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Introduction

Le radar (Radio Detection And Ranging) joue un rôle grandissant pour la prospection
non-destructive. Les premiers dispositifs permettant de localiser des cibles ont fait leur
apparition au début du XXième siècle. Le géoradar est une méthode de prospection basée
sur l'analyse de la propagation et la ré�exion des ondes électromagnétiques (EM) hautes
fréquences. La plupart des radars fonctionnent dans une gamme de fréquence de quelques
dizaines de MHz à quelques GHz.

Les prospections radars s'e�ectuent généralement en émettant dans le sol des impul-
sions électromagnétiques au travers d'un dipôle résistif qui joue le rôle d'émetteur puis en
enregistrant l'intensité des ondes ré�échies par les discontinuités du milieu sondé à l'aide
d'un autre dipôle à la réception. Ces dipôles sont habituellement déplacés de manière ré-
gulière, en les maintenant l'un à côté de l'autre et perpendiculaires à la ligne d'acquisition.
Les résultats sont présentés sous forme d'une coupe transversale où la profondeur relative
est estimée en temps aller-retour des ondes.

Le but de cette thèse était d'améliorer les images acquises par radar géologique multi-
capteur ainsi que leur interprétation. Pour cela, notre travail s'est déroulé en trois phases.
La première consiste à developper des méthodes et des outils permettant de simuler des
scènes de di�érentes compositions avec des temps de calcul minimum. Dans un deuxième
temps, les di�érents algorithmes mis en place ont permis de tester di�érentes con�gura-
tions de radar multicapteur. La troisième phase de cette thèse a permis de developper
deux méthodes d'inversion appliquées aux enregistrements radar multicapteur.

Dans le premier chapitre, les lois fondamentales de l'électromagnétisme ainsi que les
propriétés caractérisant un sol seront présentées brièvement. Les di�érents éléments consti-
tuant un radar GPR ainsi que les di�érents modes d'acquisition seront exposés.

Dans le deuxième chapitre, une méthode numérique adaptée à la modélisation des
radars GPR sera étudiée. Le principe de la FDTD (Finite Di�erence Time Domain) sera
développé. Cette méthode sera la base de l'algorithme permettant la simulation de la pro-
pagation des ondes électromagnétique dans un milieu réaliste . Di�érentes con�gurations
seront alors comparées grâce à la mesure de rapport signal à bruit réalisée sur les B-scan
obtenus.

Le troisième chapitre permettra de proposer deux méthodes inverses dans le domaine
temporel adaptées à la localisation d'objets à partir d'enregistrements provenant de radars
multicapteurs. Les résultats obtenus avec la méthode de retournement temporel et la
méthode de focalisation de phase seront présentés.
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Chapitre 1

Notions d'électromagnétisme

appliquées au radar

Le radar GPR (ground penetrating radar) est un système de prospection géophysique
basée sur la propagation des ondes électromagnétiques dans un milieu. Les di�érentes
ré�exions de ces ondes sur des cibles de caractéristiques électriques di�érentes de celles du
milieu environnant permet la localisation des di�érents objets enfouis dans le sol. Ce cha-
pitre a pour but de rappeler succintement la théorie de l'électromagnétisme permettant de
comprendre les phénomènes mis en jeu. Dans un premier temps, les équations gouvernant
la propagation et la ré�exion des ondes électromagnétiques dans un milieu contenant des
contrastes de propriétés diélectriques seront décrites. Ensuite, nous dé�nirons l'ensemble
des paramètres caractérisant le comportement électromagnétique d'un milieu. Le prin-
cipe de fonctionnement ainsi que les di�érents éléments composant un radar GPR seront
également présentés.

