conséquent de
connaitre le temps de parcours aller retour de ’'onde entre le radar et la cible. La distance
de la cible est déduite de ce temps. Ce type de radar est souvent utilisé pour effectuer des
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»1 — Signal émis

=== Signal réfléchi

Fréquence

A 4

FIGURE 1.8 — Evolution de la fréquence en fonction du temps

mesures de distance (météorologie, mesure du niveau de fluide, radar d’aide a la conduite
automobile, radar de détection de lignes & hautes tensions...)[1][][3][16][10].

Les radars FMCW possédent de nombreux avantages par rapport aux radars conven-
tionnels & impulsion :

— faible probabilité d’interception(LPT),

— facilité de fabrication avec les composantes RF & base de semi-conducteur,
De plus, ce qui distingue essentiellement les radars FMCW de leur rival conventionnel est
la répartition de ’energie sur une période de temps beaucoup plus large. De cette facon,
les détecteurs qui sont équipés de filtres sélectifs ont beaucoup de difficultés a trouver leurs
bandes de balayage, d’autant plus que le niveau de créte de puissance de ces radars est
beaucoup plus faible. Par ailleurs, avec le progrés des composants RF et des processeurs
numériques(DSP), la fabrication d’'un radar FMCW est faisable dans les laboratoires de
recherche. En effet, les circuits en semi-conducteur, de par leurs limitations physiques, ne
peuvent guére dépasser les puissances de pic au-dela de leurs tensions d’alimentation DC,
ce qui réserve les klystrons et les magnétrons en tant que candidats exclusifs a la fabrication
des radars a impulsion. Nous utiliserons donc la technologie FMCW pour réaliser nos études
en raison du faible cotit de la réalisation, de la qualité de résolution et de la possibilité de
réaliser ce systéme par un laboratoire de recherche partenaire. Néanmoins, pour obtenir la
résolution nécessaire a notre détection, il est important d’utiliser des antennes focalisantes
avec des gains supérieurs a 30 dBi.

1.2 Les antennes focalisantes

Nous avons vu 'intéret du choix du radar FMCW dans la détection de cible et ’avantage
d’utiliser des antennes a grand gain ou focalisantes pour augmenter la distance de détec-
tion. Néanmoins, afin de satisfaire aux contraintes d’intégration futures, ’antenne doit étre
a moindre cott, compacte et légére. Cette section est consacrée a I’étude des différentes an-
tennes focalisantes existants dans la littérature dans le domaine millimétrique. Nous nous
concentrerons sur les 5 principales familles qui sont :

— les antennes & ondes de fuite,

— les lentilles,

— les antennes réflecteur,

— les réseaux d’antennes,

— les réseaux réflecteurs.

1.2.1 Les antennes a ondes de fuites

Une antenne a ondes de fuites ou leaky wave antenna (LWA) est en général une structure
de type guide d’onde qui permet d’évacuer une partie de la puissance tout au long de sa
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propagation suivant la longueur de ’antenne. L’exemple le plus simple est un guide d’onde
rectangulaire avec une fente continue le long d’une de ses faces comme indiqué en fig. 1.9.
Les pertes s’effectuent sur toute la longueur, donc la longueur entiére constitue 1’ouver-

FIGURE 1.9 — Principe de I'antenne a onde de fuites[17]

ture équivalente de I’antenne. La quantité d’énergie qui s’échappe est tellement importante
qu’elle n’arrive pas jusqu’a I'extrémité du guide d’onde. Cela s’exprime par une importante
valeur de o dans le nombre d’onde complexe k :

k=8—ja (1.8)

« est la constante de pertes et 8 la constante de propagation . Une grande valeur de
« implique de fortes pertes et une diminution de I'ouverture équivalente conduisant & un
diagramme de rayonnement dont le faisceau principal est large. Inversement, une faible
valeur procure une longue ouverture équivalente et un faisceau principal trés fin. De plus,
« influe fortement sur lefficacité de rayonnement. En général, les LWA sont congues pour
avoir une valeur de « qui permet de rayonner 90% de la puissance le temps que 'onde
atteigne la fin du guide d’onde. La puissance restante est absorbée par une charge placée
en fin de guide d’onde. Typiquement, un LWA est de l'ordre de 20 longueurs d’onde, le
maximum de rayonnenment se situe & 45° de 'axe du guide d’onde et a une largeur de
faisceau a -3 dB de 4°. Il existe deux types de LWAs définis selon que la géométrie de la
structure du guide d’onde est uniforme ou modulée périodiquement. Ces deux types sont
similaires sur le principe, mais leurs performances différent sur plusieurs points ainsi que
dans leur conception.

1.2.1.1 Les structures uniformes

En 1940, Hansen a démontré qu'une antenne pouvait étre créée en coupant un guide
d’onde rectangulaire selon sa longueur par laquelle la puissance pouvait fuir vers le milieu
extérieur|[18]. Ensuite, Goldstone et Oliner obtiennent des résultats proches en théorie et en
mesure en étudiant des LWA en guide rectangulaire avec une ouverture longitudinale, mais
ce type de structure reste simple et des méthodes permettent d’améliorer ces résultats[19].
Ainsi, [20] explique le principe et les méthodes utilisées afin de dimensionner un guide
métallique chargé par des stubs ouverts a4 50 GHz se terminant par des cloisons simples ou
par un bord replié (collerette) dans le but d’éviter les diffractions (fig. 1.10). Les stubs ont
pour but d’éliminer le champ E polarisé verticalement afin d’obtenir un rayonnement avec
une polarisation horizontale pure. Si la fente se situe au milieu du guide, le champ Ex est
nul, il n’y a pas de rayonnement (la fente ne coupe aucune ligne de courant). Les champs
ont méme amplitude mais sont de sens opposés pour les fentes situées symétriquement par
rapport au plan de symétrie yOz. Une solution microruban avec des fentes, pour supprimer
le mode fondamental et améliorer le rayonnement, a été proposée en bande C par Menzel [22]
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(fig. 1.11), puis un plan de masse a été ajouté afin de réduire les dimensions de 'antenne
par deux pour des performances similaires [23]. Une derniére solution consiste a utiliser
un guide diélectrique de type Non Radiative Dielectric(NRD) dans un guide métallique
ouvert comme représenté en fig. 1.12. Les LWA représentées en fig. 1.12 font intervenir des

G( 48894

'”I Er SLET-1 SLaT=2 SLOT-3 SLOT4

FIGURE 1.12 — LWA périodique en FI1GURE 1.13 — LWA périodique en technologie
technologie NRD|[24] hybride NRD-strip[25]

guides asymétriques ou de formes complexes & 50 GHz [24]. Pour contourner la difficulté de
fabrication, [25] et [26] proposent d’utiliser un guide image sur lequel un motif est imprimé
afin de contréler I'illumination de 'ouverture et ainsi obtenir les lobes secondaires souhaités
pour le diagramme de rayonnement (fig. 1.13). Cette transition métallique insérée sur le
dessus du guide diélectrique a pour but de modifier la constante d’atténuation du mode
de fuite tout en gardant inchangée la constante de phase de la structure. De méme, il est
possible d’utiliser une ligne microruban & la place du guide diélectrique comme 1’a montré
Chou en bande C [27].

1.2.1.2 Les structures périodiques

Les structures périodiques & onde de fuite différent des structures uniformes par le fait
qu’elles comportent des perturbations de maniére réguliére le long de la structure ce qui a
pour effet de modifier complétement le comportement de ’antenne. On passe ainsi d’une
structure dite "Fast wave" a une structure dite "Slow wave" qui se propage le long de la
structure et rayonne lorsqu’elle rencontre les discontinuités. Le cas le plus simple a été étudié
par Goldstone et Oliner en 1959 [19]. Il s’agit d’un guide d’onde percé de trou de diameétre
d espacés périodiquement d’une distance s (fig. 1.14). On notera que si Iespace entre les
trous est suffisamment faible (s<%) alors cette antenne aura un comportement équivalent a
celui d’'une LWA uniforme. Les LWAs a lignes microrubans ont donc été étudiées en bande
Ka (fig. 1.15) et les résultats obtenus présentent deux faisceaux dépointés chacun de 45°
autour de 'axe de propagation de l'onde dans la structure pour une réjection des lobes
secondaires proche de -10 dB [29].
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simple[19] séré dans un guide métallique[28]

De méme, les technologies en guide diélectrique ont été appliquées aux LWAs pério-
diques. Guglielmi travaille en bande Q sur les guides images en technologie NRD et définit
de fagon périodique des cellules contenant deux perturbations [30][31]. Les perturbations
peuvent étre une absence ou un dépot de métal et on les nommera ouverture ou strip respec-
tivement. Le choix du couple épaisseur des perturbations (lignes ou ouvertures) et période
entre chaque cellule élémentaire conduit & ’optimisation du dépointage du faisceau en fonc-
tion de la fréquence. Il est aussi possible d’insérer le guide dans un guide d’onde métallique
ouvert sur sa longueur dont les extrémités sont orientées de fagon a réaliser un cornet [28].
Les résultats a 81,5 GHz montrent que si la transition entre les perturbations est continue
et linéaire, l'efficacité de rayonnement est améliorée et le faisceau est plus fin. Une formule
empirique a été développé pour définir la largeur w(n) de la n?™¢ perturbation :

~f (0.1540.015(n —1))Ag,n < 18
w(n) = { 0,4\g,n > 18 (1.9)
Enfin, la technologie des guides diélectriques a été étudiée. Schwering travaille sur les LWA
périodiques en guide diélectrique corrugué et a la différence des guides NRD, ’environne-
ment métallique autour du guide diélectrique a disparu[32]. Néanmoins, un plan de masse
est présent sous la structure de maniére a éviter le rayonnement arriére. Ghomi, contrai-
rement aux autres, s’est intéréssé a la forme du guide lui méme et propose deux solutions,
sinusoidale et exponentielle (figl.16), afin d’obtenir des diagrammes de rayonnement avec
des lobes secondaires plus faibles en bande Ku [33].

FIGURE 1.16 — LWA ayant des dimensions de perturbations variables[33]
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1.2.1.3 Balayage mécanique et électronique

Les différentes solutions que nous venons de citer sont passives donc ne permettent pas
de réaliser un balayage du faisceau, cependant des solutions mécaniques et électroniques
existent. En ce qui concerne les technologies mécaniques, la premiére idée est basée sur
un guide diélectrique dont les perturbations peuvent étre modifiées[34]|. En effet, dans ce
modeéle, des colonnes de perturbations de période différentes sont disposées sur une structure
mobile, le guide diélectrique étant fixe. En changeant la configuration présentée au guide, il
est possible de dépointer le faisceau comme représenté en fig. 1.17. Notons que la variation de
la fréquence est un autre paramétre de dépointage pour ce type de LWA. Le probléme majeur
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FIGURE 1.17 — LWA a balayage mécanique et FIGURE 1.18 - LWA a balayage

fréquenciel|34] mécanique[35]

de ce systéme est qu’il n’est pas automatisé pour le moment et qu'une automatisation
dégraderait les performances dans le temps. Une autre solution consiste a perturber le
champ présent dans un guide diélectrique par un rouleau métallique dont les strips varient
en fonction de la position angulaire. Ainsi, les grilles présentées devant le guide varient de
maniére continue lors de la rotation du cylindre ce qui entraine le dépointage angulaire du
rayonnement. Afin de focaliser le rayonnement dans un seul plan, un réflecteur parabolique
est situé en face de la structure et un plan de masse est situé sous les perturbations afin de
rediriger le rayonnement dans la direction désirée. Avec cette solution, un balayage de 30" est
réalisé avec un faisceau de 0,5° d’ouverture angulaire. Enfin, il faut citer les LWA & sources
multiples [35]. Basé sur le LWA a excitation optique, cette antenne en bande K posséde sept
cornets proche les uns des autres lui permettant de réaliser un dépointage de 60° en élévation
et de 80" en azimut (fig. 1.18). Les auteurs obtiennent des lobes secondaires inférieurs a
13 dB et un efficacité de l'ordre de 80%. En ce qui concerne le balayage électronique, la
méthode la plus simple est d’utiliser le balayage en fréquence car les LWA sont trés sensibles
a ce paramétre [36][37]. Les résultats sont remarquables car le faisceau dépointe de £60°,
néanmoins la bande de fréquence nécéssaire est de l'ordre de 2,4 GHz, il convient donc de
réaliser une antenne ultra large bande d’ou la difficulté. Une grande partie des méthodes
présentes dans la littérature est basée sur l'utilisation de diodes PIN. L’ajout de diodes
sur les cotés de la structure ou directement sur la ligne microruban modifie les conditions
aux limites de maniére électronique afin de réaliser un balayage[38][39]. Il est aussi possible
de commuter les faisceau a l'aide de switch[40] ou d’utiliser des déphaseurs alimentés en
tension par diodes ce qui permet d’obtenir des dépointages de 'ordre de +15° .
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1.2.2 Les lentilles

Parmi les structures permettant d’obtenir un diagramme de rayonnement trés directif
ainsi qu’un grand gain (généralement supérieur & 30 dB) et de faibles lobes secondaires
(inférieures a -20 dB), on trouve les lentilles qui sont largement utilisées dans le domaine
des microondes et des ondes millimétriques en raison de leurs bonnes performances. Les
antennes lentilles sont des projecteurs d’ondes transformant une onde sphérique en onde
plane et leur alimentation en transmission permet d’éviter le phénoméne de masquage. Elles
sont considérées comme des antennes dites optiques et peuvent étre divisées en deux grandes
familles : les lentilles diélectriques et métalliques.

1.2.2.1 Les lentilles diélectriques

Le principe des antennes lentilles est basé sur le principe de collimation lorsque 1’on
se trouve en mode d’émission. En microonde comme en optique, une lentille a pour roéle
de modifier la phase et la direction du rayonnement émis par la source primaire [41]. A
partir d’une source ponctuelle placée au foyer de la lentille, on génére une onde sphérique
puis une onde plane aprés le passage au travers de la lentille qui est assimilée a une ouver-
ture rayonnante (fig. 1.19). Classiquement, une lentille est fabriquée a I’aide d’un matériau
diélectrique homogéne dont l'indice de réfraction est noté n. La conception de la lentille
repose sur les principes suivants :

— D’égalité des parcours optiques dans une direction donnée,

— la loi de réfraction.

Front d'onde

Frontd'onde P
sphérique
I

\J

FIGURE 1.19 — Schéma de principe d’une lentille classique[42]

La fig. 1.20 (a,b) présente une lentille convexe avec un indice de réfraction supérieur a 1,
tandis que des lentilles concaves (n<'1) sont représentées en fig. 1.20 (¢,d). On suppose que
la source est placée au point focal F', I’équation a la surface de la lentille est obtenue par
la condition de I’égalité des chemins optiques :

(FP) = (FO) +n(00") (1.10)
Soit,
r=f+n(rcos(d) — f) (1.11)
Ainsi,
fln—1) (1.12)

- n(cos(f) — 1)
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(a) ®) (©) (d)

FIGURE 1.20 — Différent types de lentilles diélectriques (a,b) : lentilles convexes n>1; (¢,d) :
lentilles concaves n<1 [42]

L’éq. 1.12 nous permet de déterminer 'angle d’éclairement maximum 6,,,, (valeur de 6
pour laquelle le dénominateur de r s’annule (de plus si 'on dépassait cette valeur, le rayon
r serait alors négatif). Ce qui donne asymptote :

1
Omaz = cosfl(f) (1.13)
n
Cette valeur de 0,,,, est a différencier de celle de 8y = tanfl(%) qui est inférieure & 0,44
et qui correspond a l’angle d’éclairement de la lentille (défini en fonction du diameétre de la
lentille et de la distance focale comme indiqué en fig. 1.21). Le gain maximal de I’antenne
est défini par la surface de I'ouverture de la lentille en supposant une illumination uniforme
(éq. 1.14).
47 S
ou S est la surface de la lentille et A et la longueur d’onde a la fréquence considérée.
Néanmoins, le gain est sensible a 'illumination et au positionnement de la source affectant
directement les propriétés de I'antenne comme représenté en fig. 1.21. En effet, au dela de
I'angle d’illumination 6y, toute puissance émise est perdue car non émise par la lentille,
c’est ce que l'on appelle les pertes par débordement ou "spillover" 7, comme décrit en éq.
1.15. 0
0
20 o |E(0)tan(7°)d9|2
0 ;
2[00 |E(0)2sin(0)do

Afin de diminuer ces pertes, il est habituel de réduire la distance focale. Néanmoins, si
la source n’illumine pas tout le réflecteur de maniére uniforme, les amplitudes incidentes
différent d’un point a lautre de la surface et le gain est réduit. Ce phénomeéne s’appelle
Pefficacité d’éclairement ou "taper efficiency" 7; lequel peut étre défini par 1’éq. 1.16.

75 = 2cot (1.15)

0 .
o IE(9)Psin(0)do
= f(;" 5(0)]2sin(0)d0 (1.16)

Le coefficient de reflexion de surface peut étre estimé par la formule suivante (incidence
normale) :

n-ol_ el (1.17)
n+1 e +1

Le choix de l'indice de réfraction n est trés important. Il influe sur la conception et les per-
formances de la lentille. Nous voyons d’aprés I’éq. 1.13 que 'augmentation de n entraine une
augmentation de I'angle 6,,,., ce qui permet de réduire la distance focale. Ainsi, 'encom-
brement peut étre réduit mais I’éq. 1.17 nous montre que cela entraine une augmentation
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FIGURE 1.21 — Représentation des pertes par débordement dans le cas d’une lentille

du coeflicient de réflexion. La permittivité du substrat utilisé pour la lentille va directement
jouer sur ses caractéristiques en rayonnement. En effet, I'utilisation d’un substrat ayant
une permittivité élevée réduit la taille de la lentille mais augmente les pertes par réflexion
a linterface air/lentille. Ces phénoménes de réflexions multiples perturbent le rayonnement
de la lentille et générent une remontée des lobes secondaires, de la composante croisée et
du rayonnement arriére de la lentille. Une méthode permet de diminuer 'effet négatif da
a l'utilisation d’une lentille avec un ¢, élevé : il s’agit d'un traitement anti-réfléchissant
conseillé et nécessaire pour un ¢, >4. La gamme d’c, utilisée en millimétrique varie approxi-
mativement entre 1.2 et 11.7 pour un tand ~ 5.1073. On retrouve ainsi des matériaux a
e, relativement faible pour des applications utilisant la formation de faisceaux comme le
Polyéthyléne (£,=2,33, tand ~ 4.10~%), le Polypropyléne (g,=2,43), le Rexolite (,=2,54)
ou le Polystyréne (£,=2,53, tand < 10~3). De méme, pour des applications oil la puissance
transmise entre la source et la lentille est importante, des matériaux a &, plus élevé sont
utilisés tels que le Quartz (£,=3,8), le Kapton (¢,=3,87), différentes céramiques (&,=6,6)
ou le Silicium (g,=11,7).

Le probléme majeur est que les lentilles diélectriques décrites plus haut ne permettent
pas d’atteindre les objectifs que 'on se fixe en termes de champ de vision ou de balayage
nécessaire puisque ce type de lentille ne posséde qu’un seul foyer et présente des aberrations
dés que la source n’est plus située au point focal [43]. Les lentilles sphériques permettent le
respect de conditions supplémentaires et ainsi une diminution des aberrations mais globale-
ment elles présentent les mémes défauts que la lentille simple. Pour répondre a ce probléme
des lentilles de forme arbitraire ont été étudiées. L’avantage principal est 'ajout d’une la-
melle permettant le plaquage des sources. Ainsi, il est possible d’optimiser la lentille en
adaptant sa forme, pour la corréler avec I'illumination de la source primaire et ainsi res-
pecter un certain gabarit de diagramme de rayonnement [44][45] (fig. 1.22). Ces lentilles
en bande V nous permettent de couvrir une zone de balayage de +25° par commutation
de faisceaux. L’excitation choisie pour alimenter ce type de lentille peut étre un réseau de
patchs, un réseau de fentes ou des ouvertures rayonnantes, ce qui facilite le balayage en
deux dimensions. Pour exemple, I’Université du Michigan a developpé des lentilles & 24 et
77 GHz aux performances sans comparaison puisqu’elles permettent d’effectuer un balayage
de £90° avec un niveau de lobes secondaires inférieur & 15 dB [46]. Cette lentille en Teflon
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FIGURE 1.22 — Principe et photographie d’une lentille de forme arbitraire[44]

de 50 mm diamétre est éclairée par des antennes de type "Tapered Slot Antenna" (TSA)
imprimées sur un substrat de Duroid de 127 um et réparties le long d’un demi-cercle situé
a 13 mm de la surface de la lentille (fig. 1.23). Cette technique permet aussi de faire du
\\ \
|

WA

-10

V

"

’I . | J:'Iil{

I
iy

Kl

Angle (deg]

FIGURE 1.23 — Lentille sphérique alimenté par des TSA[46]

multifréquence comme décrit en [47]. Cependant, bien que les performances de ce systéme
antennaire sont impressionnantes, les contraintes de dimensions de I’ensemble du systéme
auxquelles il faudrait ajouter celles des cartes électroniques sont trop importantes. De plus,
il faut également prendre en compte la commutation entre 1’ensemble des sources qui néces-
site 'ajout de commutateurs dans la structure ce que I’on souhaite particuliérement éviter
puisque cela augmenterait le cott de fabrication et ajouterait des pertes non négligeables.

La lentille biconvexe permet de réduire les lobes secondaires contrairement a la lentille
plano convexe dont la face plane réfléchit une partie de ’onde [48]. Mais le principal avantage
de cette antenne est la possibilité de dépointer la faisceau par déplacement de la source,
Pantenne respectant les conditions de stigmatisme rigoureux et les conditions d’Abbe (voir
Annexe 1). Néanmoins, le déplacement de la source est limité par la distance focale. Les
lentilles plano convexes et biconvexes sont limitées en compacité & cause de la distance
focale. En effet, plus cette distance est petite, plus la concavité de la lentille est grande
(Pépaisseur centrale) et plus le poids est important. Dans ce cadre, il est possible d’avoir
recours aux lentilles zonées. Elles sont obtenues par combinaison de deux ou plusieurs
diélectriques répartis alternativement de maniére concentrique ou encore par découpage
de zones dans I’épaisseur de la lentille. La conception des lentilles zonées est basée sur le
principe de la correction de phase dans la direction souhaitée. Contrairement aux lentilles
classiques qui focalisent ’énergie grace a la réfraction des ondes au travers d’un diélectrique,
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(a) lentille planaire (b) lentille a inversion de phase (c) lentille quart d'onde

FIGURE 1.24 — Lentilles zonées

les lentilles zonées exploitent les phénoménes d’interférences et de diffraction apparaissant
lorsque les ondes traversent une interface de deux diélectriques différents (figure 1.24 (a)) ou
une structure a plusieurs échelons (figure 1.24 (b,c)). C’est en 1821, qu’Augustin Fresnel,
ingénieur & la commission des phares, a proposé de remplacer les réflecteurs métalliques
par des lentilles & échelon. Ces lentilles, dites de Fresnel, constituées d’'un disque central
convexe (bombé vers l’extérieur) entouré d’une série d’anneaux concentriques jouant le role
de prismes, focalisent les rayons d’une source lumineuse sur un seul plan. En effet, a la
sortie de la lentille, les rayons lumineux réfractés par les anneaux concentriques se trouvent
paralléles les uns aux autres et se propagent le long d’une direction unique. Ce procédé
permet donc d’éclairer uniquement ’horizon en évitant la diffusion des rayons dans tout
Iespace, et d’augmenter jusqu’a 4,5 millions de fois l'intensité du faisceau lumineux. Il
s’avére si performant qu’il équipa progressivement tous les phares du monde et se trouve
encore aujourd’hui a l'origine des nombreux faisceaux lumineux qui balaient notre ciel. Ce
type de lentille a par la suite été développé pour concevoir des antennes a grands gains dans
le domaine millimétrique. Le rayon des anneaux concentriques est alors calculé de maniére a
ce que la différence de marche des ondes corresponde & une différence de phase permettant
une interférence constructive des ondes se recombinant au point focal. En s’appuyant sur
le tracé des rayons, le rayon des réseaux zonés est calculé avec la formule de Fresnel :

Th = \/an%Jr(%)Q (1.18)

ieme

ol 7, est le rayon extérieur de la n zone, f représente la focale, A la longueur d’onde
dans l'air et P lordre de correction de Fresnel. Comparées aux lentilles classiques, les
lentilles plates & zones ont les avantages suivants : poids léger, faible épaisseur, simplicité
de fabrication, faibles pertes diélectriques et faible cott [49][50][51][52]. Cependant, & cause
des marches de la lentille, I'erreur de phase est accrue ce qui entraine une diminution
du rendement et une hausse du niveau des lobes secondaires. Contrairement aux lentilles
classiques, elles sont dépendantes de la fréquence comme l'illustre la formule 1.18. Ces
lentilles plates & zones sont néanmoins trés utilisées dans le domaine millimétrique car elles
offrent un bon compromis entre le cott, la taille et la directivité.

Afin de pallier les problémes de compacité sans dégrader les performances en balayage,
le Pr. W. Menzel de I'université de Ulm a développé une solution innovante qui consiste a
monter une structure repliée, formée d’une surface rainurée, d’une grille polarisante et d’une
lentille plano convexe imbriquée dans cette architecture [53]. Dans ce systéme a 20 GHz,
les rayons émis par la source primaire sont tout d’abord réfléchis par la grille polarisante
(champ E paralléle aux lames de la grille), puis une rotation de 90° du champ électrique
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s’effectue lors de la réflexion sur la surface rainurée. En effet, comme représenté en fig.

1.25 (a), un champ électrique incident E;, sur une surface rainurée peut se décomposer

en deux composantes £, et E,. La surface rainurée ne laisse passer que la composante

perpendiculaire & la rainure et réfléchit la composante paralléle (b). Enfin, la composante

perpendiculaire & la rainure est réfléchie par le fond de la surface rainurée, ce qui fait qu’elle
A

a parcouru 3 de plus que la composante paralléle. I1 s’ensuit un champ électrique réfléchit

E,y: déphasé de 90° (c). Ainsi, lorsque le champ atteint de nouveau la grille, le champ E

F1GURE 1.25 — Principe du déphasage par grille polarisante

est perpendiculaire & celle-ci et la traverse. Cette méthode permet de réduire de moitié la
distance focale donc de gagner en compacité.

Enfin, une derniére solution en lentille diélectrique est la lentille & gradient d’indice. La
plus connue est la lentille de Luneberg apparue vers la fin de la seconde guerre mondiale.
Il s’agit d’une lentille sphérique constituée d’un milieu inhomogéne dans lequel 'indice de
réfraction suit une loi telle qu’il décroit de n=1,41 au centre de la lentille & n=1 & sa
périphérie, de fagon a réaliser 'adaptation d’impédance avec le milieu extérieur [54]. La loi
décrite par la variation d’indice est définie par I’éq. 1.19 :

T1

n=4/2— ()2 (1.19)

r
r1 est le rayon extérieur de la lentille et r le rayon associé au point considéré. Le principal
avantage de cette lentille est sa forme sphérique qui permet une focalisation parfaite quelle
que soit I'angle d’incidence ce qui facilite le balayage. En effet, il est possible d’obtenir des

lentille de Lunsherg.
e

FIGURE 1.26 — Lentille de Luneberg

dépointages de faisceau de 'ordre de + 70" avec une efficacité de 45 a 65%. Néanmoins, sa
conception et sa fabrication sont complexes [55] ce qui est un paramétre non négligeable
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pour les partenaires industriels. Une forme simplifiée de lentille a gradient d’indice est la
lentille de Eaton-Lippman [56] ou la lentille de Maxwell dite "Fish Eye" du fait de sa
ressemblance avec l'oeil d’un poisson [54][57]. La différence avec la lentille précédente se
situe dans le choix de la loi de variation d’indice.

1.2.2.2 Les lentilles métalliques

Les lentilles & diélectrique artificiel sont le modéle le plus simple d’antennes métalliques.
Elles sont constituées d’empilement de plaques métalliques formant un diélectrique artificiel
dont lindice de réfraction équivalent est inférieur a 1 [58][59](fig. 1.27). La vitesse de phase
des ondes dans ce milieu est supérieure a leur vitesse dans 'air. Les performances de ce

FIGURE 1.27 — Lentille a diélectrique artificiel[60]

type de lentille sont similaires aux lentilles classiques. Il est possible de réaliser un balayage
important de 'ordre de £+ 45°. A la fréquence a laquelle nous désirons travailler, 77 GHz, le
principal inconvénient réside dans les multiréflexions, les diffractions dues aux arétes vives et
le couplage entre les sources primaires et la lentille qui engendrent des remontées indésirables
de lobes latéraux. De plus la précision de réalisation implique des cofits importants et une
complexification qui ne permet aucun montage en série. De méme, la lentille artificielle
de Luneberg est une solution efficace réalisée & 77 GHz pour la premiére fois en 2002,
bien qu’elle soit connue depuis 1960 [61]. La variation d’indice se fait par 'intermédiaire
des plots métalliques qui ont des hauteurs différentes et qui permettent de contraindre le
champ pour obtenir la variation d’indice de maniére artificielle (fig. 1.28). La répartition
des plots entre les plaques permet d’obtenir des faisceaux identiques, indépendamment de
langle d’alimentation. Elle présente I'avantage, de réaliser un balayage de faisceau(£10°)
sans effet d’aberration, et posséde une de ses dimensions fortement réduite par rapport a la
lentille de Liineburg classique. Cependant, il est nécessaire d’ajouter un systéme focalisant
dans le plan d’élévation puisque la lentille artificielle ne focalise pas dans ce dernier et cela
ajoute des problémes d’encombrement.

Contrairement aux autres lentilles, les lentilles de Rotman ne sont pas placées devant une
antenne de faible directivité [63]. Elles sont directement intégrées dans le circuit d’excitation.
Leur roéle n’est pas d’augmenter la directivité de I’antenne mais de réaliser un balayage sur
une plage angulaire donnée. A chaque entrée correspond un faisceau dans une direction
donnée dont la directivité dépend du nombre d’antennes connectées en sortie de la lentille
(fig. 1.29). Le balayage est alors réalisé par commutation des différentes voies d’entrées et
il est donc nécessaire d’avoir autant d’entrées que de faisceaux désirés. Une lentille de ce
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FIGURE 1.28 — Lentille artificielle de FIGURE 1.29 — Lentille de
Luneberg[61] Rotman[62]

type a été utilisée pour la réalisation d’un prototype de radar a 35 GHz [64] et pour des
applications radar & 77 GHz [65]. Les accés sont en technologie guide d’onde rectangulaire.
Ce systéme permet de bonnes performances de balayage sur 4+ 20°, mais une telle réalisation
a 76 GHz nécessiterait un usinage trés précis.

Enfin, il faut citer les lentilles formées d’anneaux métalliques dont les rayons sont calculés
d’apreés les lois classiques de I'optique géométrique afin d’obtenir une construction en phase
des ondes diffractées a travers les faces transparentes de 'antenne (fig. 1.30). Le principe
est le méme que pour les lentilles de Fresnel classiques et répondent a I’éq. 1.18 [51]. Ceci

FIGURE 1.30 — Lentille de Fresnel & FIGURE 1.31 — Lentille de Fresnel & anneaux
anneaux métalliques[51] métalliques situés dans différents plans[66]

permet d’obtenir une lentille planaire, compacte, ayant une trés haute directivité et un
trés faible rendement puisque la moitié de la surface effective de I'antenne est opaque.
Cependant, cette lentille est limitée en terme de balayage puisque les anneaux sont modélisés
pour une seule position de la source primaire. Pour améliorer les propriétés de balayage,
il suffit de positionner les anneaux métalliques dans différents plans afin de suivre une
équation parabolique, circulaire ou optimisée (fig. 1.31). Le positionnement des anneaux
dans différents plans permet d’ajouter une variable supplémentaire d’optimisation pour
améliorer le balayage. Néanmoins, nous restons limités en termes de rendement et en termes
d’efficacité de balayage (£ 15°). Enfin, Une solution innovante a été développée a 'TRCTR
en Hollande [67], composée d’un bloc de semi-conducteur (SiGeAs) et d’un laser pulsé,
mais le colit et I'imaturité de la technologie ne les rendent pas envisageables pour notre
application.
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1.2.3 Les antennes réflecteurs

Les antennes & réflecteurs sont des antennes & projecteurs d’ondes assimilables a des
ouvertures rayonnantes de grandes dimensions par rapport a la longueur d’onde [41]. Leur
role est de transformer une onde sphérique en onde plane : la source est placée au point
focal du systéme & réflecteurs. Le rayonnement obtenu forme un faisceau trés directif qui
s’accompagne de faibles lobes secondaires. Nous aborderons dans cette section les trois
grandes familles d’antennes & réflecteurs qui sont :

— les antennes a simple réflecteur,

— les antennes a double réflecteur,

— les réflecteurs zonés,

1.2.3.1 Les antennes a simple réflecteur

Le systéme rayonnant le plus simple et le plus répandu est constitué d’un seul réflecteur
éclairé par une antenne source primaire [68]. Sa surface réfléchissante est de forme para-
bolique ou circulaire & symétrie de révolution. Ceci nous raméne au principe des lentilles
plano convexes puisqu’un réflecteur parabolique respectera la condition de stigmatisme et
un réflecteur circulaire respectera la condition d’aplanétisme d’Abbe. Nous déduisons qu’'un
réflecteur simple ne pourra pas respecter les deux conditions simultanément contrairement
aux lentilles plano convexes. Différentes antennes peuvent constituer la source primaire,

N\

y

FIGURE 1.32 — Antennes & réflecteur simple centré et en ’offset’

mais dans la grande majorité des cas, les antennes cornets sont choisies. En effet, pour ne
pas dégrader efficacité de rayonnement, le positionnement et I’angle d’éclairement de la
source sont des paramétres essentiels car ils influent sur I'efficacité de cone et les pertes par
débordement comme énoncé dans la section sur les lentilles. Le principal avantage des para-
boles est le gain trés élevé (généralement supérieur a 30 dBi et pouvant aisément atteindre
40 a 50 dBi) calculé selon la méthode de 'ouverture équivalente et permettant ainsi des
communications longue portée. De plus, des faisceaux trés fins sont obtenus (angle d’ouver-
ture & -3 dB inférieur & 17). Un bon découplage de polarisation et une large bande passante
sont également possibles avec ce type d’antenne. Le réflecteur parabolique est une solution
trés efficace notamment pour les applications en bande millimétrique et submillimétrique
ot les pertes diélectriques deviennent trés importantes et détériorent les performances des
réseaux d’antennes imprimées. Cependant, une antenne réflecteur classique ne permet pas
de réaliser de dépointage de faisceau car le profil complexe est congu pour un positionne-
ment donnée de la source primaire. Néanmoins, certains modéles optimisent le réflecteur
pour permettre & la source de dépointer mécaniquement ou électroniquement sans perdre
d’éfficacité [69][70][71]. Le traitement et la réalisation de la surface parabolique constituent
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des étapes délicates dans le processus de réalisation, ce qui engendre un prix de fabrication
élevé et des pertes dues au masquage par la source primaire. Enfin, les structures offset
éliminent le blocage de la source primaire mais le probléme de fixation de cette derniére
n’est pas résolue [72][73].

1.2.3.2 Les antennes a double réflecteur

Les antennes employant deux réflecteurs ont ’avantage de réduire la dimension axiale
de la structure pour une méme distance focale et offrent plusieurs variables ce qui permet
d’optimiser simultanément différents types d’aberrations. Une antenne est dite Cassegrain

Grégorien Cassegrain

FIGURE 1.33 — Antenne a double réflecteur Grégorien et Cassegrain

lorsque le sous-réflecteur est hyperbolique et Grégorienne lorsque le sous-réflecteur est el-
liptique (fig. 1.33). Le sous réflecteur peut aussi étre matérialisé par un réseau réflecteur ou
une grille polarisante comme dans le cas de la lentille repliée de la section précédente [74].
Tout comme pour une antenne a rélecteur simple, il est possible de réaliser un décalage de
la source pour optimiser les dimensions de 'antenne et réduire les pertes par masquage.
Enfin, il est possible d’obtenir un balayage par déplacement mécanique du sous réflecteur
en bande Ku et Ka [75] ou par commutation de faisceaux [76].

1.2.3.3 Les réflecteurs zonés

Tout comme les lentilles & zones, le réflecteur peut comporter des zones pour réduire le
volume, le poids et surtout la complexité de fabrication. Les zones sont définies par 1’équa-
tion de Fresnel vue en section précédente [77][78]. Il est constitué d’anneaux métalliques
concentriques gravés sur un substrat métallisé en face arriére dont ’épaisseur d est calculée
par la relation 1.20.

d— A
e
La fig. 1.34 représente un réflecteur a deux zones qui est la configuration la plus simple et
un réflecteur & quatre zones. Le réflecteur a zones présente certains avantages : simplicité de
fabrication, faible épaisseur, faible poids et cotit réduit. Du fait de la correction de la phase
en zone, la phase de réflexion est donc moins précise que celle du réflecteur parabolique ce
qui diminue les performances par rapport aux réflecteurs classiques. Ils sont moins efficaces,

(1.20)

possédent des lobes secondaires plus élevés et des pertes plus importantes liées & la présence
du substrat diélectrique. Cependant, les performances s’améliorent en augmentant le nombre
de zones de correction.
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FIGURE 1.34 — Réflecteur de Fresnel 4 2 et 4 zones

1.2.4 Les réseaux d’antennes

Les réseaux d’antennes sont caractérisées par un ensemble d’antennes, généralement
semblables et a faible gain, alimenté de maniére a ce que la mise en réseau somme les
contributions des différentes antennes en controlant les amplitudes et phases avec lesquelles
on les alimente dans le but de réaliser des antennes & grande directivité. Il existe trois
grandes familles dont nous allons décrire le fonctionnement.

1.2.4.1 Les réseaux phasés alimentés par lignes

Les antennes patchs sont des antennes imprimées dont nous parlerons plus longuement
au chapitre 2. Généralement, un substrat diélectrique est intercalé entre un dépot métal-
lique de dimensions prédéfinies et un plan de masse ce qui lui confére un faible gain. La
mise en réseau de plusieurs antennes patchs est donc intéressante pour obtenir une grande
directivité. Néanmoins, les différents signaux doivent suivre une loi d’amplitude et de phase
particuliére pour que la somme des contributions ait lieu [79]. Le cas le plus simple est
un réseau linéaire de patch ol une source alimente les patchs par ligne microruban. Les
lois de phase et d’amplitude sont réalisées par des diviseurs de puissance imprimés (fig.
1.35) ou par optimisation de la forme de I'antenne (fig. 1.36). Par exemple, un réseau d’an-

FiGURE 1.35 — Réseau linéaire de FIGURE 1.36 — Réseau linéaire de patchs in-
patchs avec diviseur de puissance[80] clinés de 45°[81]

tennes orientées a 45°, dont la forme du patch est calculée pour optimiser le diagramme
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de rayonnement, a été concu et un gain de 22 dBi a été obtenu a 77 GHz [81]. Ces types
d’architectures nécessitent des circuits d’alimentation assez complexes et introduisent des
pertes qui limitent ’ajout des éléments rayonnants, et par suite le gain de la structure. Afin
de réaliser un balayage, il est possible d’ajouter des déphaseurs avant chaque patch afin de
réaliser de la reconfigurabilité. Une autre méthode consiste a mettre en paralléle des réseaux

Création
d'un
faisceau

o-De | (20| (830 o

Emetteur / récepteur

FI1GURE 1.37 — Principe du réseau li- FI1GURE 1.38 — Réseaux de patchs & commu-
néaire de patchs a déphaseurs tations de faisceau développé par MTS

d’antennes rayonnant dans des directions différentes et de réaliser le balayage en commutant
les réseaux. [82] utilise un réseau de patchs a base de polarisation circulaire. L’excitation,
relativement complexe, d’un module multi-couche a base d’anneaux hybrides s’appuie sur
la technologie LTCC. Le réseau de 8 x 8 patchs fonctionne a la fréquence de 30 GHz et
permet 'obtention d’une couverture angulaire de & 55° pour un gain d’environ 22 dBi dans
I’axe. Mais la technologie utilisée, pour la réalisation du prototype LTCC, est une techno-
logie en phase de maturation et donc relativement chére dans le cadre d’une production en
série. Notons que les réseaux phasés sont des antennes en transmission contrairement aux
antennes réflecteurs et plus précisement aux réseaux réflecteurs. En effet, dans ce systéme,
une source primaire émet une onde sphérique incidente vers un réseau d’antennes lequel
réémet une onde plane par transmission. Les antennes utilisées étaient & la base des guides
d’ondes ou des fentes de dimensions variable, qui permettent de réaliser des retards pour
obtenir une onde plane [80]. La technologie microruban a permis de réduire les dimensions
axiales de ce genre d’antenne par l'utilisation de patchs diélectriques sans plan de masse
[83]. En effet, il est aussi possible de jouer sur la permitivité e, ou la perméabilité p, du
matériau pour faire varier la phase par ’ajout des ferrites ou de matériaux ferroélectriques
[84][85][86]. Pour exemple, le réseau phasé utilisant des déphaseurs de type Reggia-Spencer
consiste en une tige ferromagnetique positionnée au centre d’un guide autour duquel un so-
lénoide est enroulé [87]. En changeant le courant a travers le solénoide, le champ magnétique
est modifié ainsi que la perméabilité de la tige ferromagnetique et donc la phase de ’onde
circulant dans le guide. On peut citer aussi les antennes réseaux a EBG (electromagnetic
band gap), qui permettent de supprimer les ondes de surface et donc d’augmenter le gain,
dont un modéle en bande X et Ku a été dévellopé en [88]. De plus, un balayage de faisceau
est possible par application d’un courant aux bornes de la cellule EBG. Néanmoins, ces
systémes sont complexes & concevoir, plus couteux qu’un systéme & patchs classiques et ne
sont pas encore applicable a notre fréquence de travail.
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1.2.4.2 Les réseaux de fentes alimentées par guide

Ces antennes sont basées sur le méme prinicipe que les antennes précédentes mais les
patchs ont été remplacés par des fentes alimentées par un guide d’onde. Les principales
études ont été menées a I'Institut Technologique de Tokyo [89][90] et I'Institut Technolo-
gique de Nagoya [81] et les solutions étudiées ont permis 'obtention de gains supérieur a
30 dBi avec une réjection des lobes secondaires inférieure a -25 dB (fig. 1.39). L’Institut
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FIGURE 1.39 — Réseau d’antennes a fentes alimentées par guide[90][81]

Technologique de Tokyo a aussi travaillé sur un réseau de fentes, alimenté par guide RLSA
(Radial Line Slot Antenna) fonctionnant a la fréquence de 60 GHz [91]. Les antennes RLSA
sont des antennes faciles & réaliser car elles sont composées de deux plaques métalliques, sé-
parées par un gap d’air ou par un diélectrique a faible permittivité tel que la mousse. Cette
solution a permis d’atteindre un gain de 33 dBi, pour une réjection des lobes secondaires
inférieure & 10 dB.

1.2.5 Les réseaux réflecteurs

Les réseaux réflecteurs ou reflectarrays [92] ont été congus pour la premiére fois durant
la seconde guerre mondiale. Ils sont composés de plusieurs éléments que nous appellerons
antennes élémentaires (ou encore cellules élémentaires) arrangées sur une surface plane
illuminée par une source primaire. Ces éléments vont alors re-rayonner 1’énergie incidente
dans l’espace libre. Les champs ainsi re-rayonnés ne peuvent pas étre en phase si tous les
éléments et leurs terminaisons sont identiques du fait de la différence de marche entre la
source et les éléments Sy, 59, S3...5,. La phase de chaque élément est alors ajustée pour
compenser le retard de phase généré par la différence des distances. Le champ réfléchi par le
réflecteur est alors en phase et concentré dans la direction souhaitée. Le réseau d’antennes
congu d’aprés ce concept est appelé réseau réflecteur ou reflectarray.

1.2.5.1 Les réseaux réflecteurs passifs

Les antennes élémentaires utilisées peuvent étre des cornets, des dipdles, des guides
d’ondes coupés ou des patchs rayonnants. La recherche de nouvelles antennes élémentaires
est alors nécessaire, car lorsque plusieurs éléments sont placés sur un réflecteur pour en
augmenter 'efficacité, le reflectarray devient grand et lourd. Avec le développement de la
technologie imprimée, les réseaux réflecteurs ont connu un second souffle dans les années 90
[93]. Ils consistent & associer une source primaire avec des antennes élémentaires imprimées
sur un substrat de trés faible épaisseur. Chaque élément est congu de sorte que la phase
réfléchie, compense les différentes distances entre la source et les éléments. En raison de la
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capacité de I'ajustement de la phase de réflexion, le réflecteur peut donc étre conformé ou
plan. Nous détaillerons plus longuement le réle du patch dans le chapitre 2, néanmoins, il

FIGURE 1.40 — Exemples de patchs[94] FIGURE 1.41 — Réseau réflecteur de Fresnel[9]

est important d’indiquer que la valeur de la phase réfléchie par un patch est fixée par ses
dimensions (fig. 1.40) et les propriétés physiques des matériaux qui le constituent, et ne
peut étre modifiée par des méthodes passives (hormis par modification de fréquence) ce qui
empéche toute reconfigurabilité. Cependant, il est possible de réaliser des distributions de
phase permettant d’obtenir des diagrammes de rayonnement de forme arbitraire [95][96][97].
De plus, nous avons discuté dans la section sur les lentilles de 'importance du placement de
la source primaire a la distance focale pour optimiser I’éfficacité de rayonnement. Cependant,
ceci engendre des problémes de compacité. Pour pallier cet inconvénient, les deux principales
solutions sont le dépointage de la source primaire ou I'utilisation d’un second réflecteur. Pour
le premier cas, la méthode est similaire a celle utilisée pour les antennes réflecteurs sauf
qu’ici la distribution de phase sur le réflecteur est différente de celle pour une source centrée
ce qui a pour avantage de réduire le masquage. Dans le cas du double réflecteur, la solution
classique consiste & utiliser un réflecteur de type cassegrain ou plan comme sous-réflecteur,
ce qui permet de nouveau de gagner en compacité voire méme d’éliminer le phénoméne de
masquage si la source et le sous réflecteur sont en "offset". Une autre solution a double
réflecteur a été proposée par le professeur Menzel inspirée par la lentille replié décrite au
paragraphe 1.2.2 [98]. Enfin, il convient de parler des reflectarrays multicouches & deux [99]
et trois couches [100](fig. 1.43). Ils sont fabriqués de maniére & obternir des patchs plus larges
sur la derniére couche que sur la premiére. Les patchs des couches inférieures n’ayant pas les
mémes dimensions que ceux de la premiére, ils travaillent a des fréquences différentes mais
trés proches d’ott un élargissement de la bande de fonctionnement (fig. 1.42). La polarisation
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croisée du systéme est également améliorée puisque le nombre de patchs augmente et les
patchs sont dimensionnés pour fonctionner avec une seule polarisation.
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1.2.5.2 Les réseaux réflecteurs actifs

Les réseaux réflecteurs actifs ont été réalisés pour répondre aux problémes de balayage
nécessaire pour toute application radar. Dans la majorité des cas, une diode PIN ou un
MEMS monté sur le patch agit comme déphaseur commandé en tension [101]. Le nombre de

FIGURE 1.44 — Réflecteur de Fresnel a 2 et 4 zones

patch étant souvent grand, surtout pour des applications de détection en bande W(de ’ordre
de plusieurs milliers), le cott élevé et la complexité d’un tel systéme sont les prinicipaux
inconvénents de ce genre d’antennes. D’autres méthodes sont possibles et seront briévement
abordées dans le chapitre 2 concernant les patchs [102][103][104].

1.2.6 Conclusion du chapitre

Ce chapitre nous a permis de nous familiariser avec les systémes radars temporels et
fréquentiels. Le systéme détection & réaliser sera installé en grand nombre sur des pistes
d’aéroport ou en série sur des hélicoptéres de secourisme (ou militaire). Afin de diminuer
les cofits et la complexité de réalisation, le choix du radar FMCW nous semble évident et
des partenariats avec I’Electronic Navigation Research Institute de Tokyo ou 'université de
Ulm en Allemagne ont été réalisés et seront détaillés en chapitre 4 et 5 respectivement. En
ce qui concerne les antennes nécessaires au bon fonctionnement du systéme radar, le choix
s’oriente vers les antennes focalisantes afin de répondre aux spécifications de diagramme de
rayonnement et de résolution. Pour ce faire, nous avons vu que les solutions sont nombreuses
dans la bande millimétrique, mais il est & noter que pour des contraintes de coiit, aucune
solution active n’est permise. De plus, & 77 GHz les LWAs, les antennes a réflecteurs et
les lentilles demandent un usinage précis qui ne peut étre réalisé dans notre laboratoire
et augmentent les cofits de réalisation donc ces antennes n’ont pas été retenues. Enfin, les
réseaux d’antennes étant peu efficaces a notre fréquence de travail, le réseau réflecteur est
le choix le plus pertinent pour notre systéme, car les outils nécessaires a sa réalisation sont
disponibles dans notre laboratoire qui de plus a une expertise reconnue dans ce domaine.



Chapitre 2

Les cellules élémentaires

Le chapitre précédent a conclu sur 'intérét des antennes a réflecteurs, et plus précisement
les reflectarrays, pour la détection radar. Ce chapitre est consacré aux cellules élémentaires
présentes sur la surface du réflecteur. Nous analyserons leur réle au sein du réflecteur et
la théorie concernant la phase réfléchie. Nous identifierons les différents patchs existant
dans la littérature, puis les différentes méthodes de simulation seront présentées. Enfin,
nous détaillerons les choix et modes de fonctionnement des cellules élaborées pour nos
applications.

2.1 Introduction

2.1.1 Théorie

Les antennes a réseaux réflecteurs sont caractérisées par (fig. 2.1) :

— une source primaire définie par son diagramme de rayonnement,

— une distance focale a laquelle le réflecteur est placé,

— les dimensions de ce réflecteur,

— les angles d’illuminations et de réflexion (en cas d’offset et de dépointage).

— eﬂz Front d'onde plane réfléchie

—

Front d'onde sphérigue incidente

FIGURE 2.1 — Représentation du trajet optique

Ces différents paramétres vont nous permettre de définir une loi de phase afin de compenser
les retards de phase dus au profil géométrique plan. En effet, ’équation introduite par Pozar
en 1997 [105] , permet de calculer le retard de phase & compenser en tout point de la surface
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du reflecteur.
ko(Ri; — Ti;70) — ¢ij = 20N (2.1)

ko est le nombre d’onde,

— R;; est la distance entre le patch (i,j) et la source primaire,

— r;; est la distance entre le patch (i,j) et le centre du réflecteur,

— 1);; est la phase & compenser.
Afin de compenser ces retards de phases, les réseaux réflecteurs sont composés de plusieurs
centaines, voire milliers de cellules déphaseuses disposées périodiquement sur la surface du
réflecteur. Chacune de ces cellules déphaseuses dont la taille est constante, comprend en
son centre, un patch de forme et de taille variables afin d’obtenir la phase désirée.

2.1.2 Etude physique du patch

La cellule élémentaire est la base du reflectarray. Le modéle élémentaire est une cellule
carrée ou un substrat diélectrique est compris entre une métalisation servant de plan de
masse et un dépdt de métal de forme prédéfinie appelé "patch" comme représenté en fig.
2.2. Lorsque cette cellule est illuminée par un champ électromagnétique incident, un champ

Patch

Plan de
masse

L Substrat

FIGURE 2.2 — Vue d’une celule élémentaire

électromagnétique est réfléchi avec un retard de phase da [106] :

— aux réflexions de la métallisation du plan de masse et du patch,

— au substrat diélectrique.
En effet, lorsqu’un champ EM incident illumine un plan métallique, des courants appa-
raissent & la surface du métal. Le champ électrique réfléchi peut-étre défini par I’équation

Ei(x,y) + Er(z,y) = Z:J(x,y) (2.2)

7 représentant les courants et Z; 'impédance de surface de la métallisation [94]. Le champ
non réfléchi traverse alors le substrat diélectrique et de nouvelles réflexions ont lieu & I'in-
terface air-substrat et s’expriment par les conditions aux limites. Enfin, le plan de masse
se charge de réfléchir le champ électromagnétique restant. La totalité de ces réflexions dé-
finissent la phase de la cellule élémentaire. On dispose donc de trois degrés de liberté pour
controdler la phase d’un patch :

— la forme,

— le choix du substrat,

— D’épaisseur de substrat.
Le courant sur la surface du patch dépend de ses dimensions et de sa forme, ainsi le controle
du trajet électrique parcouru par ces courants définit la phase. Enfin, le patch peut étre
représenté par un modéle électrique équivalent RLC [107][108] ou :
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— la distribution uniforme du courant sur la section du conducteur est I’équivalent de
la résistance R présente dans le circuit,

— la capacité est placée entre deux électrodes séparées par un isolant : le plan de masse,
le patch et le substrat,

— linductance d’alimentation L représente 1’énergie emmagasinée dans le champ ma-
gnétique concernant les modes supérieurs.
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FIGURE 2.3 — Modéles RLC équivalents

2.1.3 Choix du substrat

Le choix du substrat est un parameétre stratégique dans la conception du reflectar-
ray. La qualité du diagramme de rayonnement et le colit de fabrication de l'antenne en
dépendent. Dans le cas d’une cellule élémentaire monocouche, la hauteur et le choix du
substrat régissent les propriétés physiques de 'onde réfléchie et donc la compensation de
phase. Alexopoulos décrit le comportement de la puissance rayonnée et de la puissance
des ondes de surface pour des substrats diélectriques [109]. En effet, une cellule élémen-
taire pouvant étre modélisée par deux fentes orientées perpendiculairement & l’excitation
du champ électrique FE, la puissance des ondes de surface et la puissance rayonnée peuvent
étre définies par 1'éq. 2.3 et 2.4.

Er e — 1
P@urface = 5( Er — 1) - T (23)
3 1
er +
Pradiation = 2 - Psurface (24)

Les résultats concluent sur I'intérét d’utiliser des substrats a permittivité diélectrique faible
afin d’avoir un maximum de rayonnement. L’épaisseur du substrat quand a elle joue sur
I’excursion de phase. Des pertes importantes apparaissent a la fréquence de résonnance pour
des substrats trop fins. En effet, lorsque le patch est en résonnance, des champs électriques
élevés apparaissent dans le substrat ainsi que des courants de surface de fortes valeurs
[110]. De plus, lévolution de la phase en fonction de la fréquence conduit a une pente
élevée affectant la compensation de phase. En revanche, un substrat trop épais augmente le
cotit de fabrication et réduit I’excursion de phase, alors que I’évolution de phase en fonction
de la fréquence est plus douce et les pertes sont négligeables. Un exemple est montré en fig.
2.4 sur une cellule élémentaire sans patch avec un substrat en Duroid pour des épaisseurs
de 0.127, 0,254 et 0,518 mm. Il convient donc de trouver un compromis pour satisfaire le
cahier des charges. Enfin, le choix des dimensions de la cellule élémentaire est important
dans notre conception, ainsi les cotés ne doivent pas excéder A\ afin de minimiser les lobes
de réseau. La cellule élémentaire étant un carré, nous pouvons donc appliquer I’équation du
facteur de réseau 1D

sin( nkdsQin(O) )

e
sin( kd 51211(9) )

F(0) (2.5)
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FIGURE 2.4 — Evolution de la phase et de 'amplitude réfléchie par une cellule élémentaire
sans patch pour différentes épaisseurs d’un substrat (f=77 GHz) (Duroid)

défini en fonction de :

— n le nombre de cellules,

— k le nombre d’onde,

— d la distance entre deux cellules,

— 6 I'angle d’élevation de I'antenne.
La fig. 2.5 représente ’évolution du facteur de réseau 1D d’un réseau de 9 cellules & 77 GHz
pour une distance entre deux cellules évoluant de 0,25 & 1 A. L’augmentation de la distance
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FIGURE 2.5 — Variation du facteur de réseau en fonction de la taille des cellules

entre deux cellules conduit & I’apparition de nombreux lobes secondaires, néanmoins le lobe
principal est beaucoup plus directif. Il est & noter tout de méme que si les cellules sont
trop proches, les effets capacitifs entre cellules augmentent conduisant a 'augmentation des
pertes. De plus, la distance entre cellules induisant la taille des cellules, des cellules trop
proches impliqueraient des cellules plus petites limitant la longueur électrique du courant
sur le patch et donc I'excursion de phase.

2.2 Etat de ’art des cellules élémentaires

Nous abordons dans cette section les différentes techniques de conception de cellules
élémentaires présentes dans la littérature. Nous avons différencié les patchs selon qu’ils
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utilisent ou non des méthodes actives pour synthétiser la phase désirée.