1.1 Equations de di�usion et de propagation

Les équations de di�usion et de propagation permettent de comprendre l'évolution
d'une onde électromagnétique dans un milieu. Les équations de Maxwell permettent de
décrire les relations entre les paramètres relatifs au champ électrique (

−→
E ,

−→
D , ε, σ, ...) et

ceux relatifs au champ magnétique (
−→
H ,

−→
B , µ, ...) :

rot
−→
E = −∂

−→
B

∂t
(1.1)

div
−→
D = ρ (1.2)

rot
−→
H =

−→
jc +

∂
−→
D

∂t
(1.3)

div
−→
B = 0 (1.4)

avec :
�
−→
E le champ électrique [V/m]

�
−→
H le champ magnétique [A/m]

�
−→
D l'induction électrique [C/m2]

�
−→
B l'induction magnétique [T]
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� ρ la densité de charges par unité de volume [C/m3]
�
−→
jc la densité de courant de conduction [A/m²] (

−→
jc = σ

−→
E )

Les équations de Maxwell traduisent mathématiquement une réalité physique, l'onde
électromagnétique, c'est à dire un champ électrique et un champ magnétique associés, se
propage dans l'espace et varie dans le temps (Fig. 1.1).

Figure 1.1 � Propagation d'une onde électromagnétique plane. La ligne tracée par la
pointe du vecteur du champ électrique (en rouge) est la résultante de ses composantes
horizontale (en vert) et verticale (en bleu). Le lieu tracé par la pointe du vecteur du champ
électrique (en kaki) montre un cycle complet de l'onde dans le plan perpendiculaire à sa
propagation.

La combinaison des équations de Maxwell et des relations constituves qui seront pré-
sentées dans la section suivante (1.2) conduit au système :{

rot
−→
E = −µ∂

−→
H

∂t

rot
−→
B = µσ

−→
E + µε∂

−→
E

∂t

(1.5)

En calculant le rotationnel de ces deux équations, on obtient les équations de di�usion
et de propagation (équation des ondes) :{

∆
−→
E = µσ ∂

−→
E

∂t
+ µε∂

−→
²E

∂t²

∆
−→
H = µσ ∂

−→
H

∂t
+ µε∂

−→
²H

∂t²

(1.6)

Ces deux relations mettent en évidence :
- un terme de di�usion : (∂

−→
E

∂t
, ∂

−→
H

∂t
)

- un terme de propagation : (∂
−→
²E

∂t²
, ∂

−→
²H

∂t²
)
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Ces deux phénomènes de di�usion et de propagation sont relatifs respectivement aux
courant de conduction et de déplacement. Il est possible de distinguer deux domaines :

-σ ≫ ωε : la transmission d'énergie s'e�ectue alors essentiellement selon un mode de
di�usion, par courants de conduction.

-σ ≪ ωε : La transmission d'énergie s'e�ectue alors essentiellement selon un mode de
propagation, par courants de déplacement. Les mesures réalisées en mode de propagation
donnent accés aux contrastes de constante diélectrique dans le sous-sol (cas du radar
GPR).

Dans le cas des ondes harmoniques, l'équation de di�usion-propagation relative au
champ électrique s'écrit :

∆
−→
E = jωµ(σ + jωε)

−→
E (1.7)

avec la convention :
−→
E (x, y, z, t) =

−→
E (x, y, z)e

jωt

La dé�nition du facteur de propagation des ondes électromagnétiques γe [rad/m²] tel
que γe = jωµ(σ + jωε) permet de réécrire l'équation de di�usion-propagation (équation
de Helmhotz) :

∆
−→
E − γe²

−→
E = 0 (1.8)

Dans le cas d'une onde plane progressive à une dimension, se propageant selon l'axe
Oz et polarisée suivant l'axe Ox, la solution de l'équation de Helmholtz est :

−→
E (x, y, z, t) = E0e

−γez

e
jωt−→ex (1.9)

avec :
� E0 l'amplitude de l'onde à l'instant initial et en z=0
� −→ex le vecteur unitaire dirigé selon l'axe Ox

Le facteur de propagation peut être exprimé simplement en terme de nombre d'onde
k, et décomposé en un terme d'atténuation α et un terme de phase β :

γe = jk = α+ jβ (1.10)

α = ω
√
µε′e

1

2

√1 +

(
ε′′e
ε′e

)2

− 1


1
2

(1.11)

β = ω
√
µε′e

1

2

√1 +

(
ε′′e
ε′e

)2

+ 1


1
2

(1.12)
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Le facteur de propagation γ est lié à la vitesse de phase v [m/s] des ondes électroma-
gnétiques :

v =
ω

β
(1.13)

Il est donc possible d'écrire :

−→
E (x, y, z, t) = E0e

−αz

e
jω(t− z

v )−→ex (1.14)

Ce formalisme conduit à la notion de profondeur de pénétration P , dé�nie comme la
distance de propagation théorique pour laquelle l'amplitude initiale du champ électrique
est divisée par e. Cette profondeur est par conséquent égale à 1

α
; elle est donc fonction

de la fréquence de l'onde et des propriétés électriques du milieu. Il est à noter que l'étude
relative à l'évolution de α en fonction de la fréquence nécessite la prise en compte de la
dépendance fréquentielle de la permittivitéε.

A ce sujet plusieurs modèles ont été proposés : modèles de Cole-Cole (1941), Debye
(1945), Cole-Davidson (1951) et la �réponse diélectrique universelle� (Jonscher, 1977). Il en
résulte une diminution de α lorsque la fréquence diminue. Ces considérations s'avèrent être
véri�ées dans la pratique lors de mesures de l'atténuation des ondes électromagnétiques au
sein d'échantillons de roches e�ectuées en laboratoire (Hollender, 1999). Par conséquent
la profondeur de pénétration est d'autant plus importante que la fréquence des ondes
électromagnétiques est faible.

1.2 Paramètres électromagnétiques de la matière

Ces paramètres permettent de décrire le comportement macroscopique d'un milieu
quelconque sous l'in�uence d'un champ électromagnétique

1.2.1 Comportement de la matière vis à vis du champ magnétique

La perméabilité magnétique permet de décrire le comportement électromagnétique de
la matière soumise à un champ magnétique. Dans le vide, en l'absence de sources externes,
la relation entre l'induction magnétique

−→
B et le champ magnétique

−→
H s'écrit :

−→
B = µ0.

−→
H (1.15)

avec :
� µ0 la perméabilité magnétique du vide [H/m] µ0 = 4π.10

−7
H/m

�
−→
H le champ magnétique [A/m]

Dans un matériau isotrope, en l'absence de moment magnétique permanent, la per-
méabilité magnétique µ du matériau est dé�nie de la manière suivante :
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−→
B = µ.

−→
H (1.16)

La perméabilité correspond à l'énergie stockée ou perdue dans le milieu diélectrique
suite aux phénomènes d'induction magnétique.

Cette relation se décompose en une contribution interne et externe :

−→
B = µ0(

−→
H +

−→
M) (1.17)

avec :
�
−→
M l'aimantation [H/m]

Si l'on suppose par ailleurs l'aimantation proportionnelle au champ magnétique appliqué :

−→
M = χm.

−→
H (1.18)

avec :
� χm la susceptibilité magnétique [sans dimension]

On obtient alors :

µ = µ0(1 + χm) (1.19)

Pour la plupart des milieux géologiques, la susceptibilité magnétique est très inférieure à
l'unité et ne peut être utilisée comme un critère de di�érentiation des roches entre elles.
Seuls quelques minéraux, tels que la magnétite ou l'hématite ont une susceptibilité ma-
gnétique non négligeable. Ces minéraux étant présent en quantité in�me dans les milieux
favorables à une utilisation radar, l'estimation µ = µ0 est très souvent adoptée.

1.2.2 Comportement de la matière vis à vis du champ électrique

Sous l'in�uence d'un champ électrique
−→
E un matériau est le siège de mouvements

de charges libres (courant de conduction) et de charges liées (courant de déplacement)
dépendant respectivement de la valeur de la conductivité électrique et de la permittivité
diélectrique de ce matériau.

1.2.2.1 La conductivité électrique

La conductivité d'un matériau rend compte du mouvement de charges libres au sein
de ce matériau sous l'in�uence d'un champ électrique selon la loi d'ohm :

−→
jc = σ.

−→
E (1.20)

avec :
�
−→
jc la densité de courant des charges libres [A/m²]

� σ la conductivité électrique [S/m]
�
−→
E le champ électrique [V/m]
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La conductivité peut être considérée comme une grandeur complexe (représentation
harmonique) :

σ = σ′ + jσ′′ (1.21)

avec :

� σ′ partie réelle de la conductivité
� σ′′ partie imaginaire de la conductivité

Cette notation met en évidence le fait que les charges libres ne répondent pas forcé-
ment au champ électrique de manière instantanée en raison notamment de la viscosité des
�uides ou des collisions entre particules (conducteur non parfait).