2.2.1 Patch passif

Les cellules élémentaires sont des cellules & simple couche. Le patch est de type carré
ou circulaire, et, par un ajustement judicieux de la taille des c6tés ou du rayon, la phase
est compensée. Les dimensions du patch induisent la fréquence de résonnance de la cellule
élémentaire et permettent donc de contrdler la phase qu’il rayonne dans la polarisation
considérée comme décrit en fig. 2.6. De méme, la compensation de phase peut s’obtenir par
simple rotation du patch. Elle est décrite dans le cas d’une antenne & 1’émission par Obe-
rhart et Lo [111]. Ce principe a été utilisé et validé pour les antennes & réseaux réflecteurs
[112]. La rotation physique d’une antenne d’un angle ¢ permet de fournir un déphasage

Patch
¥y y
X X
Substrat

FIGURE 2.6 — Variation de la phase par rotation du patch

de 2v, ce qui peut étre expliqué par la redistribution du courant sur le patch qui fournit
une avance ou un retard de phase proportionnel & la rotation physique subie par ’antenne.
L’utilisation de ce type de patch est limitée en couverture de phase et surtout en polarisa-
tion car la phase est controlée pour une polarisation prédéfinie. Afin d’obtenir une double
polarisation, un rectangle ou une ellipse sont plus appropriés car les dimensions varient de
fagon indépendante et provoquent un décalage de la fréquence de résonance ce qui entraine
une modification de la phase réfléchie. De plus, ce type de patch a une couverture de phase
supérieure comme nous le verrons en section 2.4.2. Une autre méthode de controle de la
phase réfléchie a été proposée en 1987 et suggére 'ajout de différentes longueurs de stub at-
taché au patch (rectangulaire dans notre cas) [113]. Chaque cellule élémentaire est de taille

FIGURE 2.7 — Cellulle élémentaire a stub

identique et optimisée pour résonner a la fréquence souhaitée. A la résonance, ’énergie inci-
dente est transmise au stub et se réfléchit sur U'extrémité de celui-ci. L’énergie réfléchie est
rayonnée avec un déphasage proportionnel & la longueur du stub. L’ajout d’un stub permet
de réaliser un reflectarray en polarisation linéaire, & double polarisation ou encore en pola-
risation circulaire [114][115]. Néanmoins, cette technique de contrdle de la phase présente
une limitation en fréquence due a la faible bande du trongon de ligne. L’ajout de fente(s)
a, elle aussi, des propriétés intéressantes. Les fentes centrées perturbent le trajet électrique
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du courant sur la surface du patch et obligent ce dernier a étre concentré sur les bords
du patch comme représenté en fig. 2.8. De méme, les fentes débouchantes vont concentrer
le courant surfacique au centre du patch. Les fentes orthogonales & ces courants allongent
significativement leur parcours, affectant du méme coup la fréquence de résonance de la
cellule. Ainsi, pour une taille de patch donnée, la phase réfléchie par la cellule peut étre
ajustée par la taille de la fente orientée orthogonalement & la polarisation considérée. La
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FIGURE 2.8 — Répartition des courants sur le patch

résonance d’un patch étant un facteur important de la conception d’une cellule élémentaire,
des études ont été conduites dans le but d’obtenir plusieurs résonances pour une méme
cellule. Pour ce faire, plusieurs méthodes sont possibles comme :

— l'utilisation de patchs fractals comme !'ile de Koch ou le tapis Sierpinski [116][117],
— plusieurs patchs sur la méme surface [118][119][98],
— l'utilisation de résonateur diélectrique (DRA) [120][121].

Cette technologie présente certains avantages a ces fréquences : faible pertes, large bande,
faibles effets de couplage et forte efficacité de rayonnement. Les multiples résonances induites
dans le DRA sont utilisées pour linéariser sa réponse en phase et il est également possible
d’atteindre des gammes de phase importantes. Nous avons vu au paragraphe 1.1.3 que le
substrat et son épaisseur sont des facteurs déterminants dans la conception de reflectarray.
Différentes approches ont été conduites et permettent d’obtenir des excursions de phase
de l'ordre de 700°. Pour exemple, les reflectarrays a deux couches et trois couches sont
fabriqués de maniére & obtenir des patchs plus larges sur la derniére couche que sur la
premiére [99, 100]. Les patchs des couches inférieures n’ayant pas les mémes dimensions
que ceux de la premiére, ils travaillent & des fréquences différentes mais trés proches d’ou
un élargissement de la bande de fonctionnement. La polarisation croisée du systéme est
également améliorée puisque le nombre de patchs augmente et les patchs sont dimensionnés
pour fonctionner avec une seule polarisation. D’autres techniques permettent de travailler
sur des bandes de fréquences plus espacées. Une alternative consiste a intercaler des patchs
a différentes distances du plan de masse comme défini en [122] et [123] ou & placer des
patchs identiques en surface et & modifier la fréquence de résonance et donc la phase du
patch en intercalant des fentes et des lignes de retards dans les niveaux inférieurs[124]. La
fig. 2.9 illustre un exemple de cellule élémentaire multicouche.
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FIGURE 2.9 — Exemples de cellules élémentaires multi-couches|18]

2.2.2 Patch actif

Les patchs précédents permettent donc de répondre & de nombreuses spécifications mais
leur défaut majeur est la non reconfigurabilité de la phase. En effet, la phase réfléchie
est fixe puisqu’elle est définie par les dimensions de la cellule, ce qui ne permet aucune
reconfigurabilité du reflectarray et donc aucun balayage électronique. Pour répondre a ce
probléme, des éléments actifs de type diode pin ou MEMS peuvent étre ajoutés. Pour ce
faire, différentes approches ont été mises en oeuvre. [125] présente des patchs a fentes avec
un élément central alimenté par des lignes de transmission commandées par des MEMS
(DMTL). En activant ou désactivant les MEMS et donc les lignes de transmission, il mo-
difie la capacitance du patch et donc le trajet électrique (fig. 2.10). [126] et [127] utilisent

FI1GURE 2.10 - Patch de type DMTL

des techniques multicouches avec fente et ligne & retard controlées par diode varactor. En
faisant varier la tension aux bornes de la diode, la capacité de celle-ci varie, ce qui permet
de controéler la phase réfléchie par la cellule. Les auteurs arrivent ainsi & couvrir les 360° de
correction de phase. Il est cependant nécessaire de souligner que ce prototype a été réalisé
pour fonctionner en bande C et non en bande W. Les diodes varactors ne peuvent pas
étre utilisées pour des fréquences supérieures & 15 GHz en raison des pertes devenant trop
importantes. Il faudrait pour cela avoir recours a 1'utilisation de varactors MEMS. D’autres
approches sont orientées sur le co-design du patch et des MEMS [101, 128, 129]. Un place-
ment judicieux des éléments rayonnants permet de modifier la forme du patch par activation
du MEMS et donc de controler la phase réfléchie a une fréquence donnée. Cette technique
permet de nouveau de couvrir une large bande de fréquence avec une excursion de phase de
360°. Le substrat étant un parameétre majeur, de nombreuses études portent aujourd’hui sur
la permittivité, dont des cellules utilisant des nouveaux matériaux et des cristaux liquides
[130, 131, 132, 133]. Les travaux sont encore récents mais cela permettrait de faciliter consi-
dérablement la réalisation des reflectarrays et faciliterait la reconfigurabilité. En effet, en
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FIGURE 2.12 — Patch avec MEMS[129] FIGURE 2.13 — Methode photonique[102]

applicant un courant électrique ponctuellement sur le matériaux, on est capable de modifier
les propriétés du substrat et donc la phase réfléchie. Chahamir a travaillé sur une technique
basée sur la variation de la longueur d’une fente au dessus d’un réseau identique de patchs
en générant un plasma "photo-induit" dans le substrat en silicium [102]. Ces différentes me-
thodes sont une avancée majeure pour les reflectarray, néanmoins leur cotit de fabrication,
le temps de commutation, la fiabilité, la longévité et la consommation élevée de courant
restent les principaux freins a I'usage de ces technologies en ondes millimétriques.

2.3 Les méthodes de simulation

Le paragraphe précédent décrit les différentes cellules élémentaires réalisables pour une
antenne de type reflectarray. Afin de dimensionner idéalement ces cellules et de compenser
les retards de phase le plus précisément possible, il convient de simuler dans un premier
temps les différents patchs. Pour ce faire, plusieurs logiciels commerciaux basés sur des
méthodes fréquentielles ou temporelles peuvent étre utilisés. Les simulations numériques ont
été effectuées avec le logiciel HF'SS (High Frequency Structure Simulator) qui est un logiciel
de simulation électromagnétique tridimensionnel, basé sur la méthode des éléments finis. Il
permet d’obtenir des cartes du champ électromagnétique, le diagramme de rayonnement en
champ proche et lointain et les paramétres S de la structure. Ce logiciel peut simuler des
structures (limitées, infinies ou périodidiques) formées par différents matériaux qui peuvent
étre métalliques ou diélectriques. Pour ce faire, il convient d’utiliser différentes approches
en fonction du cas considéré. Ces derniéres vont étre présentées dans cette section afin de
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comprendre les limites de chaque méthode.

2.3.1 L’approche guide d’onde par la méthode des parois élec-
triques et magnétiques

La méthode la plus simple pour connaitre le coefficient de réflexion d’un patch est de
placer un guide d’onde contre ce dernier afin de I’exciter par un champ électromagnétique.
Dans le but de s’approcher de cette méthode en simulation, le guide d’onde est défini par
un volume d’air enfermé entre deux murs électriques perpendiculaires au champ électrique
et deux murs magnétiques paralléles au champ électrique comme indiqué en fig. 2.14 . Nous

Patch
sur Parois Electriques

substrat perpendiculaire a E
L

A4 N

Plan 4 : ' Champ
de r ! électﬁique

masse S —— i ______________ E

Parois Magnétique
paralléle 4 E

FIGURE 2.14 — Methode des parois électriques et magnétiques

pouvons donc exciter par une polarisation linéaire la cellule et obtenir les paramétres S,
Y, Z et Gamma dans un temps relativement rapide. Pour exemple, les paramétres d’une
cellule élémentaire monocouche de dimensions % * % x0, 254mm comprenant un patch carré
de 1 mm de coté en son centre sont obtenus en 38 s (4 Go de RAM). Cette méthode a
pour autre avantage de simuler la cellule au sein d’un réseau périodique infini composé
de cellules identiques a celle sous test, afin de prendre en compte les effets de couplage
présents au sein du réseau de patchs sur la surface du réseau réflecteur. En effet, plus le
patch métallique est grand et donc se rapproche des bords de la cellule, plus le champ
électrique est fort, ce qui correspond & un phénoméne de couplage entre deux cellules de
plus en plus proches. Néanmoins, cette méthode est limitée car si le patch n’est pas centré,

E FioldC¥_per_s

l

v

J—

E,.

FIGURE 2.15 — Simulation du champ électrique réfléchi par un patch carré centré et non
centré

des couplages apparaissent alors qu’ils n’ont pas lieu d’étre. La fig. 2.15 montre une vue du
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phénomeéne en simulation. Ce couplage s’explique en réalité par un comportement de type
miroir des parois électriques et métalliques comme indiqué pour un réseau 3 x 3 en fig. 2.16.

FIGURE 2.16 — Périodicité de la méthode des parois électriques et magnétiques

Il s’ensuit que pour un patch décalé sur la gauche, son voisin de gauche sur le réseau sera
décalé a droite et inversement pour son voisin de droite. La fig. 2.17 représente 1’évolution
de la phase réfléchie dans le cas d’un carré de 1 mm de coté décalé en x et y. Les résultats
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FIGURE 2.17 — volution de la phase réflechie en fonction d’un décalage par la méthode des
parois électriques et magnétiques

confirment I'impact de ce décalage sur les simulations. En effet, pour le cas critique ou
x et y sont égales & 0,4 mm, erreur est de 'ordre de 40°. De méme, un patch avec un
stub ou une figure dissymétrique ne peut étre simulé convenablement par cette méthode.
Enfin, la présence de parois électriques et magnétiques imposent ’orientation du champ
électromagnétique incident et une polarisation linéaire. Cette méthode est donc inadaptée

pour la polarisation circulaire.

2.3.2 L’approche guide d’onde par la méthode des parois de Flo-
quet

Une autre approche est la méthode des parois de Floquet. La conception est proche
de la précédente, mais les parois électriques et magnétiques sont des parois de Floquet
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définies par des conditions maitre-esclave comme représenté en fig. 2.18. Les modes de

Patch
sur . .
substrat |_PE'I°15 Esclave —|

|
Plan : Mode de
de — - v 3| Floquet

masse T b

=l

L Parois Maitre ——

FIGURE 2.18 — Methode des parois de Floquet

Floquet, du nom du mathématicien frangais Achille Marie Gaston Floquet (1847-1920),
sont une application du théoréme de Floquet. C’est un outil mathématique utilisé pour
I’étude et le développement des structures rayonnantes périodiques, comme les antennes
réseaux & commande de phase. Grace au théoréme de Floquet, le champ dans une structure
périodique avec des conditions aux limites peut étre exprimé comme une somme infinie
d’ondes planes. Les parois maitres-esclaves permettent de définir les vecteurs U et U afin
d’exciter les modes de Floquet T'E,,,, et T'M,,, respectivement. L’annexe 1 de la thése de
M.A. Millon [134] est une analyse du théoréme de Floquet et nous permet de donner la
forme générale du champ électrique :

+oo “+o0
ﬁ(l’, Y, Z) = Z Z [an6$P(*jkzng) + anexp(“i’jkzmnz)}

Yo — (ke )

Y

. 2mm
—i[(kine
eap{ ("

x

)2 _ (kiz/nc + 2171;7)2]} (26)

2mm
T,

2 _ 1.2 mnc
kzmn =k" - (kx +
De plus, il est démontré que pour un reflectarray excité en incidence normale, k2, peut
s’écrire :

2r f (m? 4+ n?)?
K2 = ()21 —- —M L 2.7
2= (2L . (27)
Le mode sera propagatif si :
m? +n? < o? (2.8)

Ainsi pour a < 1, seul le fondamental (0,0) se propage. De cette fagon, nous pouvons donc
exciter la cellule avec un champ électromagnétique polarisé linéairement. De plus, il est
démontré dans ’annexe que le comportement périodique de cette méthode est valable avec
un décalage comme représenté en fig. 2.19. La fig. 2.20 montre le comportement électrique
d’un patch décalé en simulation avec la méthode des modes de Floquet. Les couplages ne
sont plus présents contrairement a la fig. 2.15 et les rayonnements en haut & droite et & bas
a gauche confirment la périodicité. La fig. 2.21 représente 1’évolution de la phase réfléchie
en fonction d’un décalage en x et y du patch. Les résultats montrent que l'influence de ce
décalage sur la simulation est nulle. Il sera donc judicieux d’utiliser cette méthode dans le
cas de I’étude du patch avec stub ou a dissymétrie malgré la perte de temps qui est minime
pour une simulation mais peut étre génante pour une centaine de simulations, ce qui est le
cas généralement.
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FIGURE 2.19 — Périodicité de la méthode des modes de Floquet
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FIGURE 2.20 — Simulation du champ électrique réfléchi par un patch carré centré et non
centré
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FIGURE 2.21 — Méthode des parois de Floquet

2.3.3 Meéthode dite maitre-esclave

Cette derniére approche a été utilisée pour valider la polarisation circulaire de nos patchs.
Nous allons donc décrire dans un premier temps ce qu’est une polarisation circulaire et quels
sont les paramétres qui la régissent, puis nous aborderons la méthode de simulation et le
protocole utlisé pour valider la polarisation circulaire.
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2.3.3.1 Théorie sur la polarisation circulaire

_>
Une onde plane se propageant suivant la direction Oz est dite a polarisation circulaire
si la composante verticale et la composante horizontale de son champ électrique sont de
méme amplitude et déphasées de 90° (fig. 2.22). Le champ ¢ d’une onde plane quelconque

T direction of propagation

e .

/
AT |

FIGURE 2.22 — Polarisation circulaire

se propageant selon O, peut s’écrire en fonction des composantes e, et e,, déphasées d’'un
angle 6 dans le temps.

T =T e,y (2.9)

ou encore :

@ = ey sin(wt + B2) T + egsin(wt + Bz +0)Y (2.10)

Pour § = £7 et e; = ez, I'équation devient :
@ = ey (sin(wt + B2) T F cos(wt + 82)Y) (2.11)
Et si I'on prend la somme des carrés des composantes :
s + e, = ej(sin(wt + Bz)* 4 cos(wt + 2)%) = e} (2.12)

on obtient donc I’équation d’un cercle de rayon e; dans le plan xOy. Notons que si e; et

ez sont définis quelconques et ¢ = @3 — 1 = £7, nous ne sommes pas dans le cas d’une

polarisation circulaire mais elliptique comme définie sur la fig. 2.23. Une tolérance a donc

AY

FIGURE 2.23 — Polarisation elliptique et circulaire

été définie par le rapport axial (R.A.) :

RA =% <1,4=34B. (2.13)
e
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Enfin, lorsque 'observateur regarde ’onde s’éloigner, si le cercle tourne dans le sens trigono-
métrique, il s’agit d’une polarisation circulaire droite tandis que lorsque le cercle tourne dans
le sens anti-trigonomeétrique, il s’agit d’une polarisation circulaire gauche (fig. 2.24). Afin

v y v

A A
------- --‘“*x | - --.-"x x
Polarisation Circulaire droite Polarisation Circulaire gauche Z

FIGURE 2.24 — Polarisation circulaire droite et gauche

d’appliquer cette théorie aux reflectarrays passifs simple couche, deux méthodes peuvent
étre appliquées :
— une source & polarisation circulaire (P.C.) illumine un réflecteur plan dont les patchs
compensent les retards de phase
— une source a polarisation linéaire (P.L.) illumine un réflecteur plan dont les patchs
compensent les retards de phase et transforme la P.L. en P.C.
La complexité de réaliser une source a P.C. stable et faible cotit nous conduit & appliquer
la seconde méthode.

2.3.3.2 Meéthode

Il convient donc d’exciter la cellule élémentaire avec un angle de 45° par rapport a x pour
mettre en oeuvre la polarisation circulaire, ce que les méthodes précédentes ne permettaient
pas de faire. Pour ce faire, des parois maitre-esclave sont utlisées de la méme fagon que pour
les parois de Floquet (fig. 2.25). Ce qui change ici est I'utilisation d’une onde plane et ajout

Patch

Onde plane incidente

!

PML

&1

I Parois Maitre —

FIGURE 2.25 — Methode des parois maitre-esclave

de Perfectly Matched Layer’s (PML). La PML ou paroi absorbante parfaitement adaptée
est une zone absorbante artificielle pour les équations d’ondes, couramment utilisée pour
tronquer les domaines de calcul dans les méthodes numériques de simulation de problémes
a frontiéres ouvertes. La propriété essentielle d'une PML qui la distingue d’un matériau
absorbant ordinaire est le fait qu’elle est congue de telle sorte que les ondes incidentes
I'atteignant depuis un matériau non PML ne se réfléchissent pas a I'interface. Cette propriété
permet aux PML d’absorber fortement toutes les ondes sortant d’'un domaine de calcul sans
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les renvoyer dans ce domaine. Enfin, pour se placer dans une configuration champ lointain,
une sphére infinie va étre placée autour de ’ensemble guide d’onde + patch.

Cette section est consacrée au patch & polarisation linéaire-circulaire, c’est & dire des
patchs qui seront excités par une polarisation linéaire et devront réfléchir de la polarisation
circulaire. Les simulations sont conduites grace au logiciel commercial Ansoft HFSS et
obéissent & un protocole particulier. Les patchs seront simulés par la méthode des parois
électriques et magnétiques en polarisation linéaire successivement orientées selon x et y, afin
de définir les valeurs de la phase réfléchie ¢, et ¢,, puis de connaitre la différence de phase
Ay [135]. Une fois les cellules élémentaires définies par cette premiére méthode, une étude
sur 'amplitude est menée dans le but de valider le rapport axial pour ne pas étre dans
le cas d’une polarisation elliptique. Pour ce faire, de nouvelles simulations sont réalisées
en utilisant cette fois-ci la méthode des parois maitres-esclaves afin de pouvoir orienter le
champ électrique & 45°. En effet, afin de pouvoir illuminer le patch avec une composante
incidente E, et E, polarisé linéairement, de méme amplitude et de méme phase, il convient
d’orienter le champ électrique de 45° comme indiqué en fig. 2.26. Les simulations ne nous

A,
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FIGURE 2.26 — Représentation du mode d’excitation du cellule & polarisation linéaire-
circulaire.

permettent pas d’obtenir directement I’amplitude et la phase de F, et E,, mais celle de Ey
et F, oll 0 et ¢ sont les coordonnées sphériques. Néanmoins, nous en déduisons les valeurs
complexes de E, et E, pour § = 0" :

E, = Eg cos(p) — E,sin(p) (2.14)

E, = Eysin(p) + E, cos(p) (2.15)

et donc la valeur de 'amplitude et de la phase de E, et £, afin de calculer le rapport axial
(R.A.) et la différence de phase Agp.

2.4 Cellules élémentaires étudiées

Cette section est consacrée aux cellules élémentaires étudiées dans le cadre de cette
these pour réaliser les différents reflectarrays. La fréquence de travail de 77 GHz implique
une longueur d’onde de 'ordre de 3,98 mm. La taille des cellules est de % et I’épaisseur du
substrat de 0,254 mm. Nous nous intéresserons ici a des cellules monocouches, sans éléments
actifs et seule la forme du patch modifiera les propriétés de la cellule. Il est important
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de signaler que la tolérance de fabrication nous impose des dimensions minimales de 0,1
mm, donc les patchs seront optimisés par pas de 0,1 mm réduisant ainsi le nombre de
configurations possibles. Nos investigations vont étre menées dans le but d’obtenir une
excursion de phase supérieure & 360°. Pour y parvenir, nous discrétisons au mieux cette
escursion de phase en jouant sur les multiples degrés de liberté du patch et réalisons une
base de données des cellules capables de générer de la polarisation circulaire.

2.4.1 Patchs complexes a polarisation linéaire-circulaire

Cette premiére partie est consacrée & des patchs complexes & polarisation linéaire-
circulaire utilisés pour réaliser le reflecteur de Fresnel du chapitre 3 et a été réalisée lors
de mon stage de Master 2 au LEAT. Nous expliquerons plus précisement le choix d’un tel
réflecteur et les caractéristiques, mais afin de comprendre les spécificités désirées pour nos
patchs, il convient de savoir que le réflecteur de Fresnel ne compense pas la phase point
par point comme pour un reflectarray mais par zone ce quit réduit le nombre de cellules
différentes. Dans notre cas, le nombre de zones P choisi est de 8 ce qui implique un nombre
de huit cellules différentes toutes espacées de 45° comme défini dans I’équation 2.16.

-1

Pour reformuler, au sein d’'une méme zone les cellules sont identiques et deux zones consé-
cutifs impliquent des cellules différentes dont la différence de phase en x ou en y est de
45°. De plus, nous avons vu en que le rapport axial des cellules devait étre inférieur a 3
dB et que la différence de phase entre la composante horizontale et verticale de la phase
réfléchie devait étre égale a 90°. Les spécifications requises pour les patchs ont été simplifiées
et réunies dans les équations suivantes :

G — oy = 90 (2.17)
Oz — g1 = 45° (2.18)
Py = py—1 = 45" (2.19)

Les simulations ont été menées par la méthode des parois électriques et magnétiques
afin de connaitre la phase réfléchie par la composante verticale et horizontale et ainsi définir
la différence de phase. Une étude sur des patchs de forme circulaire ou carré n’étant pas
suffisante, nous avons étudié le phénoméne de bi-polarisation sur trois types de patch :

— le patch en forme de C,

— des patchs a fentes et a stubs,

— des patchs en offset.

Les fig. 2.27 & 2.34 représentent les courants surfaciques pour un patch excité par un champ
électrique polarisé horizontalement ou verticalement. Le patch en forme de C a été étudié
car il permet de controler de fagon indépendante les deux composantes par modification des
dimensions de la fente [136]. Néanmoins, le nombre de configurations permettant d’obtenir
la différence de phase désirée est faible. Nous nous sommes donc intéréssé a des patchs a
formes élémentaires (carré, cercle, rectangle...) auxquels des fentes et des lignes a retards
ont été ajoutées de facon judicieuse afin de modifier idéalement le trajet des courants de
surface et controler indépendemment les deux polarisations. Nous obtenons donc de nou-
velles configurations permettant de répondre aux spécifications en combinant nos différentes
méthodes (fentes centrées + ligne de retard, fentes centrées + fentes débouchantes,...).

Cependant, il est difficile de couvrir les 360° de phase. Pour y remédier, nous avons décider
de décaler les patchs dit hybride (fente+ ligne de retard) du centre de la cellule. Ainsi, la
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FIGURE 2.27 — Répartition des courants dans le cas d’une polarisation verticale et horizon-
tale pour un patch en forme de C
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FIGURE 2.28 — Répartition des courants dans le cas d’une polarisation verticale et horizon-
tale pour un patch rectangulaire & trois stubs
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FIGURE 2.29 — Répartition des courants dans le cas d’une polarisation verticale et horizon-
tale pour un patch rectangulaire & doubles stubs
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FIGURE 2.30 — Répartition des courants dans le cas d’une polarisation verticale et horizon-

tale pour un patch rectangulaire & fente centrée
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FIGURE 2.31 — Répartition des courants dans le cas d’une polarisation verticale et horizon-
tale pour un patch circulaire & fentes débouchantes
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FIGURE 2.32 — Répartition des courants dans le cas d’une polarisation verticale et horizon-

tale pour un patch circulaire & fentes centrées
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FIGURE 2.33 — Répartition des courants dans le cas d’une polarisation verticale et horizon-
tale pour un patch hybride en offset
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FIGURE 2.34 — Répartition des courants dans le cas d’une polarisation verticale et horizon-
tale pour un autre patch hybride en offset

totalité de la bande est couverte et les 8 patchs ont été concus La méthode des parois
maitres-esclaves est utilisée afin de valider la différence de phase et définir le rapport axial.
Le tableau suivant résume les propriétés des 8 patchs.

TABLE 2.1 — Cellules élémentaires a 77GHz

Premiére étape | Seconde étape
Zone Patches vz | oy | Ap | Ap AR
en” | en’ | en’ | en’ en dB
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Premiére étape | Seconde étape
Zone Patches vr | oy | Ap | Ap AR

en’ | en” | en en en dB

45° 42 | 140 | 98 | 86 0,6

90° | 80 | 180 | 100 | 89 0,6

135° 140 | 225 | 85 | 89 | 0,15
180° — 176 | 263 | 87 | 93 0,5
225° | L |25 |317| 92| 90 | 007
270° 266 | 360 | 94 | 88 | 0,33
315° 319 | 409 | 80 | 92 | 0,22

Cette étude, menée lors de mon stage de master, a été réalisée de facon intuitive mais les
résultats sont en accord avec les spécifications demandées. Cependant, les patchs en offset
ne sont pas en accord avec la théorie concernant les méthodes de simulations commne défini
au paragraphe 2.3. En effet, la variation de phase obtenue par décalage du patch est mal
évaluée avec la méthode des parois électriques et magnétiques, ce qui conduit & des erreurs
de phase et donc une mauvaise estimation de la polarisation.

2.4.2 Le patch rectangulaire

Le patch rectangulaire est le patch le plus utilisé pour réaliser des reflectarrays a pola-
risation linéaire. Par variation de la longueur et de la largeur de ses cotés, la fréquence de
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résonnance est modifiée, influant sur la phase et Pamplitude du champ électrique réfléchi
comme représenté en fig. 2.35 Nous obtenons donc une excursion de phase de 'ordre de 340°

Phase réfléchie (°)

4

o 0S
'9' 1.5 Longueur (mm)

1
Largeur (mm) 191

FI1GURE 2.35 — Evolution de la phase réfléchie par un patch rectangulaire en fonction de la
largeur et de la longueur

avec 361 patchs différents (19 variations de la largeur possibles * 19 variations de la largeur
possibles). En comparaison, pour un patch carré dans la méme configuration, ’excursion de

Jourfia_per_n]

Ey

FIGURE 2.36 — Répartition des courants et des champs électriques a la surface d’un carré

phase est de 300" avec 19 patchs ce qui implique des écarts importants entre les différents
patchs . Nous avons vu que ce type de patch possédait une bi-polarisation, c’est a dire
qu’elle réagit differemment en fonction d’une polarisation selon x ou y (¢, ou ¢,) comme
représenté en fig. 2.36. Nous avons vu en section 1.3.3 que la polarisation circulaire était
obtenue lorsque :

— le rapport axial R.A. est inférieur & 3 dB,

— la différence de phase Ap = ¢, — @, est égale & 90°.
Il convient d’utiliser ’approche murs électrique et magnétiques afin de connaitre la réponse
en phase de la cellule excitée par un champ électrique E, et £, puis de calculer la différence
de phase. Les résultats sont données en fig. 2.37 pour un patch rectangulaire de longueur
0,7 mm dont la largeur varie de 0,1 & 1,9 mm. Lorsque la largeur de ce patch est de 1,1
mm, on remarque un différence de phase de 94° permettant de valider le premiére étape
de notre protocole. Une seconde analyse par la méthode maitre-esclave nous permet de
conclure sur la validité du rapport axial qui est de 2,4 dB. D’autres patchs a conversion
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FIGURE 2.37 — Polarisation circulaire

de polarisation linéaire-circulaire peuvent étre congus de maniére analogue pour différentes
valeurs de longueur et de largeur. Le probléme majeur de ce type de patch est I’évolution
rapide de la phase autour de la largeur de résonnance. En effet, entre 0,9 et 1,4 mm, la
phase chute de 250°, alors que pour les autres valeurs la variation est trés faible. Dans cette
bande de valeur, la résonnance est plus forte d’ou cette forte chute. Il s’ensuit qu’une erreur
de fabrication de 0,1 mm pour un patch de cette longueur conduit & une erreur de phase
comprise entre 20 et 120° ce qui dégraderait le diagramme de rayonnement.

Les études qui vont suivre ont été menées sur des patchs basés sur des formes carrées
voire rectangulaires, néanmoins la méme étude a été faite sur des patchs circulaires et les
résultats obtenus sont similaires.

2.4.2.1 Patch a fentes centrées

Afin d’obtenir une excursion de phase proche de 360° avec des patchs de forme élémen-
taire, nous avons cherché a ajouter des fentes au centre du motif de fagon & augmenter le
trajet électrique du courant. Les fig. 2.38 et 2.39 représentent le courant surfacique et le
champ électrique d’un carré de 1 mm de coté avec une fente de 0,8 x 0,1 mm en son centre
pour une polarisation horizontale et verticale .
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FIGURE 2.38 — Répartition des courants et des champs électriques dans le cas d’une pola-
risation horizontale
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FIGURE 2.39 — Répartition des courants et des champs électriques dans le cas d’une pola-
risation verticale

En comparaison avec la fig. 2.36, le courant n’est plus présent au centre du patch du fait
de la fente, ce qui modifie le trajet électrique comme désiré. De méme, le champ électrique est
matérialisé par deux fentes au centre et deux fentes sur les bords du patch perpendiculaire
au champ FE,, di a I'interface métal substrat. Si ’on compare a présent la phase réfléchie, sa
valeur pour un carré de 1 mm de coté est de -45,9° et si ’on ajoute une fente de 0,8x0,1 mm,
elle est de -0,6° et 172° pour une polarisation horizontale et verticale respectivement. La fig.
2.40 représente ’évolution de la phase réfléchie en fonction de la largeur et de la longueur
de la fente pour des carrés compris entre 1 et 1,9 mm de c6té en fonction de la polarisation.
Les résultats montrent 'influence de la fente dans 1’évolution de la phase réfléchie. Ainsi,

250 10 mm =0 1mm 225 ‘ — 120 tma far=0, 1me
20 00 (&5 ==
175 \‘\ T lar=0, I
_ 150 150 omm' lar='0, Imm'
b < \ =0, Imm' lar="0 3me
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B S g g
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FIGURE 2.40 — Polarisation horizontale et verticale

une fente placée perpendiculairement au champ électrique modifiera considérablement le
trajet électrique des courants de surface faisant varier la phase réfléchie sur une plus large
gamme de phase. De plus, la variation de phase obtenue sera plus douce pour des fentes
larges et longues ce qui nous permet de réduire les erreurs de fabrication. La fig. 2.40
confirme la faible influence de la fente placée parallélement au champ électrique, néanmoins
les quelques variations obtenues peuvent étre importantes dans le cadre d’une compensation
de phase parfaite. De plus, cette différence de variation en fonction de 'orientation de la
polarisation incidente permet de définir des couples de dimensions répondant au premier
critére de polarisation circulaire défini en section 1.3.3.

Des investigations ont été conduites afin de déterminer I'influence d’une seconde fente
placée perpendiculairement & la premiére. La fig. 2.42 représente les courants surfaciques
et les champs électriques pour une polarisation horizontale pour un carré a fentes doubles
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FI1GURE 2.41 — Différence de phase pour différentes dimensions de fentes

(0,8%x0,1 mm et 0,2x0,8 mm).
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FIGURE 2.42 — Répartition des courants et des champs électriques dans le cas d’une pola-
risation horizontale

La phase réfléchie par ce patch est de 14,7° et -39,4° respectivement pour des polarisa-
tions horizontales et verticales. Il est utile de rappeler qu’elle était de -0,6° et 172° pour
les mémes polarisations dans le cas d’un carré a une seule fente. La fig. 2.43 représente
I’évolution de la phase réfléchie en fonction de la longueur et de la largeur de la seconde
fente (les paramétres de la premiére étant fixée a 0,8x0,1 mm). La seconde fente est placée
perpendiculairement & la premiére donc la phase réfléchie en fonction des dimensions de
la fente se comporte de maniére inverse vis & vis des polarisations utilisées. En effet, pour
une P.H., la variation autour de la valeur initiale (-0,6°) est faible alors que dans le cas
d’une P.V., une excursion de phase de 260" est atteinte pour un patch carré de dimensions
1 x 1 mm. La courbe suivante illustre I’évolution de la différence de phase en fonction des
dimensions de la fente pour le carré de 1 mm de coté. Pour ces quelques configurations, des
couples de dimensions permettent de valider notre premier critére de polarisation linéaire-
circulaire. Les différents résultats nous confirment I'intérét de ce type de patch pour obtenir
des reflectarrays performants, car ils couvrent une gamme de phase importante avec une
bonne discrétisation due aux différents degrés de liberté (3 pour un carré a fentes simples,
4 pour un carré a fentes doubles et 5 pour un rectangle a fentes doubles) et constitue un
bon candidat pour réaliser un réflectarray & polarisation circulaire.



2.4. Cellules élémentaires étudiées 51

20 200
15 — lar_f1='0,lmm'
10 — lar_f1='0,2mm' 150
— lar_fI='0,3mm'
5 5 >
~ ~100
£ 0 2
3 8
‘Q‘:’ -5 ‘@ 50
2 -10 2
< <
£ -5 g 0
20 — lar_f1=0,Imm'
) -50 — lar_f1='0,2mm’
25 — lar_f1='0,3mm’
-30 -100
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 0 0,2 0,4 0,6 0,8
Longueur du stub (mm) Longueur du stub (mm)

FIGURE 2.43 — Evolution de la phase réfléchie en fonction des dimensions de la fente pour
une polarisation horizontale et verticale
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FIGURE 2.44 — Différence de phase pour différentes dimensions de fentes

2.4.2.2 Patch a fentes débouchantes

Les patchs & fentes débouchantes sont des patchs de forme élémentaire dont les fentes
sont placées de facon symétrique sur les bords du patchs. La largeur et la longueur des
fentes sont notées l5 et lar. Deux fentes débouchantes placées perpendiculairement & 1’exci-
tation devraient avoir un effet sur le trajet électrique des courants de surface. Les fig. 2.46
et 2.47 représentent les courants surfaciques et les champs électriques présents a la surface
de la cellule dans le cas des deux polarisations. Contrairement au patch & fente centrée ou
le courant devait contourner la fente, le courant est ici guidé vers le seul passage existant
créant une zone de forte amplitude. La phase réfléchie par un patch a fentes débouchantes
de dimensions 0, 2 x 0,4 mm excité par un champ électrique polarisé horizontalement est de
-89° alors que pour une polarisation verticale elle est de -175°. Les simulations sur la phase
réfléchie ont été réunies en fig. 2.48. De nouveau, les simulations confirment la variation im-
portante due aux dimensions des fentes débouchantes perpendiculaires a I’excitation, ce qui
permet d’obtenir une excursion de phase de 1'ordre de 370°. Un champ électrique paralléle
aux fentes permettra seulement d’obtenir quelques variations autour de la phase réfléchie
par un carré de mémes dimensions. Néanmoins, nous obtenons de nouveaux couples de di-
mensions répondant au premier critére de la polarisation circulaire. Des fentes débouchantes
secondaires ont été placées sur les deux autres faces afin de complexifier le motif. La phase
réfléchie du patch a fentes débouchantes doubles de dimensions 0,2 x 0,4 x 0,2 x 0,4 excité
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FIGURE 2.45 — Courant surfacique et champ électrique sur le patch a fentes débouchantes
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FIGURE 2.46 — Courant surfacique et champ électrique sur le patch a fentes débouchantes

polarisé verticalement
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FIGURE 2.47 — Phase réfléchie pour un patch a fentes débouchantes polarisé horizontalement

et verticalement

par un champ électrique polarisé horizontalement est de -90° alors que pour une polarisation
verticale, elle est de 137°. Le comportement de la phase réfléchie est 'opposé du modéle
précédent car les nouvelles fentes sont paralléles au champ électrique incident polarisé hori-
zontalement et perpendiculaires au champ électrique incident polarisé verticalement. Ainsi
le trajet électrique est de nouveau modifié permettant d’obtenir de nouvelles configurations,



2.4. Cellules élémentaires étudiées 53

350

——12=0.1mm’ lar=0. lmm’
—#-12=0.3mm’ lar=0.1mm’
—+12='0.5mm' lar='"0. Imm'
=< 12=0.7mm’ lar=0. lmm’
=+~ 12=0.1mm’ lar="0.3mm’
—-12=0.3mm’ lar="0.3mm’
——12=0.5mm’ lar='0.3mm’
—12=0.7mm' lar='0.3mm’
——12=0.1mm' 1ar="0.5mm"
—— —+12=0.3mm’ lar="0.5mm’

100

- 12=0.5mm’ lar="0.5mm’

A
o

S 12=0.7mm' 1ar="0.5mm"

Différence de phase rétfléchie (°)

e 1220 Lmar 10, T’

0 %ﬁ—o— 120 3mm’ lar=0. Tmm’
12=0.5mm’ lar=0. Tmm’

.50 —— 1220, 7mm' lar="0. Tsum’

04 06 08 1 12 14 16 1g ~|THmwbeti

Longueur du ¢6té (mm)

FI1GURE 2.48 — Différence de phase pour différentes dimensions de fentes
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FIGURE 2.49 — Courant surfacique et champ électrique sur le patch a fentes débouchantes
polarisé horizontalement

donc une meilleure discretisation de I'excursion de phase et une meilleure tolérance aux er-
reurs de fabrication. Pour exemple, la différence de phase est donnée pour un carré de 1
mm de cOté avec :
— deux fentes débouchantes de 0,2 x 0,4 mm perpendiculaires au champ électrique
polarisé horizontalement,
— deux fentes débouchantes de 0,1 x 0,2 mm paralléles au champ électrique polarisé
horizontalement.
De méme, le nombre de couples de dimensions répondant au premier critére de polarisation
circulaire est doublé.

2.4.2.3 Patch a stub

Le patch & stub est un des patchs étudiés pendant ma thése car il permet de faire
varier la fréquence de résonnance par l’ajout d’une ligne de retard ou "stub". Ainsi, une
ligne de retard placée parallélement au champ électrique incident permettra d’allonger le
trajet du courant et de créer une zone a fort champ électrique au bout du stub comme
représenté en fig. 2.51. Inversement, un stub placé perpendiculairement au champ électrique
incident n’a que peu d’effet sur le courant surfacique et le patch aura le méme comportement
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FI1GURE 2.50 — Réprésentation de la différence de phase pour quelques configurations du
patch & double fentes débouchantes
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F1GURE 2.51 — Courant surfacique et champ électrique sur le patch carré a stub polarisé
horizontalement

qu’un patch carré comme indiqué en fig. 2.52 La phase réfléchie d’un patch carré de 0.4
mm de coté & stub de dimensions 0,1 x 0,9 mm excité par un champ électrique polarisé
horizontalement est de -71° alors que pour une polarisation verticale, elle est de -113°.
Les résultats réunis en fig. 2.53 confirment les précédents commentaires. La longueur du
stub permet de faire varier de fagon conséquente la phase réfléchie pour un champ électrique
polarisé horizontalement alors que dans le cas d’une polarisation verticale, les variations sont
faibles. Il est donc possible d’obtenir une excursion de phase de 340° avec un patch carré de
1 mm de c6té par variation des dimensions de la ligne. Les résultats confirment que ce type
de patch est un bon candidat pour obtenir de la polarisation circulaire. Afin d’augmenter
le nombre de configurations et de profiter du comportement de la ligne de retard face aux
différentes polarisations, nous ajoutons un second stub perpendiculaire au premier. Nous
remarquons de nouveau la présence de forte zone de champ électrique & l'extrémité des
stubs et 'allongement du trajet électrique des courants de surface. La fig. 2.56 représente
I’évolution de la phase réfléchie pour un carré de 1 mm de c6té pour différentes largeurs et
longueurs de chacun des stubs et la différence de phase pour plusieurs configurations. Les
résultats indiquent une excursion de phase supérieure & 400° et des couples de dimensions
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verticalement
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FIGURE 2.53 — Phase réfléchie d’un patch carré a stub polarisé horizontalement et vertica-
lement
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FI1GURE 2.54 — Différence de phase d’un patch carré a stub

répondant favorablement au premier critére de polarisation circulaire pour une dimension
de carré fixe et par variation des dimensions des deux stubs. Notons que nous n’expliquons
pas les variations de I’allure de la phase réfléchie pour une longueur de stub de 0,5 et 1 mm,
néanmoins on ne peut les imputer a des sauts de phase car elles sont toujours présentes si
on augmente le nombre de points de simulations. Cette méthode nous permet d’avoir de
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FIGURE 2.56 — Réprésentation de la phase réfléchie et de la différence de phase d’un patch
a double stubs

nombreux degrés de liberté pour obtenir la phase et la polarisation désirée :
— 3 pour un carré a stub simple,
— 4 pour un carré a stubs doubles,
— 5 pour un rectangle a stubs doubles.

2.4.2.4 Patchs fractals

L’état de l'art a décrit briévement 'intérét des patchs de type fractal, mais la totalité
des publications concernent des bandes de fréquence beaucoup plus basses. Nous avons donc
essayer d’innover en nous intéressant & des patchs carrés avec des motifs fractals de type
ile de Koch dans un premier temps, puis en ajoutant des motifs de type tapis de Sierpinski.
La courbe de Koch est créée a partir d’'un segment de droite, en modifiant récursivement
chaque segment de droite de la fagon suivante :

— on divise le segment de droite en trois segments de longueurs égales,

— on construit un triangle équilatéral ayant pour base le segment médian de la premiére

étape,

— on supprime le segment de droite qui était la base du triangle de la deuxiéme étape.
La courbe de Koch est la limite des courbes obtenues, 1orsqu’on répéte indéfiniment les
étapes mentionnées ci-dessus et a une longueur infinie car & chaque fois que 'on applique
les modifications ci-dessus sur chaque segment de droite, la longueur totale augmente d’un
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tiers. Notre motif suit le méme type de loi itérative, mais dans notre cas, ’opération consiste
a centrer dans les coins du carré central des carrés de longueurs HL_H n étant l'indice d’ité-
ration. La fig. 2.57 réunit les différentes dimensions d’un patch fractal de type Koch dans

le cas de trois itérations. Les fig. 2.58 & 2.60 représentent les courants surfaciques et les

FIGURE 2.57 — Réprésentation du patch fractal

champs électriques pour les 3 premiéres itérations du patch fractal. A chaque itération, le
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FIGURE 2.58 — Courant surfacique et champ électrique du patch fractal Koch premiére
itération

motif se complexifie, modifiant de méme le trajet des courants surfaciques. Il s’ensuit que
la longueur L de résonnance évolue avec les itérations, augmentant par la méme occasion
P’excursion de phase comme indiqué en fig. 2.61. Des motifs inspirés du tapis Sierpinski ont
été ajoutés au patch fractal (fig. 2.62). De nouveau, I’excursion de phase est augmentée nous
permettant d’atteindre les 360°. Néanmoins les dimensions des motifs du carré deviennent
de plus en plus petites avec les itérations et sont largement inférieures a notre tolérance de
fabrication. Enfin, il est & noter que les sauts de phase sont attribués au pas de 0,1 mm qui
respecte notre tolérance de fabrication mais dégrade 'allure de la courbe & cause du faible
nombre de point dans cette zone ou la phase chute brusquement.
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FI1GURE 2.59 — Courant surfacique et champ électrique
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FIGURE 2.60 — Courant surfacique et champ électrique du patch fractal troisiéme itération
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FIGURE 2.61 — Evolution de la phase réfléchie et de 'amplitude en fonction de la longueur
L pour une polarisation horizontale

2.4.2.5 Patchs en spirales

La derniére famille de patchs étudiée est le patch en forme de spirale. Le motif est
constitué d’un brin de 0,1 mm enroulés en spirale carrée. A chaque itération, un brin
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FI1GURE 2.62 — Courant surfacique et champ électrique du patch fractal Koch-Sierpinski
troisiéme itération

supplémentaire est ajouté comme indiqué en fig. 2.63. Nous espérons obtenir de multiples
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¥
5 >

FIGURE 2.63 — Réprésentation du patch spirale

résonances par couplage entre les brins et atteindre une excursion de phase de plusieurs
cycles. La fig. 2.64 représente les courants surfaciques et les champs électriques d’un patch
de type spiral & 17 brins pour une polarisation horizontale. Les trajets multiples des courants
et les zones de fort champ électrique induites par les couplages entre brins confirment
le potentiel de ce type de patch. La fig. 2.65 représente I’évolution de la phase réfléchie
en fonction de la longueur du dernier brin pour différentes itérations . Nous atteignons
facilement un cycle complet pour les itérations 15, 16 et il est possible de couvrir 500° avec
litération 17.
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FI1GURE 2.64 — Courant surfacique et champ électrique sur le patch en spirale
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2.5 Conclusion du chapitre

Ce chapitre nous a permis de mieux comprendre le fonctionnement des cellules élémen-

taires et les compromis nécessaires a la réalisation d’un reflectarray avec une bonne efficacité
de rayonnement. Nous avons vu les différentes méthodes de simulation mises en oeuvre et
leurs limites. Enfin les cellules élémentaires originales ont été présentées et leur réponse
en phase a été évaluée. Nous pouvons a présent réaliser nos reflectarrays et valider nos
simulations, car a notre fréquence, il est difficile de mesurer la phase réfléchie par un patch.



Chapitre 3

Les antennes focalisantes

Le chapitre précédent nous a permis de définir les différentes cellules élémentaires
congues pour discrétiser la surface de nos reflectarrays et compenser la phase. Ce chapitre
sera consacré aux simulations et aux mesures des différentes antennes réalisées en fonction
de leurs spécifications. En effet, les études sont menées pour des applications de détection
et les investigations sur les différents reflectarrays sont orientées pour :

— l’obtention d’une polarisation circulaire,

— l'amélioration du balayage,

— Pamélioration de l'efficacité par optimisation de la source primaire,

— l'amélioration de la bande passante et de 'efficacité par le choix des cellules élémen-

taires.

Afin de simuler nos antennes avant réalisation, notre équipe a développé un programme
sous scilab. Ce dernier est basé sur des équations de physique optiques et sur la superpo-
sition des champs électriques de chaque patch du réseau d’antennes. Ce programme nous
permet de représenter le diagramme de rayonnement en fonction de la source primaire et
de définir d’autres paramétres comme le gain ou l'efficacité. En effet, nos antennes ont des
dimensions de 'ordre de 40 longueurs d’ondes ce qui reste trop grand pour les logiciels
commerciaux(HFSS 13, IE solver).

3.1 Introduction & notre programme de simulation

Notre équipe a souhaité développer un outil de simulation qui permette en un temps
réduit (une dizaine de minutes pour simuler un réseau réflecteur de plusieurs milliers de
cellules) de concevoir des réseaux réflecteurs imprimés et d’en prévoir le comportement en
fonction de différents facteurs. Il prend en compte les paramétres suivants :

— l'influence de la loi d’illumination en amplitude et phase sur le réflecteur,
l'offset de la source primaire,

— la taille des cellules utilisées,
— le masquage,
— Defficacité d’ouverture.

Néanmoins, nous sommes obligés de négliger d’autres paramétres trés importants comme :
— les couplages entre éléments du réseau (nous considérons que les simulations par parois
de Floquet les prennent en compte),
— les pertes métalliques et celles du substrat,
— l'influence du diagramme de la source primaire en dehors de la zone d’illumination du
réseau,
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la diffraction par les bords,

— l’amplitude réfléchie par une cellule (dans le programme, les cellules sont soumises
a des amplitudes incidentes différentes données par la loi d’illumination mais nous
supposons qu’elles réfléchissent U'intégralité de cette amplitude),

les erreurs de phase dues aux tolérances de fabrication et & I’état de surface,
— le couplage entre la source primaire et le réflecteur.

Nous pouvons simuler un reflectarray pointant dans une direction donnée, illuminé par une
source primaire prédifinie. Les paramétres géométriques de la cellule sont déterminés par
I'utilisation du logiciel de simulation Ansoft HFSS comme décrit dans le chapitre précé-
dent. Le calcul de la phase & compenser est basé sur 1’éq. 3.1. En effet, conformément aux
propriétés de 'onde incidente sphérique, tous les rayons issus du point focal situés sur la
sphére de rayon f, sont en phase. Le réseau est décomposé en cellules élémentaires dont le
centre correspond au centre des patchs du réseau. Notons r;; la distance entre le centre du
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FIGURE 3.1 — Représentation de la distribution de phase d’un réseau réflecteur

réflecteur et celui de la cellule élémentaire (i, j). La surface du réflecteur étant plane, les
cellules ont des phases différentes les unes par rapport aux autres. Ce retard de phase se
calcule simplement en évaluant la différence de trajet entre le rayon central issu du point
focal § = 0 ° et celui formant un angle 6§ non nul. Si nous choisissons comme phase de
référence celle du rayon (6 = 0°) et si nous appelons ;. la phase du champ incident sur le
patch correspondant au rayon R;, nous avons par cellule :

ou k = 2{ L’onde sphérique incidente posséde une phase qui varie en e 7*". De méme,
I'onde issue du réflecteur doit se propager en onde plane dans la direction 176 . Le retard de
phase entre la surface du réflecteur et les points situés sur le plan d’onde qui correspondent
aux équiphases doit étre alors compensé. Notons ¢,.f la phase associée au trajet parcouru
par I'onde entre la surface du réflecteur et le plan d’onde, nous avons par cellule :

k.7 b = Pref (3.2)

Si nous ajoutons les deux retards précédents, en tenant compte des directions de propagation
opposées, nous obtenons une phase totale ¢;; telle que :

Pij = Pinc — Pref (33)

En remplacant par les expressions de ;; et en écrivant la condition de compensation du
retard total de phase, nous obtenons :

k(R; — 735.ub) — iy = 2N (3.4)
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Ainsi, nous déterminons la phase & appliquer sur chaque patch :
ij = k.(R; — 73).uf) (3.5)

Cette équation nous permet de définir la loi de phase sur la surface du réflecteur. A pré-
sent, nous voulons représenter le diagramme de rayonnement de notre antenne. Pour cela,
nous considérons le champ rayonné E,,, comme la superposition des champs rayonnés par
chaque cellule ETa; = > E,qy(ij). En assimilant la surface a son ouverture équivalente,
nous appliquons la formule du champ rayonné par cellule

—jkr

Bray = 2j7—— A (Eor(, B) A T2) (3.6)

r
- ETay) :champ rayonné,

— k : nombre d’onde,

— Eot(a, B) : transformée de Fourier du champ électrique tangentiel a 'ouverture,
u : direction d’observation,

— u, : direction perpendiculaire au réflecteur.

L’ensemble des informations est contenu dans le terme Ep:(a, 8) . En effet, son amplitude
est proportionnelle & la loi d’illumination du réflecteur, sa phase contient celle de la loi
d’illumination mais aussi celle des différents retards ainsi que la compensation dans la di-
rection ¥ . La loi d’illumination du réflecteur peut étre soit une fonction mathématique,
soit un fichier de simulation, ou encore un fichier de mesure. Nous effectuons alors la cor-
respondance entre ’angle d’éclairage de chaque cellule du réseau (y;;) et amplitude de la
source primaire. Le protocole utilisé est résumé en fig. 3.2.

Définition des paramétres d'entrées:
-fréquence,

-dimension du réflecteur,

-distance focale,

-choix et position de la source primaire,

-direction de rayonnement,

I
] )

Calcul de la distribution de Simulation des cellules
phase o; élémentaires sur HFSS

N

-Diagramme de
rayonnement, Masque du réflecteur

-Efficacité,

-Gain,

FIGURE 3.2 — Protocole de simulation

3.2 Le réflecteur de Fresnel & polarisation circulaire

Une premiére étude commencée en stage de Master a porté sur la réalisation d’un re-
flectarray & polarisation circulaire, car ce type de polarisation peut étre décomposée en
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polarisations horizontale et verticale. Ainsi, il est possible de s’affranchir du choix entre les
deux types de polarisations linéaires qui ont chacune leurs avantages [137][138]. Les reflec-
tarrays & concevoir sont de ’ordre de 40 A de dimension et cela nécessite plusieurs milliers
de cellules élémentaires différentes. Dans le cas d’une polarisation circulaire, la compléxité
est importante et il convient de réduire grandement le nombre de cellules différentes. Le
réflecteur de Fresnel est un excellent candidat.

3.2.1 Reéflecteur a zones de Fresnel

La lentille de Fresnel est un type de lentille inventé par Augustin Fresnel en 1822 pour
équiper le systéme optique des phares de signalisation marine [139]. Sa conception lui permet
d’obtenir une courte distance focale pour un large diamétre, sans le poids et le volume
nécessaire & une lentille standard. Par rapport & une lentille simple, la lentille de Fresnel

FIGURE 3.3 — Lentilles de Fresnel

réduit la quantité de verre a utiliser en la découpant en un ensemble de sections annulaires
concentriques connues sous le nom de zones de Fresnel. Les réflecteurs étants des antennes
quasi-optiques, le réflecteur a zones de Fresnel s’inspire de cette théorie afin de réduire le
nombre de patchs a polarisation linéaire-circulaire a concevoir. Sur le méme principe, la
phase n’est plus compensée point par point comme définie par 1’éq. 3.4, mais par zone. En
effet, au sein de chaque zone, des patchs identiques sont réunis afin de compenser la phase,
ce qui conduit forcément a une perte d’efficacité et donc une dégradation du diagramme de
rayonnement. Cet inconvénient s’estompe si ’on choisit une valeur de P élevée. La fig. 3.4
schématise le placement des cellules au sein du réflecteur de Fresnel. La premiére zone est

comprise dans le cercle de rayon r; définie par :

n=\(F+ 5P g (37

soit

Y (T S N T eI (3.9

=45+ 2y (39

Et nous obtenons le cas général décrit par ’équation de Fresnel :

r= 20+ (1) (3.10)

De méme, pour 7o :
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FIGURE 3.4 — Représentation des zones de Fresnel

ieme

ol 7, est le rayon extérieur de la n zone, f représente la focale, A la longueur d’onde
dans l'air et P l'ordre de correction de Fresnel. Les différentes cellules réalisées sont donc
réunies par zone entre deux rayons de Fresnel consécutifs. Dans le cas ou P=2, on parle de
réflecteurs a inversion de phase ou encore demi-période, et lorsque P tend vers l'infini, le
rendement d’ouverture tend vers celui d’un réflecteur parabolique. Lors notre étude, nous
considérerons P=8, soit 8 zones de compensation sachant qu’il faut couvrir un cycle soit
360°, comme définit en éq. 3.11.

~1
op = 27rkT,k: e [1, P (3.11)

Deux zones consécutives compenseront des phases espacées de 45°. De plus nous avons vu
au paragraphe 2.3.3 que pour répondre aux critéres de polarisation circulaire, la différence
de phase devait étre de 90° soit :

Oz, — Py, = 90° (3.12)

Et si 'on applique & nos zones de Fresnel
P = Pan_y =45 (3.13)

Py — Py =45 (3.14)

o représentant la phase & compenser et n et n — 1 représentant deux zones consécutives.