Les phénomènes de conduction dans les roches sont liés essentiellement à la présence
de �uides dans le réseau de pores et de �ssures. Cette conduction, dite électrolytique, est
donc d'autant plus forte que la quantité de �uides dans la roche est importante et que
leur salinité est élevée. Ces phénomènes électrolytiques peuvent toutefois s'accompagner
d'une conduction due à la présence de matériaux conducteurs comme les oxydes ou les
sulfures. Dans les milieux géologiques, la conductivité est comprise entre 10-8et 1 S/m.

1.2.2.2 La permittivité électrique

La permittivité électrique d'un matériau rend compte de sa capacité à être polarisé
sous l'in�uence d'un champ électrique, ce dernier provoquant le déplacement relatif de
charges liées positives et négatives. Ce phénomène de polarisation électrique est décrit
par la relation :

div
−→
Pe = ρp (1.22)

avec :

�
−→
Pe la polarisation électrique [C/m²]

� ρp la densité volumique de charges de polarisation [C/m3]

Les mécanismes de polarisation sont di�érents selon les matériaux et les fréquences
d'oscillations du champ électrique.
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Figure 1.2 � Type de polarisation en fonction de la fréquence [1]

Dans la bande fréquentielle utilisée par les dispositifs de prospection radar (de quelques
dizaines de MHz à quelques GHz), la polarisation de type atomique prédomine dans les
milieux cristallins. Par contre, dans les milieux contenant des molécules dissymétriques
libres de moment dipolaire non nul, la polarisation de type dipolaire est prédominante et
s'ajoute à la polarisation atomique. Ainsi, dans des milieux géologiques, la présence d'eau,
dont la molécule présente un aspect dissymétrique important, pourra considérablement
modi�er les propriétés électriques.

L'induction électrique
−→
D [C/m²], représentant la superposition des contributions in-

ternes et induites par l'application d'un champ électrique
−→
E [V/m], s'exprime de la ma-

nière suivante : −→
D = ϵ

−→
E = ϵ0

−→
E +

−→
Pe (1.23)

avec :
�
−→
D l'induction électrique [C/m²]

� ϵ la permittivité électrique du milieu [F/m]
� ϵ0 permittivité électrique du vide [F/m], ϵ0 = 1

36π109F/m

Dans le cas de diélectriques linéaires et isotropes :
−→
Pe = ϵ0χe

−→
E (1.24)

avec :
� χe la susceptibilité électrique [sans dimension]

On peut donc en déduire :
ϵ = ϵ0(1 + χe) (1.25)

La relation (1.25) introduit la notion de permittivité relative :
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ϵr =
ϵ

ϵ0
= 1 + χe (1.26)

La valeur de la permittivité relative ϵr (également appelée constante diélectrique) est
généralement comprise entre 1 (air) et 81 (eau). Pour la plupart des matériaux géolo-
giques, cette quantité, fonction de la teneur en eau, varie approximativement entre 3 et
40. Elle constitue un critère de di�érenciation des roches.

La loi de conservation des charges permet d'aboutir à la relation exprimant le courant
de déplacement

−→
jd [A/m²] en fonction du champ électrique :

−→
jd = ϵ

∂
−→
E

∂t
(1.27)

De même que la conductivité, la permittivité peut être considérée comme complexe :

ϵ = ϵ′ − jϵ′′ (1.28)

avec :
� ϵ′ partie réelle de la permittivité
� ϵ′′ partie imaginaire de la permittivité

Cette notation de permittivité en grandeur complexe permet de rendre compte des
pertes diélectriques engendrées par les mécanismes de polarisation (diélectrique non par-
fait).