3.2.2 Simulation du réflecteur de Fresnel

Les spécifications de ’antenne sont :

— diameétre du réflecteur : D=150 mm,

— distance focale : =75 mm,

— nombre de cellules élémentaires différentes : P=8,

— fréquence de travail : fr=78,5 GHz,

— source primaire : guide d’onde coupé.
Les 8 cellules élémentaires répondant aux spécifications de Fresnel et de polarisation ont
été définies en section 2.4.1 et sont représentées en fig. 2.27 a 2.34. La loi d’illumination des
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sources primaires généralement utilisées est définie par une loi dont la densité de puissance
est en cos™, la fonction cos® constituant une assez bonne approximation de la densité de
puissance rayonnée par un guide ouvert de section rectangulaire (de cotés a et b avec a = 2b).
Cependant, le niveau des lobes secondaires issus de 'utilisation de cette source reste élevé.
L’efficacité d’éclairement (courbe bleue), de débordement (courbe rouge) et totale (courbe
noire) sont représentées en fig. 3.5 pour n = 5. Il convient donc d’utiliser une source primaire

1.07 . 7 : .
0.9_- . H [
T R e R
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o

T . e
T S H S s S W S
R 7

S A A
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0

Efficac

10 20 30 40 50 60 70 80 90
Angle d illumination (°)

FIGURE 3.5 — Efficacité d’éclairement (bleue), de débordement (rouge) et totale (noire)

avec un angle d’éclairement 6y = 45° pour optimiser 'efficacité totale définie au chapitre 1.
La distance focale et le diamétre nous permettent de déduire le demi-angle d’éclairement
de la source 6y = 45°. Nous utilisons notre programme afin de définir la loi de phase du
réflecteur, la fig. 3.6 représentant celles d’un reflectarray et d’un réflecteur de Fresnel avec
P=8. La réprésentation illustre bien la discrétisation par zone avec P=8 au centre, puis

70
60
50

5 40
304
20

101

FI1GURE 3.6 — Distribution de phase pour un reflectarray et un réflecteur de Fresnel a 78,5
GHz

P=4 et enfin P=2 aux bords du réflecteur. De plus, la simulation confirme la remontée
des lobes secondaires et la dégradation du diagramme de rayonnement, qui reste cependant
satisfaisant. Le gain théorique est de 41,5 dB (éq. 1.14) et le gain estimé pour notre réflecteur
de Fresnel est de 37 dBi.
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FIGURE 3.7 — Diagrammes de rayonnement simulés dans le plan E et zoom sur le lobe
principal
3.2.3 Mesure du réflecteur de Fresnel

Le reflécteur a été fabriqué au LEAT sur un substrat Rogers Duroid de 0,254 mm
d’épaisseur et de 150 mm de diamétre. Les mesures ont été réalisées dans la chambre

FIGURE 3.8 — Photographie du reflectaur de Fresnel

anéchoide notre laboratoire en deux temps :

— mesure de diagramme de rayonnement de 75 & 81 GHz,

— mesure de la polarisation circulaire de 75 & 81 GHz.
Afin de transformer une polarisation linéaire en circulaire, ’antenne doit étre orientée a 45°
selon x afin d’exciter les composantes horizontale et verticale du réflecteur. Pour ce faire,
le champ électrique incident est orientée a 45° en simulation, mais la source primaire étant
fixe lors des mesures, ce sera le réflecteur qui sera tournée de 45° (fig. 3.9). Un systéme de
mesure de diagramme de rayonnement fonctionnant de 800 MHz a 110 GHz a été installé
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45°

Simulation Mesure

FIGURE 3.9 — Orientation du réflecteur en simulation et en mesure

au laboratoire en mai 2004. Il est fourni par Agilent et utilise des mélangeurs proches des
antennes a tester afin de réduire les pertes en hautes fréquences [140]. En effet, la mesure
en chambre anéchoide nécessite, en régle générale, de transporter le signal sur plusieurs
métres avant d’arriver au récepteur. Or, en millimétrique, les cables coaxiaux, lorsqu’ils
existent, présentent des pertes prohibitives pour le transport d’un tel signal. L’utilisation
de plusieurs métres de guides d’onde n’offrant aucune souplesse, elle n’est pas non plus
une solution envisageable. Il est donc indispensable de descendre la fréquence du signal
a transporter. Cette derniére est de 20 MHz dans notre cas. Le systéme de mesure est

D=4,6m
. _

‘ y
Onde incidente \ \

F Y
v

> z
Cornet standard N
a l'émission A »
: X
Source primaire -----» Réflecteur de Fresnel

tourné a 45 °

N

Antenne sous test

FIGURE 3.10 — Réprésentation de la mesure

composeé :

— d’une chambre anéchoide dont le plancher de bruit est de -90 dBm,

— de deux tourelles supportant les antennes d’émission et de réception.
Le dispositif est piloté par un logiciel d’acquisition et de commande qui permet d’automati-
ser les mesures en asservissant a la fois 'émetteur et le récepteur. Généralement, I’antenne
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d’émission est un cornet standard, ’antenne de réception correspondant & ’antenne sous
test. La chambre anéchoide a une longueur de 8 m, une largeur de 4 m, et I’émetteur et le
récepteur sont espacés de 4,6 m. La mesure de diagramme de rayonnement est obtenue en
excitant le réflecteur de Fresnel orientée selon ¢ = 45° par une onde incidente émise par le
cornet standard placé en émission. L’antenne sous test va étre soumise & une rotation selon
0 afin de connaitre le diagramme de rayonnement en azimuth et en élévation, soit pour
@ = 45° et 135° respectivement. Les mesures ont été réalisées dans la bande de fréquence
comprise entre 75 et 81 GHz et sont représentées en fig. 3.11. L’antenne a été congue et
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FIGURE 3.11 — Diagrammes de rayonnement de 75 a 81 GHz

optimisée a la fréquence de 78,5 GHz, donc nous considérerons les fréquences comprises
entre 74 et 77 GHz comme la partie basse de la bande de fréquence (BF) et celles comprise
entre 78 et 81 GHz comme la partie haute (HF). Les résultats montrent que pour la BF,
le lobe principal est dégradé surtout a 74 et 75 GHz alors que pour la HF il n’y a aucun
probléme. Les lobes secondaires sont de l'ordre de 15 dB ce qui représente la moitié de
la valeur estimée en simulation, néanmoins cette valeur était trop optimiste et ne prenait
pas en compte les couplages et la perte d’efficacité die a la discrétisation. Enfin, 'angle
d’ouverture a -3 dB est inférieur a 2°, ce qui lui confére une résolution assez fine. Le gain a
été mesuré sur la bande de fréquence et le rendement 7, est obtenue par comparaison du
gain théorique et du gain mesuré comme défini en éq. 3.15.

o Gainmesure
= (@)2
A

(3.15)

Les résultats ont été réunis en fig. 3.12. Le gain maximal est de 34,9 dB a 79 GHz, ce qui
implique un rendement de 19 % et une bande passante a -3 dB de 4,5 GHz. A présent, nous
nous intéressons & la mesure de la polarisation circulaire et afin de connaitre la valeur du
champ électrique pour tout ¢ et définir la valeur de E, et de £,. L’antenne sous test restera
fixe et orientée selon ¢ = 45°, alors que le cornet d’émission va pivoter de = —90 & 90° soit
un demi cycle(le champ E est de période 7 [141]). Le rapport axial a été calculé en fonction
des valeurs obtenues et représentées en fig. 3.13. Le champ électrique comporte un maximun
et un minimum espacés de 90°. Ces valeurs représentent I/, et I, espacées spacialement de
90° comme indiqué en éq. 3.11. Les résultats ont été réunis dans le tableau 3.1 pour plus de
lisibilité. Il a été difficile d’obtenir de la polarisation circulaire sur toute la bande néanmoins
nous en couvrons une partie de fagon discontinue. Les résultats précédents étant valable
dans la direction du maximum de rayonnement, c’est a dire § = 0°, nous avons mesuré
la polarisation circulaire pour quelques variations autour de cette direction (fig. 3.14). Le
rapport axial varie assez rapidement ce qui montre la complexité des mesures. En effet,
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FIGURE 3.12 — Gain et rendement de ’antenne
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FIGURE 3.14 — Rapport axial pour des faibles variations autour de 6=0°

une simple variation de la position du réflecteur a un impact important sur la polarisation
circulaire de ce type d’antenne. Nous avons vu aux paragraphes 2.3.1 et 2.3.2 I'importance
du choix de la méthode de simulation sur les résultats. La premiére étape de notre protocole
de conception de patch & conversion de polarisation a été conduite par la méthode des parois
électriques et magnétiques. Il s’ensuit que les patchs comportants des dissymétries comme
une ligne de retard ou un offset sont mal évalués ce qui dégrade les performances globale de
I'antenne. En conclusion, un réflecteur de Fresnel a été réalisé avec un gain important sur
une large bande mais de faible efficacité d’ouverture due essentiellement & la discrétisation
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TABLE 3.1 — Rapport axial et différences de phase du réflecteur de Fresnel sur la bande de
fréquence

Fréquence (GHz) 75 76 7 78 79 80 81 82
Rapport axial (dB) 0,91 | 3,21 | 2,15 | 4,26 | 1,31 | 3,68 | 1,78 | 2,81
Différence de phase (°) | 101 | 84,51 | 76,6 | 99,6 | 81,9 | 93,8 | 90,9 | 84,3

de la phase a compenser. La polarisation circulaire a été validée de fagon discontinue et
devra étre utilisée dans des bandes prédéfinies afin d’étre efficace.

3.3 Le reflectarray multi-faisceaux

Le probléme majeur des reflectarrays passifs est 'impossibilité d’obtenir un balayage
électronique. En effet, la phase de la cellule élémentaire est fixée par les dimensions du
substrat et du patch, elle ne permet aucune reconfigurabilité de la cellule et donc du réflec-
teur. Un balayage mécanique est donc nécessaire afin d’obtenir des images radar pouvant
impliquer des problémes de temps de balayage et des discontinuités du signal dues aux vi-
brations lors du déplacement du systéme. Afin de réduire le nombre de points de balayage,
nous désirons réaliser un reflectarray a plusieurs faisceaux ou multi-faisceaux. Dans notre
cas le nombre de faisceaux sera de 4.

3.3.1 Théorie

Nous désirons donc obtenir un reflectarray a 4 faisceaux. Pour ce faire, nous divisons
notre réflecteur en 4 sous-réflecteurs dont la loi de phase est définie en fonction de I'orienta-
tion souhaitée. Les 4 faisceaux peuvent étre orientés dans toutes les directions en fonction
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Sous réflecteur
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1 o psp
() 1r #—— Sous-focale
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Sous réflecteur | Sous réflecteur
3 4

FIGURE 3.15 — Principe du réseaux réflecteurs multi-faisceaux

de la distribution de phase des sous-réseaux. Nous définissons donc nos orientations :
— sous-réseaux 1 :p = 45,0 = —30°,
— sous-réseaux 2 :p = 45", 0 = —10°,
— sous-réseaux 3 :p = 45°,60 = 107,
— sous-réseaux 4 :p = 45,6 = 30°,
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ce qui revient & orienter les 4 réseaux sur la diagonale du reflectarray. Les différentes dis-
tributions de phase sont calculées comme pour le réflecteur précédent en fonction de la
distance focale et de la position de la source primaire. Chaque sous réflecteur est défini par
les coordonnées de son centre x,7¢ et yors tel que :

D D
Toff = i? + ZTsource €t Yoff = i? + Ysource (316)

et la sous-focale s’obtient par ’équation :

Sous focale = \/foca162 + (g)2 + (5)2 (3.17)
Une premiére étude réalisée & 94 GHz a conduit & de trés bons résultats [142] et nous
désirons en obtenir de meilleurs a 77 GHz en profitant de 'augmentation de la taille des
cellules. En effet, & 94 GHz la taille des cellules est de 1,595 mm alors qu’elle est de 1,948 mm
a 77 GHz, ce qui au regard de notre tolérance de fabrication permet de réaliser des patchs
rectangulaires de longueur ou de largeur supérieure de 0,4 mm ce qui n’est pas négligeable
en termes de discrétisation de phase. De plus, les rectangles utilisées avaient une largeur
fixée et une longueur variable ce qui réduit considérablement le nombre de configurations
possibles et donc limitent I'excursion de phase et la discrétisation de nos cellules. Nous
désirons concevoir un réflecteur carré de 150 mm de coté, soit 4 sous réflecteur de 75 mm de
coté et 31 dB de gain. La source primaire est un guide ouvert, les sous focales sont de 75 mm,
donc la focale est de 53 mm soit un rapport % = 0,35 d’olt un gain en encombrement. Notre
outil de modélisation est modifié afin de définir la loi de phase de chaque sous réflecteur
dans un premier temps, pour ensuite les réunir en une seule matrice qui nous permettra
de définir le diagramme de rayonnement et le masque du reflectarray. La fig. 3.16 compare
les diagrammes de rayonnement obtenus pour un reflectarray & patchs rectangulaires & un
ou deux degrés de liberté (longueur ou largeur et longueur). Les lobes secondaires sont

Amplitude relative (dB)

: H : : H : = Patchs 1D
-501----4- SRR S E . vevi.| m=—— Patchs 2D

80 -75 60 -45 -30 -15 O 15 30 45 60 75 90
Angle 6 (%)

FIGURE 3.16 — Diagramme de rayonnement simulé a 77 GHz pour des patchs rectangulaires
a un et deux degrés de liberté

ameéliorés et le seuil de bruit est beaucoup plus faible. Le reflectarray a été réalisé et mesuré
au laboratoire. Le réflecteur a été placé de fagon & mesurer les quatre faisceaux sur la
diagonale. La fig. 3.17 est une photographie du reflectarray sur sa fixation. On identifie
facilement les quatre zones différentes équivalentes aux quatre sous réflecteurs. Les fig. 3.18
et 3.19 illustrent les diagrammes de rayonnement mesurés en polarisation linéaire sur la
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FIGURE 3.17 — Photographie du réflectarray multifaisceaux
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bande de fréquence en chambre anéchoide . Les résultats obtenus autour de la fréquence
de conception sont en accord avec les simulations avec des lobes secondaires inférieurs a -20
dB et un angle d’ouverture a -3 dB de l'ordre de 2,4°. Cependant, pour les extrémités de la
bande, les faisceaux & § = £30° se dégradent de fagon importante. De plus, il est difficile de
garder au méme niveau d’amplitude les quatre faisceaux. Nous discuterons dans la section
consacrée au reflectarray en offset 'importance de la direction de rayonnement qui doit
étre choisie dans le plan spéculaire a la direction d’illumination. Cette antenne n’a pas été
congue dans ce sens et on peut attribuer & ce phénomeéne la dégradation du diagramme
de rayonnement. Le gain a été mesuré sur le lobe a 6= 10" et le rendement calculé comme
défini en éq. 3.15 avec S = 0,5D x 0,5D (fig. 3.20). Le gain maximal mesuré par lobe est
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FIGURE 3.20 — Gain et rendement de ’antenne

de 26,1 dB a 78 GHz et la bande passante a -3 dB supérieure & notre bande de mesure, soit
supérieure & 6 GHz. Le rendement est supérieure a 30% de 76 & 80 GHz avec un maximum
de 34,1% a 78 GHz. La chute d’efficacité 4 81 GHz confirme la dégradation du rayonnement
a cette fréquence.

3.4 Reéseaux réflecteur en offset a polarisation linéaire

Le principal défaut des reflectarrays est la faible efficacité d’ouverture qui dégrade le
gain. Les principaux responsables de cette chute d’efficacité sont :

— la discrétisation point par point de la phase réfléchie,

— le masquage de la surface du RA par la source primaire,

— les pertes par débordement et efficacité de cone.
La phase réfléchie par un reflectarray est discrétisé point & point, contrairement a une
parabole ou elle est discrétisée de facon continue, et conduit a utiliser des patchs couvrant
toute la bande de phase soit 360° avec des erreurs de phase proches de 0°. Pour ce faire,
il convient d’utiliser des patchs & formes complexes ce qui demande de longues heures de
simulations et souvent beaucoup d’imagination au vue de notre technologie (monocouche,
passif, faible dimension et tolérance de 0,1 mm). Pour simplifier cette partie de I’étude, nous
considérerons des patchs rectangulaires de dimensions variables en longueur et en largeur
(0,1 & 1,9 mm par pas de 0,1 mm) dont 'excursion de phase est de 'ordre de 340° avec 361
patchs différents. Les pertes par débordement et 'efficacité de cone sont dues a la distance
focale et au diagramme de rayonnement de la source. En effet, I’angle d’éclairement d’un
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reflectarray est donné par

Oy = cos_l(%) (3.18)

Au dela de cette angle d’illumination, toute puissance émise est perdue car non réfléchie
par le réflecteur, c’est ce que 'on appelle les pertes par débordement. Afin de diminuer ces
pertes, il est habituel de réduire la distance focale. Néanmoins, si la source n’illumine pas
tout le réflecteur, la surface illuminée est réduite et le gain aussi comme indiqué en éq. 1.14.
Ce phénomene s’appelle efficacité de cone. Pour augmenter lefficacité d’éclairement, une

Seurce primaire

\ \ cone d'illumination (2+6y)

Peartes par débordement
(spillover)

F1GURE 3.21 — Influence de la source primaire

étude a été menée sur une source primairedont le diagramme de rayonnement suit les varia-
tions d’une fonction prolate [143]. Enfin, les reflectarrays sont des antennes trés directives
dont le maximum de rayonnement se situe dans la direction normale au réflecteur et de
ce fait, la source primaire masque une partie du lobe principal ce qui diminue 'efficacité.
Pour éviter ce masquage, nous désirons décaler la source primaire a § = —27° en élévation.
Néanmoins, des études antérieures ont montré que pour des angles d’incidence différents de
07, les cellules élémentaires avaient un rayonnement dans la direction spéculaire [144]. Dans
notre cas de figure, nous nous exposons donc & un fort lobe & 6 = 27" en élévation. Afin de
s’affranchir de ce probléme, nous choisissons cette direction comme celle du rayonnement
principal. La fig. 3.22 résume la géométrie de ’antenne.

3.4.1 Le cornet a diagramme de rayonnement Prolate

Le champ réfléchi par un reflectarray est proportionnel & la transformée de Fourier du
champ électrique tangentiel, donc au diagramme de rayonnement de la source primaire.
L’effet de la source primaire sur le champ lointain du reflectarray est comparable a celui
d’un fenétrage en traitement du signal. Dans ce but, nous utilisons une source primaire avec
un diagramme de rayonnement correspondant a une fonction prolate. Cette fonction, décrite
en 1961 par Slepian et Pollack [145], permet de ramener 99% de I’énergie du diagramme
dans le lobe principal (tout en ’élargissant) et donc de diminuer les lobes secondaires ce
qui devrait conduire théoriquement & une légére baisse de lefficacité d’ouverture. Nous
désirons donc réaliser un cornet avec un niveau d’amplitude normalisée de -20 dB a § =
+27°, ce qui équivaut a illuminer les bords du réflecteur avec une amplitude inférieure
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F1GURE 3.22 — Fixation du systéme antennaire et dépointage du faisceau

de 20 dB par rapport au centre afin d’optimiser 'efficacité. Pour modéliser la fonction
prolate, nous nous intéressons a la fenétre de Kaiser pour § = 50, qui représente une
bonne approximation. Les simulations de la source primaire ont été réalisées sur SRSRD,
un logiciel de France Telecom Orange Labs La Turbie, basé sur les équations intégrales du
champ électrique et les équations intégrales du champ magnétique et a été congu pour des
structures d’antennes présentant une symétrie de révolution. Les résultats de simulation
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FI1GURE 3.23 — Diagrammes de rayonnement simulé & 75 et 77 GHz

reportés en fig. 3.23 et 3.24 nous confirment une amplitude normalisée de - 20 dB & 6 +27°
comme demandée en théorie, une polarisation croisée faible mais ’allure du diagramme de
rayonnement se dégrade pour les hautes fréquences. Le rapport d’ondes stationnaires est
proche de 1, d’ou de faibles pertes d’adaptation et une concordance gain/directivité. Enfin,
la fig. 3.25 nous indique les angles d’éclairement du cornet pour des amplitudes normalisées
a -3, -10 et -20 dB et sont en accord avec la théorie. Au vue des résultats optimistes
obtenus en simulations, le cornet a été réalisé par notre ingénieur de recherche Jean Louis
Le Sonn dans les ateliers du LEAT. La fig. 3.26 est une représentation "technique" du
cornet prolate et le tableau 3.2 réunit les dimensions des différents diameétres et longueurs
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FIGURE 3.24 — Diagrammes de rayonnement simulé a 78 et 81 GHz

45
19,5 1,2
\—/’/\ 40 —-3dB
L —-10dB
@ 19 135 —-20dB
ot 0.8 é’ 30 T~
8 C 0,6 45 [
= oL 20
s 18 ;‘3 e
g F04 e lS
g L R B S
) 175 —Gain ! 10
’ —Directivite | 02 ¢ 5
—R.0.S
17 0 0
75 76 77 78 79 80 81 82 75 76 77 78 79 80 81 82
Frequence (GHz) Frequence (GHz)

FIGURE 3.25 — Gain et angle d’éclairement du cornet

nécessaires a la réalisation. Le cornet prolate a été mesuré en chambre anéchoide au LEAT
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FIGURE 3.26 — Dessin du cornet prolate

et les figures suivantes représentent le diagramme de rayonnement du cornet prolate pour
différentes valeurs comprises dans la bande de fréquence. Les mesures sont en accord avec
les simulations. A # = £27°, 'amplitude normalisée du cornet est bien de -20 dB comme
désiré. De plus, la polarisation croisée et les lobes secondaires sont faibles. Néanmoins, le
niveau du gain est de 'ordre de 17 dB sur la bande de fréquence avec un maximum de 18,5
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TABLE 3.2 — Dimensions du cornet prolate

Indice I 237456 7 [8] 9 10
¢; (mm) | 3,3 | 45 | 57|69 | 81|93 | 154
L;(mm) | 0 | 122436 6 | 73] 97 |11 | 17,1 | 244
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FIGURE 3.27 — Diagrammes de rayonnement du cornet prolate mesuré a 75 et 77 GHz

=—Plan H
===Plan H crois¢
—Plan E

==-Plan E croisé¢

—Plan H
==-Plan H crois¢
—PlanE

===-Plan E crois¢

-20

-40

Amplitude normalisée (dB)
&
(=}

-50

Angle 0(9) T Angle 80

FIGURE 3.28 — Diagrammes de rayonnement du cornet prolate mesuré a 78 et 81 GHz

a 79 GHz, soit 1 dB de moins que lors des simulations. L’outil de simulation développé par
le LEAT permet de prendre en compte le choix de la source, ainsi nous avons simulé les
diagrammes de rayonnement d’un reflectarray a source primaire en fonction prolate et a
guide ouvert afin vérifier notre théorie avant réalisation. Les simulations montrent un gain
supérieur et des lobes secondaires faibles pour le reflectarray illuminé par un coret prolate.

3.4.2 Reésultats

Le reflectarray est composé de cellules élémentaires & patchs rectangulaires sur un sub-
strat de Duroid d’épaisseur 254 pum et de constante diélectrique e, = 2,2. Sa largeur et sa
longueur sont de 156 mm et % = 1,125. Les cellules ont été simulées a ’aide du logiciel
commercial Ansoft HFSS par la méthode des parois de Floquet comme résumé dans le cha-
pitre 2 (fig. 3.29). Le reflectarray a été fabriqué et mesuré en chambre anéchoide au LEAT.
Il est posé sur une fixation inclinée de 27° en élévation afin de recentrer le faisceau en mesure
comme l'illustre la fig. 3.30. L’antenne a été mesurée sur la bande de fréquence 75-81 GHz
afin d’obtenir le diagramme de rayonnement et de connaitre son gain. Les diagrammes de
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FIGURE 3.29 — Diagramme de rayonnement simulé a 75 GHz

F1GURE 3.30 — Photo du reflectarray et de la source primaire

rayonnement affichent des lobes secondaires a plus de -20 dB et une angle ouverture a -3
dB de 1,7°. Une remontée de lobes apparait a partir de § = 30° pour le plan E obtenu en
pivotant Iantenne de 90° par rapport a z (ce qui cré un masquage de la source primaire
pour les angles<0°). Enfin, les résultats sont trés proches de nos simulations ce qui nous
permet de valider notre programme. Nous désirons connaitre le rendement de notre antenne
et pour cela nous comparons le gain mesuré au gain théorique calculé pour une ouverture
plane équivalente.

Gmesure
1="Ds (3.19)
2
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FI1GURE 3.32 — Diagramme de rayonnement mesuré a 78 et 81 GHz
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FIGURE 3.33 — Gain et rendement de ’antenne

Ainsi nous obtenons le rendement que nous représentons avec le gain mesuré en fig. 3.33.
La valeur maximale du gain est de 42,1 dB a4 78 GHz ce qui conduit a une efficacité de
Pordre de 75%. L’efficacité est supérieure a 50% sur 3,5 GHz et la bande passante a -3 dB
est de 'ordre de 4,4 GHz.
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3.4.3 Validation de I'optimisation

Cette section est destiné & comparer nos résultats a ceux obtenus avec un guide d’onde
ouvert de type WR-10 illuminant le méme réflecteur a la méme distance focale. Tout
d’abord, il est important de comparer les diagrammes de rayonnement des deux sources. Le

—Guide ouvert
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—Guide ouvert
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Amplitude normalisée (dB)

-75  -60 -45 -30 -15 0 15 30 45 60 75 -75  -60 -45 -30 -15 0 15 30 45 60 75
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FIGURE 3.34 — Diagrammes de rayonnement simulés de la source primaire

cornet prolate est congu de fagon & illuminer toute le surface du réflecteur mais concentre
le maximum d’énergie au centre. Pour les mémes performances, le guide d’onde a un angle
d’éclairement deux fois plus grand d’ou la perte d’efficacité de rayonnement due aux pertes
par débordement. La fig. 3.35 représente les diagrammes de rayonnement obtenus pour
le reflectarray illuminé par le cornet prolate et le guide ouvert. Une nette remontée des

0
—Commnet prolate
-5 —Guide d'onde ouvert
-10

(=}

Amplitude normalisée (dB)
k5

10 20 30
Angle 0 (%)

F1cURE 3.35 — Diagrammes de rayonnement mesurés a 77 GHz pour les deux sources
primaires

lobes secondaires et du niveau de bruit est visible pour le reflectarray illuminé par le guide
d’onde, néanmoins le faisceau est plus fin méme si les angles d’ouverture a -3 dB sont tous
les deux de 1,7°. La performance majeure de notre systéme se situe au niveau du gain et
de Vefficacité (fig. 3.36). L’allure générale du gain pour le cas guide ouvert est réduite de 6
dB en comparaison au cas prolate, la bande passante & -3 dB est réduite de 0,2 GHz. De

plus, Vefficacité maximale qui était de 75% a 78 GHz est a présent de 21% soit une chute
considérable.
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FI1GURE 3.36 — Comparaison du gain et de lefficacité mesurés pour les deux sources pri-
maires

3.5 Conclusion du chapitre

Ce chapitre se conclut sur la réalisation de trois réseaux réflecteurs répondant aux
spécifications demandées. Un réflecteur de Fresnel a été congu avec un gain de 'ordre de 35
dBi et une polarisation circulaire sur une partie de la bande de fréquence 75-81 GHz. Cette
polarisation devrait étre un avantage pour la détection de cibles. Un réflecteur a quatre
faisceaux a été ensuite réalisé afin de réduire le balayage mécanique a appliquer a ’antenne
pour obtenir une image radar. Cependant, 'impossibilité de séparer les signaux détectés
par les quatre faisceaux en fait un mauvais candidat pour notre application, mais a un
fort potentiel pour le broadcasting ou les applications satellites. Enfin, la réalisation d’un
réseau réflecteur a source prolate en offset nous a permis d’obtenir un gain de 42 dBi et une
efficacité de l'ordre de 75%. Cette étude a montré 'intérét de 'optimisation de la source et
du dépointage de faisceau dans la conception d’un réseau réflecteur. Les excellents résultats
de cette antenne nous laisse imaginer de fagon optimiste les futures mesures.



Chapitre 4

Mesures radar d’objets et de
débris localisés sur piste
d’aéroport

Ce chapitre est consacré a la réalisation d’un systéme complet de détection de débris
sur pistes d’aéroport appelés plus généralement F.O.D (foreign object debris).

L’accident du Concorde le 25 Juillet 2000 est un exemple de catastrophe causée par
ces objets et débris. En outre, plus de 4 milliards de dollars sont dépensés chaque année
par les compagnies aériennes pour réparer les dommages causés par les F.O.Ds aux avions,
sans compter les cotits dus aux retards résultants du temps nécessaire a I'identification et
a 'enlévement. Dans le but de répondre a ce probléme, plusieurs compagnies ont proposé
et testé des systémes de détection de FOD automatisés sur les aéroports. Les principaux
systémes sont :

— Tarsier developpé par QinetiQ. C’est un radar a 94.5 GHz comme décrit dans [146].
Par la suite, une puissante caméra efficace de jour comme de nuit a été ajouté au
radar pour l'identification. Il est actuellement en place dans plusieurs aéroports dont
Vancouver et Heathrow.

— FODetect developpé par Xsight[147]. Il consiste en un radar a 76-77 GHz et un capteur
optique avec une illumination en proche infrarouge. Il est actuellement en place a
I’aéroport de Boston.

— iFerret developpé par Stratec. C’est une caméra autocalibrée associés a des traitements
d’images[148]. 11 est actuellement en place a 'aéroport de Singapour.

Les autres compagnies ou laboratoires étudient principalement des systémes & base de
modules radar millimétriques pour ce type d’application[149] et I'on peut discerner deux
approches :

— La premiére consiste a utiliser un ou deux radars puissants. Chacun d’eux est placé
en hauteur sur une tour en dehors de la piste de décollage et couvrira une distance
d’environ 1,5 km [146].

— La seconde approche consiste a utiliser plusieurs systémes en les placant sur les lu-
miéres aux bords de la piste[147, 148, 10]. Chaque radar est trés compact et couvre
une zone prédéterminée. Cette approche a été choisie pour notre étude.

Ce travail est le fruit d’une collaboration entre le LEAT et 'ENRI (Electronic Navigation
Research Institute, Tokyo, Japan) et a été réalisé dans le cadre d’un partenariat Hubert Cu-
rien Sakura, cofinancé par le Ministére des affaires étrangéres francais et le JSPS(Japanese
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Society for Promotion of Science) PHC Sakura n°21153ZF. Le LEAT est en charge du
systéme antennaire et 'ENRI du front-end millimétrique. Le projet Sakura réunit les Dr.
Yonemoto, Futatsumori et Khomura de ’ENRI et le Pr. Pichot, Pr. Migliaccio et moi méme.
Il s’est déroulé sur deux ans avec, pour moi, un premier déplacement & ’ENRI en Novembre
2009 (Projet Sakura 1 : 9 jours), puis en Octobre 2010 (Projet Sakura 2 : 15 jours). Les
professeurs Pichot et Migliaccio s’y sont rendus ensemble en Octobre 2009 et séparément
en Octobre et Décembre 2010 respectivement. Ce chapitre regroupe 'ensemble des travaux
menés dans ce cadre.

4.1 Projet Sakura 1

4.1.1 Présentation du radar FM-CW de ’ENRI

Le radar utilisé est un radar & ondes millimétriques avec un Module FMCW appelé
"front-end" pour plus de commodité par la suite. Le taille de ce module est 46,8 x 9,5 x 45
mm?> sans compter les connecteurs et le guide d’onde, et son poids est de 144,7 g sans
I'antenne. La taille du controleur est de 56,8 x 23 x 46,8 mm? pour un poids de 98 g (fig.