1.2.2.3 Courant total et paramètres e�ectifs

La somme de la densité de courant de conduction et de la densité de courant de
déplacement dé�nit la densité de courant totale

−→
j [A/m²] :

−→
j =

−→
j c +

−→
j d = σ

−→
E + ε

∂
−→
E

∂t
(1.29)

L'onde électromagnétique est harmonique et peut s'écrire sous la forme :

−→
E (x, y, z, t) =

−→
E (x, y, z)e

jωt

(1.30)

avec :
� ω pulsation [rad/s]

En remplaçant l'expression de
−→
E dans (1.29), on obtient :

−→
j = {(σ′ + ωϵ′′) + j(σ′′ + ωϵ′)}

−→
E (1.31)
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−→
j = {(ϵ′ + σ′′

ω
) − j(ϵ′′ +

σ′

ω
)}
−→
∂E

∂t
(1.32)

Cette représentation permet de montrer que la partie imaginaire de la conductivité
joue le rôle d'une permittivité et que la partie imaginaire de la permittivité joue le rôle
d'une conductivité. Il est également à noter que ces équations ne font plus explicitement
la distinction entre courants de conduction et courants de déplacement. On dé�nit alors
une conductivité et une permittivité e�ectives (σe et ϵe) :

−→
j = σe

−→
E = (σ′

e + jσ′′
e )
−→
E (1.33)

−→
j = ϵe

−→
∂E

∂t
= (ϵ′e − jϵ′′e)

−→
∂E

∂t
(1.34)

avec :
� σe la conductivité e�ective
� σ′

e la partie réelle de la conductivité e�ective
� σ′′

e la partie imaginaire de la conductivité e�ective
� ϵe la permittivité e�ective
� ϵ′e la partie réelle de la permittivité e�ective
� ϵ′′e la partie imaginaire de la permittivité e�ective

On dé�nit alors σe et ϵe telles que :

σ′
e = σ′ + ωϵ′′ (1.35)

σ′′
e = σ′′ + ωϵ′ (1.36)

ϵ′e = ϵ′ +
σ′′

ω
(1.37)

ϵ′′e = ϵ′′ +
σ′

ω
(1.38)

Il est impossible de di�érencier expérimentalement, pour une fréquence donnée, les
contributions de σ′ et de ϵ′′ d'une part, et de σ′′ et de ϵ′ d'autre part. La relation existant
entre

−→
j et

−→
E peut être décrite de manière géométrique dans le plan de Fresnel (Fig.1.3).

On dé�nit alors l'angle de pertes δ [rad] de la manière suivante :

tan δ =
ϵ′′e
ϵ′e

=
σ′

e

σ′′
e

=
1

Q
(1.39)

La quantité tan δ est égale à l'inverse du facteur de qualité Q [sans dimension] et représente
le rapport de l'énergie dissipée par cycle sur l'énergie stockée. Lorsque cette valeur est
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nulle (aucune perte énergétique), la densité de courant est en quadrature de phase avec
le champ électrique. Dans le cas où σ′′ = 0, l'expression précédente s'écrit :

tan δ =
σ′

ωϵ′
+
ϵ′′

ϵ′
(1.40)

Le terme σ′

ωϵ′
caractérise les pertes dues aux phénomènes de conduction tandis que le

terme ε′′

ϵ′
caractérise les pertes diélectriques. On constate que plus le milieu est conduc-

teur, plus les pertes énergétiques sont importantes. Par conséquent, un milieu géologique
conducteur, comme par exemple un milieu contenant un taux important d'argile, n'est
pas favorable à la prospection à l'aide d'un radar géologique.

Figure 1.3 � Dé�nition de l'angle de pertes dans le plan de Fresnel

1.3 Propriétés caractéristiques des sols

Le tableau suivant permet de donner un ordre de grandeur de la conductivité, de la
permittivité relative et de l'atténuation d'une onde électromagnétique pour une fréquence
de 100MHz, pour di�érents types de sols.
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Nature du sol Conductivité σ [S/m] Permittivité rel. εr atténuation α [dB/m]

Granite sec 10-8- 10-6 5 0.5 - 3
Granite humide 10-3- 10-2 7 2 - 5

Sable sec 10-7- 10-3 4 - 6 0.01 - 1
Sable humide 10-4- 10-2 10 - 30 0.03 - 0.3
Argile Sèche 10-3- 10-1 2 - 6 10 - 50
Argile humide 10-1- 1 15 - 40 40 - 100
Asphalte sec 10-3- 10-2 2 - 4 2 - 15

Asphalte humide 10-2- 10-1 6 - 12 2 - 20
Béton sec 10-3- 10-2 4 - 10 2 - 12

Béton humide 10-2- 10-1 10 - 20 10 - 25
Permafrost 10-5- 10-2 4 - 8 0.1 - 5

Eau douce (20°C) 10-4- 10-2 80 0.1
Eau de mer (20°C) 4 81 1000

Neige/glace 10-6- 10-3 4 - 12 0.1 - 2

Figure 1.4 � ordre de grandeur de la conductivité, de la permittivité relative et de
l'atténuation pour di�érents sols donnée pour une fréquence de 100 MHz

Les écarts importants de ces di�érents paramètres, pour un même sol, sont essentiel-
lement dûs à son degré d'hygrométrie. Ces variations rendent très di�cile la connaissance
de la vitesse de propagation et donc la bonne utilisation des données provenant d'un
enregistrement radar.

1.4 Modélisation des paramétres électromagnétiques

A�n de rendre compte du comportement diélectrique d'un milieu de propagation,
plusieurs modèles ont été proposés et découlent des théories de Maxwell [3], Wagner [4],
Debye [5] et Cole & Cole [6]. Ces di�érents auteurs ont mis en place au cours de la
première moitié du XXème siècle des approches encore utilisées à ce jour qui permettent
la modélisation des di�érents milieux rencontrés.

1.4.1 Modèle de Debye

Le modèle de Debye constitue la base des modèles utilisés actuellement. Il assimile la
relaxation dipolaire à un système mécanique du premier ordre où les forces s'opposant à
la réorientation des dipôles sont purement visqueuse, c'est à dire qu'il n'y a pas de force
élastique de rappel. La variation de permittivité du matériau entre une valeur maximale
(ε′e(0)) mesurée en statique et une valeur minimale (ε′e(∞)) observée à une fréquence
in�nie est décrite par l'équation :

ε̃ = ε′e(∞) +
ε′e(0) − ε′e(∞)

1 + jωτ
(1.41)

avec :
� ε′e(∞) la valeur de permittivité e�ective lorsque f → ∞
� ε′e(0) la valeur de permittivité e�ective lorsque f → 0
� τ le temps de relaxation
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Cette équation peut être séparée en ses parties réelle et imaginaire puis être tracée en
fonction de la fréquence :

Figure 1.5 � Parties réelle et imaginaire de la permittivité

Le modèle de Debye a subi quelques améliorations. En e�et, l'équation 1.41, ne prend
pas en compte la conductivité statique σDC du milieu. Cette conductivité peut être ajoutée
au modèle précédent :

ε̃ = ε′e(∞) +
ε′e(0) − ε′e(∞)

1 + jωτ
− j

σDC

ωε0

(1.42)

1.4.2 modèle de Cole-Cole

Une modi�cation des équations de Debye, développé par Cole & Cole [6], introduit la
notion de dispersion, au sens où les constantes de temps sont réparties suivant une distri-
bution gaussienne autour d'une constante de temps moyenne τc. Lorsque la conductivité
statique est prise en compte, l'équation de Cole-Cole est donnée par :

ε̃ = ε′e(∞) +
ε′e(0) − ε′e(∞)

(1 + jωτc)
1−α − j

σDC

ωε0

(1.43)

avec :
� ε′e(∞) la valeur de permittivité e�ective lorsque f → ∞
� ε′e(0) la valeur de permittivité e�ective lorsque f → 0
� α exposant empirique 0 ≤ α ≤ 1
� σDC la conductivité du matériau lorsque f → 0

Le paramètre α permet d'ajuster la largeur de la dispersion. Lorsque α = 0, il n'y
a pas de dispersion et on retrouve l'équation de Debye. Le tracé de la partie imaginaire
de cette équation en fonction de sa partie réelle dans le plan complexe montre que cette
nouvelle formulation permet de rendre compte de faits expérimentaux non retrouvés avec
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le modèle de Debye. Le modèle de Cole-Cole permet de dé�nir correctement la plupart
des sols rencontrés.

1.4.3 Modèle semi-disperse

La modélisation consiste à représenter le milieu comme un ensemble de particules
solides dispersées dans un second milieu appelé texture. Il s'applique aux milieux dilués.
Si les permittivités apparentes de chaque milieu sont connues et si les proportions de
chaque milieu sont connues, alors la permittivité du milieu résultant peut être donnée par
l'équation de Hanaï [2] :

ε̃− ε̃d

ε̃m − ε̃d

√
ε̃m

ε̃
= 1 − Φ (1.44)

avec :

� ε̃ la permittivité apparente de l'ensemble
� ε̃d la permittivité apparente des particules
� ε̃m la permittivité apparente du mélange
� Φ la fraction de volume de particule dans le mélange

Cette modélisation permet de passer du microscopique au macroscopique. Cependant,
sa résolution demeure complexe et fait appel à des méthodes numériques.