4.1). La puissance d’émission est de 7,45 mW a 76 GHz. Le schéma bloc du module radar

FIGURE 4.1 — Module radar et circuit de controéle

est montré en fig. 4.2. Le controleur envoit un signal FM-CW autour de 12 GHz, grace a

Module radar
Pl Coupleur hybride *

! L Rat race Transition!
Multiplieu !

Circuit dey
controle

\Y
Entrée
RF

FIGURE 4.2 — Schéma de prinicpe du radar

un VCO en bande K, au port local IN du module radar. Un mélangeur harmonique est
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utilisé pour multiplier le signal par un facteur 6 et alimenter 'antenne. Le systéme utilisé
est un radar monostatique, donc il contient un coupleur hybride de type rat race dans
le module juste avant ’antenne. Des puces disponibles dans le commerce sont employées
comme circuits élémentaires (VCO, multiplieur, mélangeur, etc) et sont connectées par ligne
micro-ruban sur plan métallique. La fréquence nominale de 'oscillateur de sortie du front-
end se situe entre 75,9 GHz a 77,1 GHz (12,65 GHz a 12,85 GHz pour la fréquence locale).
Cependant, nous allons 'utiliser de 75 & 81 GHz de fagon a augmenter la résolution. Nous
voulons un radar avec le meilleur rapport signal sur bruit (rsb) en améliorant la structure,
donc sans traitement spécial du signal. Ainsi, le circuit de contréle, lequel est suspecté
d’étre la principale source de bruit,a été déplacé a I'extérieur du bloc principal du module
radar (en général, le bruit thermique du mélangeur est supposé en étre la cause). Le port
de Doscilloscope est réglé pour observer le signal seulement dans un but expérimental et est
terminé par une charge adaptée quand le port n’est pas utilisé. Le port fournit %%éme de
la fréquence de sortie du VCO et est connecté & un circuit a boucle & verouillage de phase

(Phase Locked Loop ou PLL).

4.1.2 Test du radar

Lors du projet Sakura 1, les mesures ont toutes été réalisées en chambre anéchoide dans
la base de 'ENRI & Tokyo. Cette chambre anéchoide de dimensions 37 x 7 x 5 m? (fig. 4.3)
permet aux chercheurs japonais de réaliser différents projets comme :

— des mesures d’antennes compactes,

— des mesures d’antennes satellites,

— des tests de compatibilité electromagnétique [150].

FIGURE 4.3 — Chambre anéchoide de 'ENRI
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Aussi, dans la suite de ce chapitre nous décrirons soit des mesures large bande éffectuées en
chambre anéchoide, soit des mesures faible bande (<1 GHz) a l'extérieur. Les performances
du module radar ont été testées en chambre anéchoide a ’'ENRI selon le schéma décrit en
fig. 4.4. Un générateur de fonction AFG3252 fournit un signal triangulaire (tooth) modulé
en fréquence (FM) au circuit de controle.

Alimentation
du systéme Réflecteur
+ - trihédral

| Antenne

Géneérateur | | Circuit de | | Module Q Lentille
de fonction [| controle radar ¥ &
—

Trigger | —| Sortie IF 10 em
—
: Analyseur
Oscilloscope de spectre 6

FIGURE 4.4 — Protocole de mesure

La fig. 4.5 illustre 'allure de la puissance émise sur la bande de fréquence la plus large
balayée en mesure. La mesure a été réalisée en connectant le module radar et ’analyseur
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FIGURE 4.5 — Allure de la puissance émise en fonction de la bande de fréquence

de spectre directement sans 'antenne. Une bande de 4,83 GHz, de 75,57 a4 80,41 GHz, a
été obtenue bien que 'on ait dépassé la fréquence nominale utilisée par le VCO. La qualité
de la résolution du radar est évaluée en changeant la bande de fréquence de modulation
comme indiqué dans le tableau suivant et calculée selon 1'éq. 1.1.

C

AT:2Af

(4.1)

Dans un second temps, les performances en détection sont évaluées a l'aide de cibles
connues. La forme de modulation est de type triangulaire et le temps de balayage est
de 1 ms. Un cornet standard en bande W (Gain=22,74 dBi) est utilisé. Deux cibles, un
grand réflecteur cornet trihedral (S.E.R=28 dBsm & 76 GHz [151]) et une lentille large
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TABLE 4.1 — Résolution longitudinale en fonction de la largeur de bande

Bande 1 Bande 2 Bande 3
Bande de fréquence (GHz) | 75,90-77,10 | 75,90-78,29 | 75,57-80,41
Largeur de bande (GHz) 1,20 2,40 4,84
Résolution théorique (cm) 12,5 6,25 3,1

angle (S.E.R=2,9 dBsm a 76 GHz [152]), sont disposées & 6 m en face de 'antenne radar.
La fig. 4.6 montre les spectres de deux réflecteurs espacés de 15 cm. Ces spectres ont
simplement été filtrés par fenétre de Hanning et traités par FFT dans le domaine temporel
par un oscilloscope (TDS3052 5 Gs/sec). Les pics des bandes 1, 2 et 3 ont été observés aux
fréquences de 50, 100, 195 et 205 kHz respectivement. La largeur de bande et le balayage
temporel déterminent cette différence de fréquence pour une méme distance. Dans les trois
conditions, le niveau de détection est supérieur de 25 dB par rapport au niveau hors lobe.
De plus, deux pics sont détectés pour la mesure avec la bande 3 dus & 'augmentation de
la largeur de bande donc de la résolution. Les résultats montrent que ce radar large bande

== EBandl
Band2
Bandd

—————

——— e

Prohusencs sepns nonmaks (d5)

200

FIGURE 4.6 — Détection des cibles pour différentes largeurs de bande de fréquence

peut séparer une cible a faible S.E.R a proximité d’une cible & forte S.E.R si 'on utilise
la plus large bande de fréquence. De ce fait, la largeur du pic & -3 dB, correspondant a la
résolution, devient plus fine lorsque la largeur de bande croit. Le tableau suivant compare la
resolution théorique, déduite de la largeur de bande, avec la résolution mesurée pour chaque
bande. Il est & noter que la distance mesurée entre les deux cibles est de 15,5 cm alors que
la distance réelle était de 15 cm. En réalité, le signal transmis est assez distordu hors de
la fréquence nominale, surtout dans la bande 75-76 GHz, néanmoins, il reste intéressant
d’étendre la bande de fréquence au vue des résultats précédents. De plus, la régulation
japonaise n’autorise pas pour le moment les mesures large bande (75-81 GHz) en extérieur.

4.1.3 Mesure a la base de Tokyo

Les spécifications du radar lors de notre étude sont les suivantes :
— signal d’émission de type dent de scie (sawtooth),
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TABLE 4.2 — Résolution longitudinale théorique et mesurée en fonction de la largeur de
bande

Bande 1 | Bande 2 | Bande 3
Largeur de bande (GHz) 1,20 2,40 4,84
Résolution théorique (cm) 12,5 6,25 3,1
Résolution mesurée (cm) 46,3 23,8 6,8

bande de fréquence 76,64-78,42 GHz,

— largeur de bande Af=1,78 GHz,

— durée d’une impulsion ¢, = 5% 107° s,

— antenne RA & polarisation circulaire décrite au ch.3.1.
Ces paramétres nous permettent de déduire la distance d séparant la cible de I’antenne par
résolution de I'éq. 4.2.

d=cx*

t, * fpl’c
SAf (4.2)
avec : fpic la fréquence du pic de détection en MHz.
Les cibles sur lesquelles nous testons notre systéme sont :
— un réflecteur cornet trihédral de S.E.R=28 dBsm (fig. 4.7),
— une lentille de S.E.R=2,9 dBsm (fig. 4.7),
— un cylindre de S.E.R=0 dBsm,
— une ligne a haute tension de S.E.R inconnue mais estimée inférieure a 0 dBsm.

= .
Trhedral
A comer
A refiector

'E:!ZB dBs

Lens
reflector

2.9 dBsm

FIGURE 4.7 — Paramétres de mesure

Ces différentes cibles sont classées par ordre de S.E.R (Surface équivalente radar), dont
le calcul est défini pour différentes formes de cible au Tab. 4.3. Pour exemple, le triédre,
dont nous nous servons, a pour équation de S.E.R :

l4
0 =T 4.3
avec | = 0,22v/2 m, nous obtenons une valeur de S.E.R ¢ = 28 dBsm a f = 77 GHaz.
La premiére étude consiste & comparer la signature de différentes cibles & notre disposition
et pour ce faire, nous les plagons & 8 m. Le réflecteur trihedral se distingue largement des
autres cibles, ce qui est normal, car il a une S.E.R élevée (fig. 4.8). Les autres cibles sont
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TABLE 4.3 — S.E.R des différentes cibles

Type de surface Exemple Dependance en fréquence S.E.R
Cornet, Réflecteur | Dihedral, trihedral 12 o=d4rm ;f I
Plan Surface plate 12 o=A4rsy A2
Courbe simple Cylindre f! o= kal2
Courbe double Sphére 1o o = ma?
-50 +—Réflecteur
triedral
55 [ eatill
g 60 | +—Lignes
=65 - l
é 70 |
£ n
20 | Il |
N
0 2 4 6 8 10

Distance de détection (m)

FIGURE 4.8 — Détection de cibles & 8 m.

détectées avec un niveau supérieur de 5 dB par rapport au niveau hors lobe. Il est a noter
que 'erreur de détection est de 0,2 m dans ces 3 cas. Un bruit assez conséquent est observé
pour des distances inférieure & 6 m. Il est dit & 'architecture interne du radar mais n’est
pas vraiment pénalisant pour notre application compte tenu de la distance envisagée entre
le bord de la piste et le module.

A présent, nous cherchons a détecter un cylindre métallique de 0,1 dm? 4 11 m. Cet objet
fait partie des cibles définies par la ciculaire de la Federal Aviation Administration (F.A.A)
[153]. En effet, la F.A.A a défini un cahier des charges précis afin d’évaluer les performances
des différents systémes. La fig. 4.9 identifie les cylindres en fonction de leur orientation. Dans

e TO

Ant
ntenne & polarisation Cas 2 Cas 3
circulaire

FIGURE 4.9 — Orientations possibles du cylindre face a ’antenne.

cette nouvelle étude, nous cherchons a évaluer 'influence de 'orientation du cylindre sur la
S.E.R (Tab. 4.4). Les cylindres ont donc été détectés & une distance 11,37 m soit f,;:=1008
kHz. Le cas 1 est plus facilement détectable car la face plane disperse moins I'onde que les
autres cas. La face courbée du cylindre a été difficile a détecter dans les cas 2 et 3 et il nous a
fallu plusieurs essais. Néanmoins, ils ont été détectés avec un niveau proche, ce qui ne serait
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TABLE 4.4 — Niveau de détection des cibles en chambre anéchoide

Cas | Niveau de détection(dB) | Distance mesurée(m)
1 -75 11,37
2 75,8 11,37
3 76,2 11,37

pas le cas si nous étions en polarisation linéaire. En effet, la réponse de la face courbée réagit
differemment en fonction de l'orientation de la polarisation (dans un cas la polarisation est
perpendiculaire & la courbure et dans I’autre elle est paralléle contrairement & la face plane
ot la polarisation n’a aucun effet du fait de la symétrie de révolution). Comme nous 'avions
dit au chapitre 2, la polarisation circulaire peut se décomposer en polarisation verticale et
horizontale ce qui fait que lorientation de la courbure n’a aucun effet sur la S.E.R. Les
résultats montrent que les cas 2 et 3 ont des niveaux proches de S.E.R ce qui nous permet
de conclure sur la validité de la polarisation circulaire.

Enfin, dans ce dernier cas, nous nous intéressons a la distance maximale de détection du
réflecteur cornet trihédral afin d’évaluer les limites de notre systéme. La fig. 4.10 représente
I’évolution du pic de détection en fonction du déplacement de ’antenne par pas de 5 m. Les
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FIGURE 4.10 — Détection du cornet trihedral par le radar a différentes distances

résultats sont décrits dans le Tab. 4.5 ou la distance de détection est calculée selon 1'éq. 4.2.
La cible a été détectée jusqu’a 25 m, distance maximale techniquement disponible compte
tenu de la taille de la chambre anéchoide. L’erreur constante de ’ordre de 0,8 m implique
une erreur sur la mesure de référence (de Uordre de quelques cm & plusieurs dizaines de cm
pour les grandes distances). De plus, la longueur de guide d’onde de 40 cm a été omise dans
les calculs, ce qui pourrait expliquer un décalage de ’ordre de plusieurs dizaines de kHz.
Cette premiére collaboration ne nous a pas permis de réaliser des mesures en environne-
ment réel. Les mesures en chambre anéchoide ont montré I'intérét des reflectarrays dans la
détection de cibles. Ainsi, la polarisation circulaire a été validée par la mesure de la S.E.R
du cylindre et de plusieurs cibles, dont une ligne & hautes tensions. Cependant le signal regu
est faible et s’atténue rapidement, ce que nous attribuons au gain, lequel est jugé insuffisant,
et au positionnement de I’antenne qui a sans doute subi un désalignement lors des mesures
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TABLE 4.5 — Distance de détection maximale du cornet trihedral en chambre anéhoide

Fréquence du Pic (kHz) | Niveau de détection (dB) | Distance mesurée (m) | erreur (m)
553 27,54 5,82 0,82
1033 28,36 10,88 0,88
1506 26,83 15,86 0,86
2008 924,12 21,15 1,15
2440 20,95 25,7 0,7

a cause des contraintes de voyage (antenne démontée et remontée).

4.2 Projet Sakura 2

Une seconde collaboration a eu lieu en 2010 pour étudier de nouveau la détection FOD
sur pistes d’aéroport. Lors de notre premiére étude dans le cadre de notre collaboration
franco-japonaise en 2009, nous avions congu un reflectarray & polarisation circulaire de
35 dBi de gain [154]. Bien que les résultats de détection aient été probants en chambre
anéchoide, le gain de l'antenne est insuffisant pour espérer détecter une cible test de -20
dBsm a 46 m conformément aux recommandations de la FAA. De plus, 'utilisation de la
polarisation circulaire ne s’est pas avérée plus judicieuse que la polarisation linéaire pour
cette application. Nous avons donc réalisé une seconde antenne (reflectarray a source prolate
en offset) de 40 dBi de gain en polarisation linéaire comme décrite au ch. 3.4.

4.2.1 Radar

Dans le but d’augmenter le rsb, de diminuer le seuil de bruit et donc de créer un radar
a haute résolution, les membres de ’ENRI ont a réalisé un circuit de controle permettant
d’obtenir un signal FM-CW de 1 GHz dans la bande Ku (12,3-13,3 GHz) lequel sera multiplié
par 6 dans le module radar (fig. 4.11). Ce circuit de contrdle est beaucoup plus complexe
que celui du précédent module [155]. Les mesures vont étre conduites in-situ et en extérieur

Micrometer Antenna (WR-10)

Detected signal Local signal input. (Ku-band)

FIGURE 4.11 — Module radar et circuit de controéle

sur la piste de 'aéroport de Sendai. Nous utilisons un radar faible puissance qui présente
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I’avantage de ne requérir aucune licence, mais est régi par des spécifications strictes :

— fréquence 76-77 GHz,

— largeur de bande 500 MHz,
puissance d’émission <10 dBm,

— gain de 'antenne < 40 dBi.
Les différents composants utilisés pour réaliser ce systéme ont été achetés dans le commerce.
La fig. 4.12 nous confirme que le signal FM modulé par 'oscillateur local est supérieur a
6 dBm entre 12,3 et 13,3 GHz. Le bruit de phase est de -77,5 dBc/Hz a 12,64 GHz et il

20 T T

Amplitude (dBm)
)
o

40 - J

60 —55 25 13 5 Frequency (GHz)

FIGURE 4.12 — Diagramme Signal FM modulé par I'oscillateur local.

est estimé & -62 dBc/Hz & 76,02 GHz. Les performances du module radar ont été testées
dans la chambre anéchoide de 'ENRI. La mesure a été réalisée en connectant le module
radar & un réflecteur parabolique en fibre de carbone développé & PENRI [71]. Le signal
aura une largeur de bande de 500 MHz dans la gamme 76-77 GHz, pour étre en accord
avec les recommandations japonaises. La fig. 4.13 nous montre une vue du systéme lors
de la mesure. Le principe de cette mesure est de détecter le réflecteur trihédral jusqu’a la

Parabolic reflector
antenna

Corner reflector
(28.0 dBsm @ 76 GHz)

Radar RF module

To signal analysis
circuit
(oscilloscope)

adar drive module

© R
Pl ]/

FIGURE 4.13 — Vue de la mesure.

distance maximale permise par les dimensions de la chambre anéchoide, afin d’estimer la
portée du systéme (fig. 4.14). Le réflecteur trihédral a bien été détecté jusqu’a la limite,
soit 25 m. Une estimation de I’allure de la courbe nous permet de déduire une détection &
200 m dans les mémes conditions. En conclusion, le nouveau systéme développé par 'ENRI
devrait nous permettre une détection a longue portée et & haute résolution. Néanmoins,
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FIGURE 4.14 — Estimation de la distance de détection

les mesures en chambre anéchoide ont montré la présence de pics de bruit. Ce phénomeéne
devrait devrait étre accentué lors des mesures en environnement réel.
4.2.2 Mesure radar a Sendal

Ce chapitre est consacré aux mesures radars réalisées au Japon en Novembre 2010 et
se compose de deux parties. Tout d’abord, nous discuterons des mesures réalisées sur et en
dehors de ’aéroport de Sendal, puis nous nous intéresserons aux mesures faites en extérieur

a la base de ’ENRI a Tokyo.

4.2.2.1 Mesure sur ’aéroport de Sendai

L’aéroport de Sendaf se situe & 400 km au Nord-est de Tokyo (fig. 4.15). Nous avons réa-
lisé une campagne de mesure pendant deux nuits sur cet aéroport. Les mauvaises conditions

E g SENDAI
==l R

QOverseas
-~

Nagoya Airport

FIGURE 4.15 — Localisation de Sendal

météorologiques nous ont permis d’accéder a la piste d’aéroport le premier soir uniquement.
Nous distinguerons donc les mesures sur la piste et les mesures réalisées sous la pluie en
dehors de la piste a I’abri sous un hangar de I’aéroport. La mesure consiste & détecter dif-
férentes cibles et & les éloigner jusqu’a ne plus les voir. Les quatre objets utilisés ont été
validés par la FAA comme standard a détecter[153]. Il s’agit d’un réflecteur trihedral de 27
dBsm de S.E.R et trois cylindres de S.E.R respectifs de 0, -10 et -20 dBsm. Nous étudierons
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TABLE 4.6 — Dimensions et S.E.R des cibles

Nom Forme Hauteur (mm) | Rayon (mm) | S.E.R (dBsm)
CR | Réflecteur trihédral 300 0 27
C1 Cylindre 134.,5 67,25 0
C2 Cylindre 62,4 31,2 -10
C3 Cylindre 29 14,5 -20

les quatre objets précédents, puis une dizaine d’autres objets caractéristiques des débris
laissés sur les pistes d’aéroport. Nous débutons donc nos mesures par le reflecteur trihédral
qui nous sert de référence. Les résultats sont décrits en fig. 4.16. Nous observons une atté-
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FIGURE 4.16 — Estimation de la distance maximale de détection de CR

nuation linéaire du signal, ce qui rejoint la théorie comme nous le verrons en section 4.3.1,
et une distance maximale de détection & 60 m. De plus, nous estimons la portée maximale
a 70 m. Notons d’ailleurs la présence de bruit a 10, 20 et 30 m. C1 est ensuite utilisé. De
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FIGURE 4.17 — Estimation de la distance maximale de détection de C1
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nouveau, la présence de pic de bruit & 10 et 30 m induit un doute sur les résultats (fig.
4.17). Néanmoins, nous considérons avoir détecté notre cible a 30 m car le pic est supérieur
de 3 dB au niveau hors lobe. La portée est estimée & 40 m pour cet objet si nous avions
eu moins de bruit interne. Nous nous intéressons maintenant & C2. La S.E.R étant plus
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FIGURE 4.18 — Estimation de la distance maximale de détection de C2

faible, il est évident que le signal sera plus faible que précédemment (fig. 4.18). De ce fait,
il est & présent impossible de distinguer notre signal & 30 m et les mesures conduisent a une
détection & 15 m. Enfin, nous terminons par C3, la plus faible S.E.R de ces 4 objets. Pour
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FIGURE 4.19 — Estimation de la distance maximale de détection de C3

les mémes raisons que précédemment, nous sommes limités par le bruit, nous concluons
donc & une détection maximale de 10 m (fig. 4.19). Nous résumons nos résultats dans le
Tab.4.7 afin de comparer les peformances de ce systéme sur chaque objet. Nous observons
une atténuation importante des "petits" objets ce qui limite la distance de détection. De
plus, le bruit interne implique une incertitude sur les mesures ce qui induit un doute sur les
résultats. Néanmoins, les performances de ce systéme sont bonnes pour les 2 premiers objets
et tolérables pour les deux derniers. Il est important de rappeler que les pistes d’aéroport
peuvent atteindre des largeurs de 60 m. Notre systéme étant installé de part et d’autre de
la piste il convient de pouvoir détecter un objet & des distances comprises entre 0 et 40 m.
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TABLE 4.7 — Bilan des mesures du second systéme sur ’aéroport de Sendal

S.E.R (dBsm) | Distance de détection maximale (m) | Portée estimée (m)
CR 27 60 70
C1 0 30 40
C2 -10 15 aucune
C3 -20 10 aucune

Il ne faut pas oublier aussi qu’une distance minimale de détection est & prendre en compte
car le radar ne détecte rien dans son champ proche. Cette derniére est d’environ 2 métres
avec le nouveau module.

Les derniéres mesures ont été perturbées par des problémes de bruit mais les résultats
de ce premier systéme en conditions réelles sont prometteurs. Nous avons réalisé d’autres
mesures sur des objets que ’on trouve facilement sur une piste d’aéroport. Nous les avons
réunis dans la liste suivante :

Objet 1 : CR,
Objet 2 : CI,
Objet 3 : C2,
Objet 4 : C3,

Objet 5 : boulon M10 (abandonné par un avion ou un véhicule d’entretien),
Objet 6 : écrou M10 (abandonné par un avion ou un véhicule d’entretien),
Objet 7 : marteau (abandonné par un véhicule d’entretien),

Objet 8 : clé a molette (abandonnée par un véhicule d’entretien),

Objet 9 : tournevis (abandonné par un véhicule d’entretien),

Objet 10 : plan métallique,

Objet 11 : piece métallique mince de dimensions 0,02 x 3 x 42 cm (abandonné par un
avion),

Objet 12 : pneu (abandonné par un avion),

Objet 13 : bouchon d’essence (abandonné par un véhicule d’entretien),
Objet 14 : télephone (abandonné par un agent d’entretien),

Objet 15 : gant (abandonné par un agent d’entretien),

Objet 16 : échantillon de béton (détaché de la piste),

Objet 17 : échantillon d’asphalte (détaché de la piste).
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Ces objets ont été disposés & 15 m de la source afin d’éviter le pic de bruit & 10 m. Les
différentes courbes ont été réunies en annexe 2 afin d’alléger le chapitre. Seule une est
satisfaisante. La fig. 4.20 illustre la détection de l'objet 12, un pneu d’avion. En effet, les
pneus ne contiennent plus de chambre a air, donc ils sont renforcés par du métal dans leur
structure.
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FIGURE 4.20 — Détection du pneu a4 15 m

En conclusion, les mesures en condition réelles sur la piste d’aéroport sont prometteuses
sur des objets standards, mais complexes sur des objets quotidiens et plus réalistes. La
présence d’un bruit interne, dii en grande partie & 'alimentation du systéme, a atténué le
signal et ajouté une incertitude aux résultats.

4.2.2.2 Mesure hors de 1’aéroport de Sendai

Le second jour, les conditions météorologiques ne nous ont pas permis de continuer
nos mesures sur la piste d’aéroport. Nous nous sommes donc abrités sous un hangar de la
Iwanuma branch (branche de 'ENRI a Sendail) pour continuer les expérimentations. Plus
précisement, nous avons réalisé un scan du sol afin de détecter le réflecteur trihédral et
les trois cylindres positionnés a une distance de 15 m, la pluie nous permettant d’étudier
notre systéme dans des conditions plus réalistes. La fig. 4.21 représente la vue de la scéne
scannée et I’emplacement de nos quatre cibles, la fig. 4.22 illustre les résultats obtenus sans
traitement. Un pic est toujours présent a 10 m et le niveau de bruit est élevé. Néanmoins,
l'objet 1 est facilement détecté et ’on entrevoit ’objet 2. Nous observons aussi une suite de
points représentant la réflexion du grillage et des poteaux qui le maintiennent. Au vue de
la fig. 4.22, les résultats sont cohérents a part pour l'objet 2 qui devrait étre détecté plus
aisément. Nous avons renouvelé I’expérience en plagant nos 4 objets standard sur le méme
axe (chaque objet étant plus ou moins décalé de cette axe) et en ajoutant un cinquiéme
objet, un réflecteur de S.E.R= 10 dBsm (le plus a gauche), comme indiqué en fig. 4.23. Les
objets sont placées & :

— CR 410,70 m,

- C1a750m,

C2 44,90 m,
- C3 43,30 m,
— Nouveau réflecteur a 4,90 m.
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FIGURE 4.22 — Image radar de la scéne

La fig. 4.24 nous montre les résutats obtenus lors de cette mesure. On remarque de nouveau
la présence de bruit qui empéche la détection des objets & ’exception de I'objet 1 et des
poteaux métalliques. Les cibles 3 et 4 de faible S.E.R étaient sur le méme axe que l'objet 1
et ont été masquées par la réflexion du réflecteur trihédral de S.E.R beaucoup plus élevée.
Le choix d’une plus large bande de fréquence augmente la résolution et est un argument
en faveur du changement de la régularisation au Japon . De plus, nous n’observons pas
I’'objet 2 et le nouveau réflecteur alors qu’ils sont isolés. Au vu des résultats obtenus, il est
difficile de conclure si la non détection des cibles de faible S.E.R est liée a notre systéme ou
a l'atténuation due aux conditions météorologiques.
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FIGURE 4.24 — Image radar de la scéne

Enfin, les représentants de PENRI nous ont briévement présenté leur radar de type
ASDE (Airport Surface Detect Equipment) et nous ont montré les performances de leur
systéme pour la détection de FOD. Un ASDE est un radar millimétrique a courte portée
permettant d’obtenir une image panoramique de la surface de ’aéroport incluant les avions
et les véhicules qu’ils soient en mouvement ou a 'arrét. Ce type de radar est généralement
utilisé pour confirmer que la piste est préte a accueillir un attérissage ou un décollage, mais
les performances de ce radar lui permettent d’identifier si des FODs sont présents sur la
piste. ’ASDE de 'ENRI fonctionne & la fréquence de 24 GHz et il est situé en dehors
de la piste d’aéroport de Sendal, plus précisemment au sein de la branche Iwanuma. La
fig. 4.25 nous montre un des résultats obtenus par ce systéme sur trois objets métalliques.
Le radar est calibré de fagon a ce qu’il prenne en compte les pistes de décollage en béton
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FI1GURE 4.25 — Image obtenue par le systéme ASDE

et la verdure qui les entourent et obtenir une image par contraste. Nous reconnaissons la
topologie de I'aéroport de Sendai et nous identifions trois objets métalliques. Il s’agit, de
gauche a droite, du réflecteur trihédral, d’un autre réflecteur et d’une voiture.

Notre temps de mesure sur I’aéroport de Sendal était limité & deux jours et nous a
permis de tester notre systéme dans des conditions réelles. Néanmoins, cela nous a montré
les limites de ce dernier (nous pensons que les températures trés basses ont joué dans la
dégradation du radar) et le retour & Tokyo nous permettra de faire quelques réglages sous
des conditions météorologiques plus propices.

4.2.3 Mesure radar & Tokyo

Aprés plusieurs jours a Sendai, nous revenons a Tokyo. Nous désirons faire de nouveaux
scans et nous disposons donc nos 4 objets standard & une distance de 10 m devant le ba-
timent de 'ENRI comme indiqué en fig. 4.26. Nous réalisons un scan de 60° avec un pas

FIGURE 4.26 — Position des objets lors du scan a 'ENRI

angulaire de 0.12°, ce qui représente un décalage de 2,5 cm a une distance de 10 m et de-
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vrait théoriquement nous permettre de détecter le cylindre de plus faibles dimensions. Les
résultats sont représentés sur la fig. 4.27. Les 4 cibles ont été détectées & 10 m, ainsi que

Poteaux
métalliques

Cibles

FIGURE 4.27 — Image radar obtenue aprés seuillage

d’autres éléments de ’environnement. Ainsi, les poteaux métalliques qui cloturent le pole
technologique ou est situé ’ENRI ont été détectés et cela sur une trentaine de métres. De
méme pour 'armoire électrique que ’on peut observer a 25 m. Enfin, On remarque la forte
réflexion du réflecteur trihédral & droite, qui masque tous les objets proches car la résolu-
tion longitudinale du radar est de 30 cm. Dans le cadre de notre projet, la Pr Migliaccio
est retournée a 'ENRI en Décembre 2010 pour de nouvelles mesures aprés modifications
du radar. De nouveau, nous recommengons notre expérience en plagant nos quatre cibles a
20 m (fig. 4.28). Les fig. 4.29 et 4.30 représentent un scan brut et un scan traité de la vue

Route interne
\ de 'ENRI

FIGURE 4.28 — Vue de la zone scannée



102 Chapitre 4. Mesures radar de FODs

précédente. Les quatre cibles sont détectées facilement malgré le bruit ambiant. Néanmoins,
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FIGURE 4.29 — Image radar obtenue FIGURE 4.30 — Image radar obtenue aprés
aprés seuillage seuillage et traitement

aprés traitement, I’image radar est pertinente, le bruit & droite étant imputé aux voitures
circulant sur ’axe routier. Le traitement de I'image est réalisée par différence avec un en-
vironnement sans objet puis par seuillage. Il a été difficile de répéter cette opération sur
plusieurs dizaines de métres car les réflexions multiples dues a l’environnement (batiment
et cloture métallique) perturbent 'image radar. Nous nous sommes donc intéressés a la dis-
tance maximale de détection de la cible de plus faible S.E.R afin de valider les modifications
apportées au systéme. Notons que lors de nos mesures a Sendal, cette distance était estimée
4 10 m. La fig. 4.31 illustre le signal recu pour une cible placée & 35 m. Le bruit perturbe le
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FIGURE 4.31 — Estimation de la distance maximale de détection

signal regu, mais le pic & 35 m se distingue aisément. Cependant, ces perturbations limitent
la portée que nous estimons & 40 m, mais qui pourrait étre supérieure si le radar était plus
stable.



4.3. Discussion sur la surface équivalente radar des cylindres 103

Enfin, nous avons voulu évaluer I'influence sur la mesure du positionnement des cibles.
En effet, si les cibles sont alignées, il est intéressant de savoir si une cible de forte S.E.R
masque une cible de S.E.R faible. La fig. 4.32 illustre le signal recu dans le cas ou :

— cas 1 : Cl est placée & 10 m, C2 4 20 m et C3 & 30 m,

— cas 2 : C3 est placée & 10 m, C2 4 20 m et C1 & 30 m.
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FIGURE 4.32 — Cibles en lignes : cas 1 et 2

Les trois cibles sont détectées malgré le bruit, ce qui prouve qu’il n’y a aucun masquage.
Cependant, nous n’avons pas eu le temps de réduire la distance entre les cibles pour évaluer
la limite de notre expérience.

4.3 Discussion sur la surface équivalente radar des cy-
lindres

La puissance regue par le radar peut étre calculée par I’équation radar (1.3) [41] :

o PtGQ (7')\2

P antenne
=

P (4.4)

Dans cette équation, la puissance transmise P, le gain de 'antenne G et et la longueur
d’onde X\ sont des constantes. En effet, la puissance transmise P; est définie par I'alimenta-
tion et n’est pas modifiée pendant les mesures. De méme, le gain de I’antenne est fixé pour
une fréquence (ou bande de fréquence donnée) et n’évoluera pas pendant les mesures. Donc
les seuls éléments qui ont une influence sur la puissance regue sont :

1. 0 ou S.E.R. qui dépend de 'angle d’incidence, du matériau et de la forme de 'objet,
2. la distance R séparant la cible et I'objet.

Si l'on considére la S.E.R. d’'un radar monostatique, la puissance regue par le radar peut
étre écrite :

K
R4

L’évolution de la puissance regue dans le champ spéculaire peut donc étre décrite en fonction

P = (4.5)

de la distance séparant la source et la cible, comme indiquée en fig. 4.33. Ce paragraphe
est consacré a l'étude de la section équivalente radar ou S.E.R. de nos cibles. La S.E.R.
représente la puissance réfléchie dans une direction donnée par une cible illuminée par une
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FIGURE 4.33 — Distance de détection en fonction de la puissance regue

onde incidente. Elle est définie en champ lointain. Le dictionnaire IEEE définit le S.E.R.. ou
o par I’équation :

) |Escat|2
o, P;, P, E"met E5°% représentent les puissances et les champs électriques incidents et dif-
fractés. R représente la distance entre la source et I'objet, et se veut trés grand devant la
longueur d’onde car la S.E.R. est définie en champ lointain. Comme l'indique la fig. 4.34 |
si 'on modifie la distance R, ’angle d’incidence du champ électromagnétique est modifié.
En effet, I'angle 6 évolue comme décrit en éq. 4.7.

{4— Antenne
F 9

+— (Cibles

I'm 100 m

FIGURE 4.34 — Illustration de la variation de 6 en fonction de I’éloignement de la cible

h
0 = atan— 4.7
atan 4 (4.7

La fig. 4.35 représente cette évolution lorsque I'antenne est placée & h=40 cm. Pour des
valeurs inférieures & R=5 m, l'angle 0 oscille entre 5 et 50° (90" théoriquement) et tend
rapidement vers 0° pour des distances supérieures & 10 m.
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FIGURE 4.35 — Evolution de 6 en fonction de I’éloignement de la cible

4.3.1 Etude monostatique du cylindre métallique

Le cylindre métallique est un des objets standard utilisé comme référence pour la va-
lidation des systémes FODs. L’éq. 4.8 décrit la S.E.R d’un cylindre en fonction de l'angle
d’exitation 6 [151] comme défini en fig. 4.36.

cos(0)sin(klsin(6)) 2

0) = krl® 4.8
o(9) | klsin(0) (48)
Le gain maximal est obtenu dans le plan spéculaire comme 'indique 1’éq. 4.9.
B
I
Tl
L
FIGURE 4.36 — [llumination du cylindre en fonction de 6
12
o(0=0) = 2erT (4.9)

Si nous modélisons cette équation sur scilab, nous obtenons aisément la représentation pour
nos trois cylindres de diamétres respectifs 134,5 mm, 62,4 mm et 29 mm (fig. 4.37). Les
résultats montrent que le modéle est cohérent car nous retrouvons les valeurs utilisées lors
des mesures. Nous nous intéressons & présent a l'atténuation du signal en fonction de la
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FIGURE 4.37 — S.E.R. des trois cylindres en fonction de 6

distance et dans le cas du cylindre ’équation de la puissance regue s’écrit :

K.o0(0)
==

P, (4.10)
K représente ’ensemble des constantes. o est défini en fonction de € qui est obtenu par
I’éq. 4.7. L’allure de cette atténuation est illustrée en fig. 4.38 pour C1 et est comparée
aux résultats obtenus lors des mesures (croix rouges). Le modeéle développé est proche
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FIGURE 4.38 — Estimation de l'atténuation du signal regue pour C1

des simulations et nous estimons le niveau minimal de détection & -130 dB, ce qui nous
permet d’évaluer la portée de notre systéme a 60 m pour C1. Dans le cas de C2, le modéle
est encore efficace (fig. 4.39). Les écarts entre la simulation et la mesure s’expliquent par
des fluctuations de la puissance émise. En effet, les multiples perturbations sont dues a
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FIGURE 4.39 — Estimation de I'atténuation du signal regue pour C2

I’alimentation du systéme et les calculs ont montré qu’une variation de 0,1 mW implique
un écart de 0,8 dB. La portée est estimée & 35 m dans ce cas. Enfin, nous représentons
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FIGURE 4.40 — Estimation de I'atténuation du signal regue pour C3

Pestimation du signal regu pour C3 et les résultats sont mitigés mais le nombre de points
de mesure est trop faible pour pouvoir conclure (fig. 4.40). A 3 m, un fort écart est observé,
or nous remarquons une chute d’amplitude, ce qui peut expliquer cet écart. Nous évaluons la
portée du systéme pour cet objet & 25 m. Cette premiére étude démontre la validité de notre
modéle. L’atténuation du signal regu est estimée correctement, malgré les écarts dus aux
diverses fluctuations de l'alimentation. De plus, I'allure de I'atténuation laisse apparaitre
des perturbations pour les distances inférieures a 10 m, donc il serait judicieux de placer le
radar & 15 m de la piste de fagon a l'utiliser dans sa zone linéaire.
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4.3.2 Etude bistatique du cylindre métallique

Le logiciel commercial Ansoft HFSS permet de simuler la S.E.R du cylindre de facon
bistatique. En effet, cette méthode définit une source fixe et une source mobile qui récep-
tionne la S.E.R pour tout 6 et ¢. Les simulations ont été réalisées en distinguant deux types
d’excitations :

— une polarisation perpendiculaire & la hauteur du cylindre (dans le plan xOy) dite

mode TE,

— une polarisation paralléle & la hauteur du cylindre (selon z) dite mode TM.

Le choix de ces deux modes de propagation a été étudié afin de connaittre leurs avantages en
fonction de la position du cylindre. La fig. 4.41 illustre la géométrie du probléme et les modes
associés. Les simulations ont été conduites sur les trois cylindres étudiés précédemment en

FIGURE 4.41 — Représentation du cylindre et des modes de polarisation

%
supposant k //O, et les fig. 4.42, 4.43 et 4.44 illustrent la S.E.R. bistatique obtenue dans
les plans xoy et yoz pour les deux polarisations. Les résultats montrent que le maximum

—TM
—TE
60 60/
90 -90
120 120

-180

FIGURE 4.42 — S.E.R. bistatique du cylindre de 134,5 mm de diamétre (C1) dans les plans
x0y et yoz pour une excitation de type TM (violet) et TE (rouge)

de rayonnement n’est pas dans la direction de la réflexion p= 0°. En effet, le niveau de
S.E.R est supérieur de 60 dB pour o= 180° par rapport a o= 0°, ce qui s’explique par
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le fait que le cylindre réfléchit une partie de 'onde incidente et que les courants sur la
surface du cylindre, considéré comme un conducteur parfait, permettent de propager ’'onde
dans la direction principale de rayonnement de la source. De plus, dans le plan xOz, nous
apercevons des lobes importants espacés de 45° dont la S.E.R est supérieure a celle pour o=
0° qui montre sur 'avantage important de la détection bistatique pour ce type de systéme.
De méme, dans le plan yOz, la dispersion est moins importante avec un niveau normalisé
de S.E.R compris entre -80 et -140 dBsm en dehors de o= 0 et 180°. Enfin, le choix du
mode n’a pas de grande influence sur la S.E.R, néanmoins les niveaux sont plus stables
pour le mode TM alors qu’ils sont 1égérement supérieurs pour le mode TE. De nouveau, le

—TM P
X 0o T
—TE 30 Z 2000 T30
Ay -40.00
% 60
90
/120

-180 -180

FIGURE 4.43 — S.E.R. bistatique du cylindre de 62,4 mm de diamétre (C2) dans les plans
x0y et yoz pour une excitation de type TM (violet) et TE (rouge)

maximum de rayonnement se situe a o= 180° et il est supérieur de 50 dB a la valeur pour
o= 0". De plus, les lobes apparaissent aux mémes angles, néanmoins ils sont plus larges,
englobant les multiples résonances présentes en fig. 4.42, ce qui ce justifie par la diminution
de la taille du cylindre. Dans le plan yOz, nous remarquons que les niveaux de S.E.R. sont
beaucoup plus forts que précédemment pour ¢ compris entre 90 et 270°. Les conclusions

—T™M
—TE .~
-60 60 -60 / \ 60
-90 90 -90 90
-120 F 120

-180 -180

FIGURE 4.44 — S.E.R. bistatique du cylindre de 29 mm de diamétre (C3) dans les plans xoy
et yoz pour une excitation de type TM (violet) et TE (rouge)
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précédentes s’appliquent au cylindre de plus petites dimensions. Les lobes se sont élargis
de fagon importante ce qui fait que nous ne les repérons plus et nous obtenons une allure
générale de la S.E.R. de 'ordre de -60 d. La fig. 4.45 représente les S.E.R. de nos trois cibles
dans le cas du polarisation TM dans le plan xOz et permet de comparer les trois cas. Enfin,

—cl
90
for T ) (2

240~ 1300
270

FI1GURE 4.45 — Superposition de la S.E.R. de nos trois cylindres en mode TM

une derniére simulation a été menée pour analyser le comportement de la S.E.R. lorsque la
face plane du cylindre C1 est illuminée. La fig. 4.46 illustre la S.E.R. pour les deux types de
polarisation. Contrairement au cas précédent, le maximum de rayonnenment est présent en

FIGURE 4.46 — S.E.R. bistatique du cylindre 1 illuminé sur sa face plane

=0 et 180°. De plus, I'allure de la S.E.R. est symétrique suggérant que le cylindre réfléchit
autant d’énergie dans le plan (p=0" qu’il en re-rayonne dans le plan ¢p=180".
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4.4 Conclusion du chapitre

Cette étude nous a permis d’accroitre notre connaissance sur la détection de FODs.
Les mesures réalisées en chambre anéchoide nous ont confirmé 'importance d’utiliser des
antennes a fort gain. De plus, les mesures en environnement réel sont bonnes malgré les
nombreux problémes dus au bruit interne du radar qui induit de fausses alarmes. De méme,
les images radar obtenues confirment I'intérét du choix du pas angulaire lors du balayage
et 'importance du traitement du signal recu. Ainsi, les cylindres ont été détectés a des
distances raisonnables et les améliorations sur le radar et 'antenne devrait permettre de
répondre au cahier des charges. Enfin, I’étude menée sur la S.E.R. des cylindres définit les
limites de détection et conclut sur I'intérét du radar bistatique pour obtenir plus d’infor-
mations afin d’augmenter les chances de détection voire de réaliser de l'identification de
FODs.






Chapitre 5

Projet Infradar

Nous nous intéressons dans ce dernier chapitre & la détection des lignes & haute tension.
En effet, c’est une source fréquente d’accident des hélicoptéres et des avions de secourisme
comme les bombardiers d’eau qui s’accrochent & ces obstacles difficilement détectables par
I'oeil humain. Pour répondre & la demande d’un systéme performant de détection de lignes
a haute tension, le LEAT, la compagnie ATE (plus précisement I’équipe opto-électronique
de Aix en Provence ex-ATIS) et Opéra Ergonomie se sont associés sur ce projet appelé
INFRADAR. Les partenaires se sont accordés sur un systéme composeé :

— d’une caméra InfraRouge développé par ATE permettant d’obtenir une image a longue

portée de jour comme nuit ;

— d’un radar millimétrique fonctionnant autour de 77 GHz dont I’antenne est congue

par le LEAT permettant une vision par tout temps.

De plus, les premiers tests montrent que I’ajout d’une caméra fonctionnant dans le visible
serait utile. La fusion des données fournies par les différents éléments du systéme sera
prise en charge par ATE. La compagnie Opéra Ergonomie est associée au projet afin de
définir les besoins du pilote en terme d’informations et d’interface homme-machine mais
aussi les besoins des industriels en termes d’applications de notre systéme. Une premiére
collaboration réalisée entre le LEAT et 'ENRI en 2005 avait montré la faisabilité d’un tel
systéme et avait permis de détecter des lignes & haute tension & des distances de 'ordre de
600 m [156][157] mais avec un radar fonctionnant & 94 GHz.

5.1 Introduction au systéme

5.1.1 Le radar FMCW de Ulm

Les données radar sont générées a l’aide d’un module Radar FM-CW développé & 1'uni-
versité d’Ulm tel que décrit dans [10]. Ce dernier fonctionne en gamme millimétrique (bande
W), est monostatique de bande passante réglable entre 74 et 81 GHz et il est associé a notre
reflectarray en offset a source prolate (fig. 5.1 et 5.2) décrite au pargraphe 3.3.4. Cet en-
semble est déporté de ’électronique BF de commande (S-box) et est pilotée par un PC.
Le logiciel d’acquisition et d’affichage des images est développé au LEAT sous environne-
ment commercial Matlab incluant la " signal processing " tool-box pour les traitements.
Les caractéristiques du module radar sont :

— puissance d’émission RF : 8 4 5 dBm (74-81 GHz),

— bande passante RF : variable, A f,,0.= 7 GHz,

— réponse IF : IF entre 2 kHz et 2 MHz,



114 Chapitre 5. Projet Infradar

F1GURE 5.1 — Radar FMCW en pola- FIGURE 5.2 — Radar FMCW en polarisation ho-
risation verticale rizontale

— fréquence d’échantillonnage : F,.,=6,25 MHz,
— nombre de points d’acquisition : N variable entre 0 et 30000.
Les principales équations utilisées pour estimer la distance sont :

c
r=IFx«T,x — 5.1
. (5.1)
avec pour notre radar 7, = Fih et si on considére la la résolution longitudinale en distance

Arg tel que Arg = 2£f’ alors I’éq. 5.1 peut s’écrire :

r=1F=x * Arg (5.2)

ech
Il est important de noter que le signal enregistré correspond au signal temporel obtenu en
sortie du mélangeur. Pour la détection de cible, la FFT du signal est effectuée et le spectre
du signal mesuré est obtenu dans le domaine des fréquences intermédiaires (rappel : 2 kHz
a 2 MHz) sur NFFT points, tel que NFFT soit égale a la puissance de 2 immédiatement
supérieure au nombre d’échantillon de la rampe :

NFFT = floor(loga(Nech)) + 1 (5.3)

floor(x) représente la fonction donnant la partie entiére inférieure a x et log2 représente la
fonction logarithmique & base 2. La relation suivante permet de passer des fréquences a la
distance r séparant le radar de la cible :

cxIF

_ 4
" 2 x Slope (54)
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ol c est la vitesse de la lumiére, IF' la fréquence intermédiaire, et Slope la pente de la
rampe de fréquence dans le domaine millimétrique. Afin de réduire le bruit des mesures,
une moyenne glissante est effectuée sur Ng4 signaux mesurés consécutivement :

PN FFT

SAppr(i) = p:Hl]\;;\fA (5.5)

Au cours de ces expériences la valeur de Ng 4 est fixée a 8 car c’est un bon compromis entre
ameélioration et rapidité des mesures. ¢ représente le numéro de la derniére mesure de la
somme, ¢ varie de 8 a 120 dans la majeure partie des séquences de mesures effectuées. La
moyenne glissante peut-étre vue comme la somme de trois signaux :

— la signature de la cible,

— la réponse de 1’électronique couplée au sinus cardinal correspondant au fenétrage

rectangulaire (par défaut),

— le bruit y compris le clutter (faible dans notre application).
De plus, des traitements du signal associant du filtrage et du seuillage ont été ajoutés et
développés par Arnaud Bréard dans le cadre d’un travail de post-doctorat.

5.1.2 La caméra IR d’ATE

Une caméra thermique ou infrarouge(IR) enregistre les différents rayonnements infra-
rouge (ondes de chaleur) émis par les corps et qui varient en fonction de leur température.
Il existe principalement deux types de caméra thermique :

— les caméras avec un capteur infrarouge non refroidi. Le capteur fonctionne par la
mesure de la variation d’une grandeur (courant, tension) en fonction de la tempéra-
ture en chaque point du capteur. Cette température varie en fonction de la quantité
de rayonnement infrarouge recue. Comme ce type de caméra n’a pas besoin d’en-
ceinte cryogénique, il est meilleur marché que 'autre type, mais ses performances
sont moindres.

— les caméras avec un capteur infrarouge refroidi. Ce type de caméra utilise un conteneur
refroidi par des techniques de cryogénie, le capteur étant enfermé dans un enceinte sous
vide ou dans un vase de Dewar. Le capteur utilisé est un capteur photographique mais
grace a l'utilisation de matériaux différents de ceux des appareils photographiques, il
permet 'acquisition dans le domaine de I'infrarouge. Sans systéme de refroidissement,
le capteur serait ébloui & cause de sa propre émission infrarouge.

Contrairement & ce que I'on pourrait penser, une caméra thermique ne permet pas de voir
derriére une paroi ou un obstacle. Elle reproduit la température emmagasinée par un corps,
ou montre le flux thermique d’une paroi en raison d’un foyer se trouvant & l’arriére. Les
vitres ainsi que les parties métalliques polies reflétent 'image thermique tel un miroir. Cette
image, bien que moins nette, peut cependant induire le sauveteur en erreur.

Les images IR sont générées a ’aide d’une caméra infrarouge non refroidie sensible dans
la bande IIT du domaine IR (longueurs d’onde de 8 & 12 um). Le capteur est une matrice
de microbolométres ULIS, et 1’électronique de mise en forme des images est de conception
ATE (fig. 5.3). Les images sont acquises par une carte MATROX installée dans un PC.
Le logiciel d’acquisition et d’affichage des images est développé par ATE. Le capteur est
caractérisé par une matrice de 320 x 240 pixels de pitch 45 x 45 pum. L’optique de marque
OPHIR posséde une focale de 35 mm.

320 % 45.10~6
h hori tal 1 =2 t ——) = 23,25° .
Champ horizontal image * arctan( 5% 35103 ) 3,25 (5.6)
240 * 45.106
Champ vertical image = 2 arctcm(*i) = 17,54 (5.7)

2%35.103
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FIGURE 5.3 — Caméra infrarouge

5.2 Mesure en environnement réel

5.2.1 Site d’essais

Les essais ont été menés sur un point haut du parc technologique de I’ Arbois (43°29.145N,
5°20.547E), a proximité de lignes haute-tension supportées par des pylones électriques (fig.
5.4). Ce site présente l'avantage d’offrir une large plage de distances mesurables par le

FIGURE 5.4 — Vue aérienne de la zone de test

systéme radar. Les distances entre le point de mesure et les pyléones vont d’une centaine de
métres pour les plus proches, jusqu’a un peu plus de 700 m pour le pyléne le plus lointain.
Les lignes de visée ont été choisies pour pointer vers les pylones et les lignes électriques, et des
acquisitions ont été effectuées. Le champ image IR et bien plus large que le champ radar,
comme nous pourrons 'observer dans les images. Afin de pouvoir identifier précisément
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chaque essai, les différents pylénes présents sur le site ont été nommés comme présenté
sur le plan d’ensemble ci-dessus. Le dispositif d’acquisition a été placé au premier plan du
panoramique en fig. 5.5.

Pyloned

Pylone 3 | Pylone 2

FIGURE 5.5 — Vue de la zone étudiée dans le domaine visible et infrarouge

5.2.2 Paramétres de mesure

Au cours de cette journée d’expérience 25 séquences de mesures ont été répertoriées.
Dans la majorité des séquences la polarisation est verticale et les paramétres suivants sont
fixés :

— Fréquence : f,,;n=76,5 GHz, Af=1 GHz, donc f,4.,=77,5 GHz,

Pente de la rampe en fréquence : 417 GHz.s7!,

— Nombre d’échantillons par rampe : 15001 points,

— Durée d’émission de la rampe de fréquence : 2,4 ms,

— Nombres de rampe de fréquence par séquence : 120.

Ce qui donne une distance maximale d’exploration de 1120 m.

Pour les autres séquences les valeurs de ces paramétres sont de :

— Pente de la rampe en fréquence : 208,5 GHz.s7!,

— Nombre d’échantillons par rampe : 30001 points,

— Durée d’émission de la rampe de fréquence : 4,8 ms,

Ce qui donne une distance maximale d’exploration de 2240 m. Les paramétres Slope (rampe
de fréquences) et la bande de fréquence Af sont recalculés par la Sbox en fonction des
caractéristiques internes.

5.2.3 Observations
5.2.3.1 Pylone 2

Nous avons observé les échos produits par les pylones électriques en champ proche, a
des distances de I'ordre de 130 m. La fig. 5.6 permet de visualiser le champ observé a la fois
dans le visible, I'infrarouge et I’écho radar sur la ligne de visée. Le signal IR montre que le
pylone électrique n°2 est clairement visualisable, sur fond de ciel. Le pylone, échauffé par le
soleil apparait bien plus chaud que le ciel. Les lignes électriques sont également clairement
visualisées en champ proche. Elles apparaissent également plus chaudes que le fond. Une
estimation du champ radar a été ajoutée a I'image. En effet, le faisceau de notre antenne
est de 1,7° ce qui équivaut & un spot de 4,9 m & 130 m de distance. La fig. 5.7 représente la
premiére mesure effectuée et la fig. 5.8 la méme mesure aprés un premier traitement radar
de suppression des oscillations visibles en fig. 5.7 (appelé suppression de porteuse). Le radar
est dirigé vers le bas du pylone n°2. I apparait & la mesure une butte visible en bas des
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FIGURE 5.6 — Vue du pyléne n°2 dans le domaine visible et infrarouge
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FIGURE 5.7 — Moyenne glissante ef- FIGURE 5.8 — Moyenne glissante effectuée sur 8
fectuée sur 8 tirs, le radar visant le tirs aprés suppression de la porteuse, le radar
bas du pyléne visant le bas du pylone

fig. 5.5 et 5.6 située & 20 m du systéme, un bosquet & 65 m ainsi que le bas du pylone a
125 m. De méme, la fig. 5.9 a été obtenue par application d’un seuillage avec un rapport
signal sur bruit de 6 dB. Les nouveaux résultats obtenus nous permettent de réduire les
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FI1GURE 5.9 — Application d’un seuillage sur le signal de la fig. 5.8, avec un rapport signal
a bruit de 6 dB
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fausses alarmes dues au bruit. Enfin, nous avons déplacé le radar du champ de visée initial
et les figures suivantes permettent de visualiser I’écho radar produit par le haut des bras
du pylone n°2. Nous identifions bien les deux bras espacés de 10 m avec de fortes signatures
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FIGURE 5.10 — Signal sans porteuse FIGURE 5.11 — Signal sans porteuse correspon-
correspondant & la signature de la dant a la signature de la zone en haut a droite
zone en haut & gauche du pyléne du pylone

(fig. 5.10). Enfin, Nous visons 'extrémité du bras droit et nous obtenons de nouveau une
forte signature (fig. 5.12). Les premiers résultats sont satisfaisants et nous avons facilement

Signal recu
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FIGURE 5.12 — Signal sans porteuse correspondant a la signature d’une partie du bras droit
du pylone

pu observer le pyléne sur toute sa longueur. Néanmoins, la distance de test d’une centaine
de métres n’est pas suffisante pour se considérer dans de véritables conditions réelles donc
nous nous focalisons sur le pyléne n°3 beaucoup plus loin.

5.2.3.2 Pylone 3

De maniére analogue, nous avons observé 1’écho produit par le pylone électrique n°3 en
champ lointain (440 m). La fig. 5.13 montre l'image IR du pylone n°3 et l'estimation du
champ radar (spot~15 m) A cette distance, le pylone est encore visible en IR. Les lignes
électriques sont visibles sur fond de ciel, mais beaucoup moins sur fond de terre en raison
du contraste thermique insuffisant. La fig. 5.14 représente un zoom du signal mesuré sans
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FIGURE 5.13 — Observation pylone électrique en champ lointain

porteuse. Nous détectons une premiére cible a 435 m correspondant au pylone n°3 et une

50
40 100 ‘
§3U = 80
S0t 2 60
= = |\\ I !
S| o B N
R e S e = 2 M “ ’HHM!
- ] " ]
-10 ,»-',,'-E&.u'u.\ﬁ.,J'»u“ﬂ““-l"'li!'!!.‘ IJIIWI‘IF ll‘*I'f:wj--‘.nN-’f._v'u}a_-{.a_»;, s
360 380 400 420 440 460 480 410 415 420 425 430 435 440 445 450
Distance (m) Distance (m)

FIGURE 5.14 — Signal sans porteuse avec zoom FIGURE 5.15 — Signal sans porteuse centré
sur la zone contenant les deux cibles détectées sur la zone contenant le pylone n°3

seconde se situant & 376 m correspondant trés probablement & une ligne électrique. Une fois
la détection du pylone effectuée lors de la séquence de mesure, le systéme a été recalé ce
qui permet d’observer plus distinctement la signature du pylone (fig. 5.15). La signature est
étendue sur une dizaine de meétres ce que nous attribuons au haut du pylone (bras gauche
et droit). De plus, de nombreux pics sont détectés diis aux multiples réflexions créées par
la structure métallique.

5.2.3.3 Pylone 4

Nous nous intéressons a présent au pylone n°4 qui se situe & 716 m d’aprés la mesure.
A cette distance, le signal IR ne nous a pas permis d’obtenir d’image correcte. En ce qui
concerne notre systéme radar, le spot est de 25 m. La signature du pylone est observée
sur la fig. 5.16. Le pylone a été détecté aisément et nous ajustons notre systéme sur le
haut de la structure afin de comparer les résultats pour les deux types de polarisation.
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FIGURE 5.16 — Signal sans porteuse correspondant a la détection du pylone n°4

En effet, notre support nous permet de faire tourner ’antenne de 90° ce qui nous permet
d’illuminer le pyléne avec une polarisation verticale et horizontale comme représenté en
fig. 5.17 et 5.18 respectivement. Les distances et les niveaux de détection sont similaires,
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FIGURE 5.17 — Signal sans porteuse cor- FIGURE 5.18 — Signature sans porteuse corres-
respondant & la signature du haut du py- pondant a la signature du haut du pyléne n°4
I6ne n°4 en polarisation verticale en polarisation horizontale

néanmoins les nombreux pics de la fig. 5.18 montrent que la polarisation horizontale fournit
plus d’informations sur le pylone.

5.2.4 Lignes a haute tension

Les lignes & haute tension sont difficiles & détecter pour les systémes longue portée car
elles ont généralement un diameétre inférieur & 4 cm. De plus, elles sont de forme complexe
(fig. 5.19) qui joue fortement sur la S.E.R et donc sur le signal recu. Enfin, il est a noter
que la réponse des lignes a haute tension est différente en IR si elles sont alimentées ou non.
En effet, lorsque le courant traverse la ligne a haute tension échauffe la ligne ce qui permet
d’obtenir facilement une image IR.

Cette section est consacrée a la détection des lignes a haute tension par le radar FMCW
et divisée en deux parties en fonction que I'on soit en champ proche (<200 m) ou lointain
(>200 m).
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FIGURE 5.19 — Observation des lignes a haute tension en champ proche (entre pylone 1 et
2)

5.2.4.1 Champ proche

Différentes acquisitions ont été effectuées afin d’évaluer 1’écho renvoyé par les lignes élec-
triques. L’objectif est d’apprécier dans une premiére approche la faisabilité de la détection
de lignes et la qualité du signal radar récolté. Les lignes électriques entre les pylones n°1
et n"2 se trouvent entre 110 m et 190 m du radar. L'image IR permet de visualiser les

Champ
RADAR

FIGURE 5.20 — Vue d’une ligne & haute tension

lignes a haute tension sur fond de ciel (fig. 5.20). On constate que les lignes isolées sont
bien moins visibles que les lignes groupées (plusieurs cables confondus). Une détection de
ligne a été effectuée avec le radar et nous la situons a une distance de 103 m (fig. 5.21). On
note la présence de fausses alarmes pour un seuil correspondant 4 un SNR de 6 dB, que
I’on emploie on non un fenétrage. En augmentant la valeur du seuil & 10 dB on élimine ces
fausses alarmes. La signature est beaucoup plus faible que celle du pyléne, néanmoins son
niveau de détection est nettement supérieur au seuil de bruit. Notons que nous n’obervons
qu’un seul pic de détection ce qui implique que nous ne détectons qu’'une seule ligne & haute
tension.
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FIGURE 5.21 — Signature de la ligne électrique détectée & 103 m

5.2.4.2 Champ lointain

Nous désirons & présent observer les lignes a haute tension en champ lointain. Pour cela
nous visons entre les pylones n"2 et n°3 qui se trouvent a 130 m et 440 m des capteurs.
L’image IR est illustrée en fig. 5.22. Sur I'image IR, le constat est le méme qu’en champ

FIGURE 5.22 — Signature de la ligne électrique détectée & 103 m

proche, mais avec un contraste encore moins fort, di a la transmission atmosphérique, qui
dégrade le signal pour ces distances plus grandes. Au cours des séquences de mesure, une
détection de ligne électrique a été effectuée & proximité du pyléne n°2 lorsque le seuil est
calculé pour un SNR de 6 dB. La cible se situe & 133 m et la détection persiste pour un SNR
de 10 dB. Ces mesures ont été obtenues en polarisation horizontale (fig. 5.23). De méme,
nous réalisons une séquence de mesures en polarisation horizontale entre les pylénes n°3 et
4. Une cible située & 687 m est détectée sur ce qui pourrait correspondre & un trongon de
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FIGURE 5.23 — Zoom sur la zone contenant la ligne détectée a 133 m

ligne électrique proche du pylone n°4 (fig. 5.24). Le niveau est relativement faible et passe
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FIGURE 5.24 — Zoom sur la zone contenant la ligne détectée a 687 m

le seuil pour un SNR de 6 dB.

Nous avons pu tirer plusieurs enseignements de cette premiére campagne d’essais. Tout
d’abord, la mise en oeuvre pratique du matériel nous a appris qu’il était difficile de déter-
miner précisément la ligne de visée radar. Il faudra donc trouver une solution pour savoir
déterminer a coup str quel objet dans la scéne renvoie I’écho observé & tout instant, afin
de le corréler a I'image IR. La solution pourrait étre de fixer une petite caméra visible
dont la ligne de visée doit étre la méme que celle de ’antenne radar. En ce qui concerne
le signal InfraRouge, nous avons observé qu’en champ lointain, malgré la relative bonne
qualité de I'image, les pylones électriques sont difficilement détectables, voire impossibles a
distinguer sur fond de terre. Ce constat est encore pire en ce qui concerne les lignes élec-
triques, qui sont trés difficiles & distinguer en champ intermédiaire et en champ lointain,
ce qui confirme la nécessité d’utiliser un moyen adjoint pour les détecter, d’ou l'intérét du
radar. Enfin, les acquisitions radar effectuées lors de cette premiére campagne de mesure,
combinées au traitement et au seuillage indiquent :

— qu’un seuil de 10 dB est suffisant pour les pylones et garantit un minimum de fausses

alarmes,

— qu’un seuil de 6 dB est nécessaire pour les lignes surtout celles qui sont éloignées mais

ne permet pas de discriminer la ligne de la fausse alarme,

— que la polarisation horizontale semble donner des signatures plus distinctes.

D’autre part, la détection est extrémement sensible au positionnement de ’antenne par
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rapport aux cibles, d’ou la nécessité d’un balayage. En attendant une motorisation du
systéme, nous travaillons & un repérage deux axes afin de pouvoir se repositionner sur les
cibles et reproduire nos mesures.

5.3 Mesures réalisées & Sophia Antipolis

5.3.1 Nouveaux traitement

Le traitement des données a été modifié afin de réduire les fausses alarmes par amélio-
ration du seuillage et ajout de filtres. De plus, afin d’obtenir des images radar de bonne
qualité, un traitement de 'image a été ajouté. Nous nous intéressons ici & des mesures faites
au sein de la société ATE & Aix en Provence en Aotit 2011 sur des pylones électriques. La
fig. 5.25 montre une vue de la zone d’intérét. La ligne de visée est orientée sur le pylone

FIGURE 5.25 — Vue de la zone d’intérét

électrique et le pylone est détecté a une distance de 1300 m du radar (fig. 5.26). Nous at-
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FIGURE 5.26 — Diagramme de rayonnement simulé a 81 GHz

tribuons le pic détecté a une distance d’environ 150 m par le radar au batiment visible sur
la fig. 5.25. Un balayage en élévation est ensuite réalisé afin d’obtenir une image radar du
pylone comme représenté en fig. 5.27. Notons que ’axe des ordonnées représente la hauteur
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obtenue par I'angle d’élévation et que ’axe des abscisses représente une projection de la
distance de détection (donc ne correspond pas directement a la valeur de la distance de dé-
tection). Un zoom de la scéne nous permet de voir plus distinctement le pylone (fig. 5.28),

8o - 70
_ 60 [ 7 L
._E, 40 Bitiment L ’E 60 l
LE) 20 | 4 = 30
g0 2w
= =20 5
40 T 30 B
-60 e R 20
0 200 400 600 800 1000
L ) 10 %
Projection de la distance (m) 860 880 900 920 940
Projection de la distance (m)
FIGURE 5.27 — Image radar sans trai- FIGURE 5.28 — Zoom de 'image radar sans trai-
tement tement

néanmoins I'image est floue. Le lissage d’image est une opération importante en traitement
d’images, utilisée pour atténuer un bruit qui corrompt l'information, généralement avant
un autre traitement [158|. Cette opération consiste le plus souvent a appliquer a 'image un
filtre linéaire passe-bas numérique. Le moyen le plus simple de réaliser un lissage consiste
a faire un moyennage de zone. On peut ainsi décider de lisser faiblement avec un masque

3x3

1 11
5 11 (5.8)
11
ou de lisser plus fortement avec masque 5 x 5
11 1 11
1 11 1 1 1
A R (5.9)
1 1 1 1 1
11 1 1 1

L’image obtenue est plus nette (fig. 5.29), mais le moyennage a réduit le contraste entre
le pylone et ’environnement (ici l’air).

Hauteur (m)
=
S
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Projection de la distance (m)

FIGURE 5.29 — Zoom de l'image radar lissée



5.3. Mesures réalisées a Sophia Antipolis 127

Il est alors possible de réaliser un renforcement de contraste basé sur un calcul de lapla-
cien. La fig. 5.30 illustre un exemple de renforcement sur un exemple 1D. Selon les valeurs

Exemple en 1D
Signal

Jk Dérivée premiére

———AT— Dérivée seconde

| Signal — K* dérivée seconde

FIGURE 5.30 — Principe du renforcement sur un cas simple 1D [159]

du paramétres K, on peut accentuer plus ou moins le phénoméne et estimer correctement
le signal sans perdre d’informations majeures. Il est aussi possible d’appliquer un renfor-
cement plus complexe par application de deux Laplaciens ce qui donne un traitement plus
robuste au bruit et une meilleure isotropie. Ce traitement est utile pour supprimer les effets
de flou dus, par exemple, & un bougé. Le traitement local prend en compte le voisinage de
chaque pixel et lui applique le traitement prédéfini. Nous observons I'image radar renforcée
en fig. 5.31. L’image obtenue est de meilleure qualité et nous différencions aisément 4 (ou
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FIGURE 5.31 — Zoom de I'image radar renforcée

5) structures métalliques qui composent le pylone. Enfin, en appliquant les deux méthodes
successivement, nous obtenons les images radar représentées en fig. 5.32.

Cette méthode nous permet d’observer les différentes structures métalliques qui com-
posent le pylone sur toute leur longueur contrairement aux mesures précédentes car nous
les apercevons & présent sur une soixantaine de métres. Les différents résultats obtenus dans
cette section montrent I'importance du traitement de 'image dans I'identification des cibles.
Nous désirons donc réaliser une nouvelle campagne de mesure afin de valider le nouveau
traitement sur de nouvelles données.
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FIGURE 5.32 — Zoom de I'image radar lissée et renforcée

5.3.2 Image radar

Des lignes & haute tension situées & proximité du LEAT sur le site de Nice Sophia
Antipolis vont nous servir de cibles pour cette nouvelle étude ol nous analyserons I'influence
du choix de la polarisation sur l'image radar. La fig. 5.33 nous montre I’environnement
de test. Afin d’éviter les nombreux obstacles présent a I'image(foret, poteaux, routes trés
fréquentées...) nous viserons le sommet des pylones puis nous réalisons des images radars
sur plusieurs plans d’élévation. Notons que la grue n’est pas dans le champ scanné par le
radar.

FIGURE 5.33 — Zoom sur la zone contenant la ligne détectée a 143 m

Nous avons réalisé des images radars de la scéne en polarisation verticale sous différents
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angles d’élévation (6, > 0 > 03) représentés en fig. 5.34, 5.35 et 5.36. Les deux pylones ont
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FIGURE 5.34 — Image radar en polarisation verticale pour 6,
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FIGURE 5.35 — Image radar en polarisation verticale pour 65

été détectés sur 10° d’élévation a environ 150 m, ce qui représente une structure métallique
de 26 m de hauteur. Il est & noter que vu la position du capteur par rapport aux pylones, il
est impossible de les illuminer entiérement car la forét masque leur base. En ce qui concerne
les lignes a haute tension, elles ont été observés sur 3° d’élévation soit 7 m de hauteur. Cette
valeur importante a deux raisons :

— il y a plusieurs lignes & détecter,

— le faisceau radar a une largeur de 5 m, donc il est théoriquement possible de détecter

une ligne sur deux angles, soit 10 m.

De maniére analogue, nous avons réalisé des images radars de la scéne en polarisation
horizontale sous différents angles d’élévation. En effet, la premiére étude sur le site d’Aix
en Provence nous avait montré que la signature des pylones fournissait plus d’informations
pour ce type de polarisation. Les images obtenues sont représentées en fig. 5.37, 5.38 et
5.39.

Les deux pylones ont de nouveau été détectés sur 10° d’élévation & environ 150 m, malgré
le changement de polarisation. En revanche, les lignes & haute tension ont été observées sur
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FIGURE 5.36 — Image radar en polarisation verticale pour 63
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FIGURE 5.37 — Image radar en polarisation horizontale pour 6,
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FIGURE 5.38 — Image radar en polarisation horizontale pour 65

4° d’élévation, ce qui démontre une nouvelle fois l'intéret de la polarisation horizontale. Il
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FIGURE 5.39 — Image radar en polarisation horizontale pour 63

est a noter que lors de la rotation de I’antenne pour passer d’une polarisation horizontale &
verticale, le centre de phase de ’antenne n’est plus situé au méme endroit comme indiqué
en fig. 5.1 et 5.2 ce qui ne permet pas de comparer directement les images obtenues pour
une élévation donnée.

5.4 Conclusion du chapitre

Cette étude a été réalisée sur une courte période de 4 mois et a fourni de nombreux
résultats pertinents. Tout d’abord, les pyloénes électriques ont été détectés jusqu’a 716 m
(des résultats non présentés ici indiquent 1300 m) et les lignes a hautes tensions jusqu’a 400
m . En ce qui concerne 'image radar, un travail important a été réalisée sur le traitement
du signal afin d’éviter les fausses alarmes. Le traitement de I'image a quant & lui permis
d’identifier de facon certaine les lignes & hautes tensions en améliorant la qualité de 'image.
Néanmoins, I'utilisation d’un balayage manuel limite le nombre d’acquisitions et la précision
des résultats, méme si nous jugeons la qualité de I'image bonne. Le systéme infrarouge a
montré ses limites en termes de distance et de résolution, ce qui confirme le choix d’un
systéme adjoint de type radar pour augmenter la probabilité de détection. Les travaux
futurs devraient permettre dans un premier temps d’améliorer la détection des cibles visées
(lignes a hautes tensions, pylones), mais 1’ utilisation de traitements radar plus sophistiqués
sera nécessaire. Une difficulté supplémentaire réside dans la nécessité de travailler en temps
réel. Cette étape intégrera également une étude de la stratégie de balayage pour 'acquisition
des données. Dans un second temps, la possibilité de classifier les cibles par leur signature
sera étudiée. Enfin, un des aspects collaboratifs importants du travail réside dans la fusion
des données radar avec les données infrarouge.






Conclusion

Le travail de thése présenté dans ce mémoire a porté sur la modélisation et la conception
d’antennes focalisantes en bande millimétrique pour des applications sur piste d’aéroport
ou d’aide au pilotage.

Dans une premier temps, nous nous sommes attachés a définir une solution antennaire
efficace pour répondre aux spécifications de notre systéme et le réseau réflecteur s’est ra-
pidement imposé comme la solution la plus appropriée. Néanmoins, les réseaux réflecteurs
ont une faible efficacité de rayonnement ce qui réduit le gain et diminue les performances
de 'antenne. Les cellules élémentaires sur la surface du réflecteur sont I'une des sources de
cette faible efficacité et un travail important a porté sur leur conception. De cellules simples
couches ont été simulées et des excursions de phase de plusieurs cycles ont été obtenues.
Une grande partie de nos études ont été menées dans le but d’obtenir de la polarisation
circulaire avec une cellule simple couche illuminée par une onde a polarisation linéaire. De
nombreuses configurations de patchs ont été validées comme présentant de la polarisation
circulaire en simulation, mais la méthode de validation reste & mettre en oeuvre.

Plusieurs antennes ont été réalisées afin de répondre & différentes spécifications. Un
réflecteur de Fresnel & polarisation circulaire a été concu & l'aide de 8 patchs a forme
complexe et mesuré en chambre anéchoide dans notre laboratoire. L’antenne a un gain de
35 dBi a 79 GHz, une bande passante & - 3 dB de 4,5 GHz, un angle a -3 dB inférieur a 2° et
des lobes secondaires & -15 dB. Les mesures ont montré que la polarisation circulaire était
validée mais pas sur toute la bande de fréquence, car les cellules réagissent différemment & un
décalage en fréquence et les prochaines études seront menées pour prendre ce paramétre en
compte. Pour obtenir une image radar, il est nécessaire de réaliser un balayage et les réseaux
réflecteurs ne permettent qu’un balayage mécanique impliquant des mouvements du systéme
sur des angles importants en azimut et en élévation. Pour réduire le balayage mécanique,
nous avons développé un réseau réflecteur a 4 faisceaux. Pour ce faire, un réflecteur de
dimensions 150 x 150 mm? a été divisé en 4 sous réflecteurs de 75 x 75 mm? illuminés par
un guide d’onde ouvert placé & 53 mm. Un gain de 31 dBi a été mesuré sur les lobes situés
a4 § = +£10° avec des angles & -3 dB de 1,7° et la bande passante & - 3 dB est supérieure a
la bande de fréquence étudiée. Cependant, les lobes situés & § = £30° se dégradent avec la
fréquence. De plus, cette antenne ne permet pas de séparer les quatre signaux regus par la
source primaire, méme par traitement du signal, ce qui ne convient pas & un systéme radar,
néanmoins elle est une excellente solution pour des applications satellites. Enfin, nous avons
voulu optimiser un réseau réflecteur simple afin d’obtenir une efficacité de rayonnement
élevée. Pour ce faire, une source primaire de type prolate a été congue et placée en offset de
fagon a éviter le phénomeéne de masquage. De plus, la distribution de phase a été optimisée
de fagon a ce que l'antenne rayonne dans le plan spéculaire, soit & § = 27°. Les mesures
réalisées en chambre anéchoide sur un réseau réflecteur de 160 mm ont permis d’obtenir
un gain de 42 dBi pour une efficacité de 'ordre de 75%. a 79 GHz, des niveaux de lobes
secondaires inférieurs a - 25 dB et un angle & - 3 dB de 1,7°. Les résultats ont été comparés
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a des mesures en guide ouvert et ont montré 'avantage certain de cette source.

Les solutions antennaires développées, nous nous sommes concentrés sur la réalisation
de systéme de détection dans le cadre de projet avec des partenaires étrangers. Le choix
d’un radar FMCW s’est imposé pour répondre aux spécifications, ce qui nous a permis de
collaborer avec les partenaires historiques du LEAT : PENRI au Japon et 'université d’Ulm
en Allemagne.

Dans le cadre de notre partenariat avec P’ENRI, le projet Sakura a été réalisé afin de dé-
velopper un systéme de détection d’objets et de débris sur piste d’aéroport. Les partenaires
du projet se sont rencontrés en France et au Japon sur une période de deux ans. Le systéme
défini est composé d’un radar FMCW congu par PENRI et d’une antenne développée par
le LEAT et sera disposé de fagon périodique sur les bords des pistes d’aéroport. Dans un
premier temps, des mesures en chambre anéchoide ont été effectuées a Tokyo sur des cibles
de S.E.R connues. Pour ce faire, le réflecteur de Fresnel a été utilisé et des résultats opti-
mistes ont été obtenus. Néanmoins, la polarisation circulaire n’a montré aucun intérét et la
faible efficacité de I'antenne nous a conduit a utiliser une antenne avec un meilleur gain. Le
réflecteur a source prolate en offset est donc utilisé lors d’une seconde campagne et permet
de détecter des cibles de faibles S.E.R. & plusieurs dizaines de métres. Des images radar
nous ont permis de nous rendre compte de la résolution de notre systéme, néanmoins un
bruit interne a nui aux mesures lors de notre séjour a Sendai. De plus, aucun traitement du
signal ou de I'image n’est fait ce qui ne nous permet pas d’identifier clairement les cibles.
Lors de nos derniéres mesures a Tokyo, les images radar ont subi un traitement élémentaire
et les images nous permettent d’identifier clairement la scéne et les cibles. Enfin lors de ce
projet, des études ont été menées sur la S.E.R. des cibles afin de justifier les limites de notre
systéme en terme d’atténuation. Les résultat montrent 'intérét du choix d’une polarisation
en mode TM et concluent sur la perspective de 'utilisation d’un systéme radar bistatique
afin d’augmenter la probabilité de détection, la résolution et ’identification des cibles.

Enfin, notre partenariat avec ATE et Opéra Ergonomie nous a conduits a développer
un systéme de détection d’obstacles pour l'aide au pilotage d’hélicoptéres composé d’une
cameéra IR et d’un radar FMCW en bande millimétrique. Le projet a montré son potentiel en
quelques mois et d’excellents résultats ont été obtenus lors de mesure en environnement réel.
Des images radar, obtenues a ’aide d’un radar FMCW de l'université de Ulm et d’un réseau
réflecteur & source prolate en offset, ont permis de détecter des lignes a hautes tensions a
150 m et des pylones électriques & 1300 m. De plus, les études ont montré l'intérét de la
polarisation horizontale dans la détection de lignes par rapport a la polarisation verticale.
Le travail d’Arnaud Bréard sur le traitement du signal et de I’image a contribué fortement a
I'amélioration de la qualité de I'image et a la réduction des fausses alarmes lors des mesures.
L’achat d’'un moteur facilitant ’acquisition d’image en azimut et en élévation contribuera
clairement & l'avancée du projet. Enfin, la fusion des données entre les différents capteurs
est la partie la plus importante de ce projet et nécessitera de fréquents échanges entre les
chercheurs de notre équipe et le partenaire industriel.



Annexe 1 : Conditions de

stigmatisme rigoureux et
Conditions d’Abbe

.1 Stigmatisme rigoureux

Un systéme optique est dit rigoureusement stigmatique pour un couple de points A et A’
si tous les rayons lumineux issus du point A passent par le point A’ aprés passage a travers
le systéme optique. Les points A et A’ sont alors des points conjugués et la relation qui lie

FIGURE 40 — Stigmatisme rigoureux FIGURE 41 — Stigmatisme rigoureux dans le
dans le cas du miroir plan cas du miroir sphérique de centre C

leurs positions est appelé relation de conjugaison. La condition de stigmatisme rigoureux
[
s’écrit :

L(AA") = constante (10)

ce qui signifie que le chemin optique L(AA’) entre les points A et A’ est constant quelque
soit le rayon lumineux choisi. De nombreux systémes optiques ne présentent pas la condition
de stigmatisme rigoureux. Les rayons issus du point A et émergeant du systéme optique
ne passent pas tous par le point A’ de sorte que 'image n’est pas ponctuelle : le systéme
optique est astigmate. On établit cependant la condition de stigmatisme approché. Cette
derniére est remplie lorsque les rayons lumineux issus du point A passent au voisinage du
point A’.
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FIGURE 42 — Dioptre plan astigmate

.2 Condition d’Abbe

Le stigmatisme rigoureux assure qu'un objet ponctuel donne une image ponctuelle &
travers le systéme optique. Cependant, les objets sont usuellement étendus. Il convient
donc de définir le terme d’aplanétisme. Un systéme optique est aplanétique si un objet plan,
perpendiculaire & ’axe optique, donne une image plane perpendiculaire a ’axe optique. On

J I’
5.0

. | B’

FIGURE 43 — Dioptre plan astigmate

admet les conditions de Gauss verifiees (petits objets, petits angles). On demontre alors la

relation d’Abbe :
nABsina = n' A'B'sind/ (11)

Démonstration de la relation d’Abbe :
Les chemins optiques sont :

L(AA") = nAI + L(IT') + n'T' A’ (12)

L(BB')=nBJ+ L(JJ")+n'J' B’ (13)
mais d’aprés les conditions de Gauss, on a aussi

L(BB') = L(AA") + dL (14)
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En admettant aussi le stigmatisme approché, tout rayon issu du point objet B parvient au
point image B’, en particulier le rayon issu de B et incident sur le dioptre en I, émergent
en I’ et arrivant en B’. Dans ce cas, le chemin optique L(BB’) s’écrit :

L(BB') =nBI + L(II') + n'I'B’ (15)

Une condition d’aplanétisme selon l'axe optique peut aussi étre définie : la relation de
Herschel :
nABsin?$ — n'A'B'sin*% = 0 (16)

Et donc pour la différence de chemin dL. = L(BB’) - L(AA’) :

dl= nBI+L(II')+n'I'B —nAl — L(II') — n/'T' A’ (17)
= n(BI—Al)+n/(I'B' —I'A") (18)

On a la relation vectorielle , et en projetant sur l’axe optique en tenant compte des
conditions de Gauss (petits angles) :

BI — Al = ABcos(§ — a) = ABsina (19)
De méme en abaissant la perpendiculaire a la droite (I'B’) du point A’, on obtient
I'B'—I'A" = A'B'cos(§ — a) = —A'B'sind’ (20)
Finalement, on obtient pour la différence de chemin optique :
dL = nABsina — n' A’ B'sina/ (21)

Pour tout point B du plan objet, le point B’ sera dans le plan image si cette difference de
chemin optique est constante. On écrit donc :

dL = Constante (22)

Cette constante peut donc étre calculée en un point particulier, par exemple pour o = o
= 0. Il vient alors :
dL = nABsina —n'A’B'sina’ =0 (23)

Cette relation est connue sous le nom de relation d’Abbe.






Annexes 2 : Détection de cibles
sur ’aéroport de Sendal

Cette annexe est consacré & présenter des mesures de FODs réalisées sur ’aéroport de
Sendai au Japon. Les FODs en question sont :

Objet 5 : boulon M10 (abandonné par un avion ou un véhicule d’entretien),

Objet 6 : écrou M10 (abandonné par un avion ou un véhicule d’entretien),

Objet 7 : marteau (abandonné par un véhicule d’entretien),

Objet 8 : clé a molette (abandonnée par un véhicule d’entretien),

Objet 9 : tournevis (abandonné par un véhicule d’entretien),

Objet 10 : plan métallique,

Objet 11 : piéce métallique mince de dimensions 0.02 x 3 x 42 cm (abandonné par un
avion),

Objet 12 : pneu (abandonné par un avion),

Objet 13 : bouchon d’essence (abandonné par un véhicule d’entretien),

Objet 14 : télephone (abandonné par un agent d’entretien),

Objet 15 : gant (abandonné par un agent d’entretien),

Objet 16 : échantillon de béton (détaché de la piste),

Objet 17 : échantillon d’asphalte (détaché de la piste),

FIGURE 44 — Positions types d’une nos cibles

Les résultats sur des objets placés a 15 m sont présentés en fig.2 a 9 et illustre la difficulté
de détection de ces cibles. En effet, nous obtenons un pic dii au bruit interne du radar a 10
m mais peu d’objets sont détectés & 15 m.
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FIGURE 46 — Détection de I’écrou & 15 m (Objet 6)
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FIGURE 48 — Détection de la clé & molette & 15 m (Objet 8)
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FIGURE 49 — Détection du tournevis a 15 m (Objet 9)
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Résumé

Résumé : Cette thése, effectuée au Laboratoire d’Electronique, Antennes et Télécom-
munications, a pour objectif la conception d’un systéme de détection en bande millimétrique
dans le cadre de deux projets.

Le projet INFRADAR en collaboration avec des partenaires industriels (ATE et Opéra
Ergonomie) vise a développer un systéme d’aide au pilotage d’hélicoptére par la réalisation
d’un systéme anticollision capable de détecter des obstacles comme les lignes a hautes
tensions ou les pylones électriques & longue portée.

Le projet Sakura en collaboration avec un institut étranger (Electronic Navigation Re-
search Institute, ENRI, of Tokyo) se focalise sur la détection d’objets et de débris sur piste
d’aéroport.

Le premier chapitre est un état de I’art des radars et antennes millimétriques. L’antenne
retenue pour notre application est un réseau réflecteur (reflectarray).

Le deuxiéme chapitre est consacré a 1’étude de cellules élémentaires originales qui per-
mettent la conversion de polarisation et la stabilité en fréquence.

Le chapitre trois décrit les 3 réseaux réflecteurs développés avec pour objectif 1’obten-
tion :

— d’une polarisation circulaire,

— d’un réseau réflecteur multi-lobes,

— d’un réseau réflecteur bas bruit
Le chapitre quatre illustre les différentes campagnes de mesures réalisées & Tokyo et Sen-
dal lors du Projet Sakura. Les résultats sont confrontés a un modéle théorique afin de
comprendre les limites du systéme.

Enfin nous discutons dans le chapitre cing des mesures réalisées a Aix en Provence et
Sophia Antipolis dans le cadre du Projet INFRADAR. Le projet commengant & peine,
les premiers résultats présentés permettent d’entrevoir le potentiel de notre systéme pour
I’aide au pilotage.

Abstract : The PhD work is carried out at the Laboratory of Electronics, An-
tennas and Telecommunications in the frame of a millimetre detection system in the used
for two projects. The INFRADAR Project in collaboration with companies (ATE and
Opéra Ergonomie) aims to conceive a flying assistance system for helicopters in order to
avoid obstacle as high voltage power line and pylons at long range. The Sakura Project in
collaboration with a foreign institute (Electronic Navigation Research Institute of Tokyo)
is focused on the Foreign Object and Debris detection (FOD) on airport runways. The
first chapter is a state of art of millimetre radar and antennas. The chosen antenna for
our application is a reflectarray. The second chapter is dedicated to the study of originals
elementary cells that allow polarisation conversion and frequency stability. The chapter
three describes the three developed reflectarrays with :
— circular polarisation,
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— simultaneous multi-beam operation,

— low noise radiation level.
The chapter four talks about the several measurements campaigns carried out in Tokyo
and Sendai for the Sakura Project. The results will be compared to a theoretic model to
define the system limitation. Finally, we discuss in the chapter 5 about the measurements
carried out at Aix en Provence and Sophia Antipolis in the framework of the INFRADAR
Project. This latter being just started the first results underline the detection capacities for
our application.
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