1.5 Phénomènes électromagnétiques aux interfaces planes

Soient deux milieux homogènes et isotropes caractérisés respectivement par les para-
mètres µ1, σ1, ε1 et µ2, σ2, ε2, séparés par une interface plane. Une onde électromagnétique
plane incidente monochromatique sur cette discontinuité se divise en une onde plane plane
ré�échie et une onde plane réfractée. Soient E

i
, E

r
, E

t
, les amplitudes des champs respec-

tivement incident, ré�échi et transmise (réfractée) ; Soient θi, θr, θt, les angles dé�nis par
la normale à l'interface et la direction de propagation de l'onde respectivement incidente,
ré�échie et transmise (1.7).
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Figure 1.6 � Schéma décrivant le comportement d'une onde incidente sur un demi-espace
homogène.
−−→
e

i

TE,
−−→
er

TE,
−−→
et

TE : les vecteurs unitaires décrivant la direction des composantes des champs
incident, ré�échi et réfracté, polarisées perpendiculairement au plan d'incidence.−−→
e

i

TM ,
−−→
er

TM ,
−−→
et

TM : les vecteurs unitaires décrivant la direction des composantes des champs
incident, ré�échi et réfracté, polarisées parallèlement au plan d'incidence.

La continuité des di�érentes composantes des champs électrique
−→
E et magnétique

−→
H

aux interfaces, induit les lois de Snell-Descartes et les équations de Fresnel.

1.5.1 Lois de Snell-Descartes

Les lois de Snell-Descartes permettent de décrire le comportement d'une onde électro-
magnétique à l'interface entre deux milieux.

θi = θr (1.45)

ke1 sin(θi) = ke2 sin(θt) (1.46)

avec :
� ke1 le nombre d'onde du milieu 1
� ke2 le nombre d'onde du milieu 2
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1.5.2 Equations de Fresnel

Ces équations expriment les coe�cients de ré�exion R et de transmission T des ondes
électromagnétiques aux interfaces pour les deux composantes du champ incident :

Mode TE : composante perpendiculaire au plan d'incidence

RTE =
E

r

TE

E
i

TE

=
µ2ke1 cos θi − µ1ke2 cos θt

µ2ke1 cos θi + µ1ke2 cos θt

(1.47)

TTE =
Et

TE

E
i

TE

=
2µ2ke1cosθi

µ2ke1 cos θi + µ1ke2 cos θt

(1.48)

Mode TM : composante parallèle au plan d'incidence

RTM =
E

r

TM

E
i

TM

=
µ2ke1 cos θt − µ1ke2 cos θi

µ2ke1 cos θt + µ1ke2 cos θi

(1.49)

TTM =
Et

TM

E
i

TM

=
2µ2ke1cosθi

µ2ke1 cos θt + µ1ke2 cos θi

(1.50)

1.5.3 Milieux diélectriques parfaits

Il est intéressant dans un premier temps d'étudier le cas d'une ré�exion sur un demi-
espace homogène, les deux demi-espaces étants supposés être des diélectriques parfaits.
En supposant par ailleurs que µ1 = µ2 = µ0, on obtient :

RTE =

√
ε′e1 cos θi −

√
ε′e2 − ε′e1 sin ²θi

√
e1 cos θi +

√
ε′e2 − ε′e1 sin ²θi

(1.51)

TTE =
2
√
ε′e1 cos θi√

ε′e1 cos θi +
√
ε′e2 − ε′e1 sin ²θi

(1.52)

RTM =

√
e1

√
ε′e2 − ε′e1 sin ²θi − ε′e2 cos θi

√
e1

√
ε′e2 − ε′e1 sin ²θi + ε′e2 cos θi

(1.53)

TTM =
2
√
ε′e1ε

′
e2 cos θi

ε′e2 cos θi +
√
ε′e1
√
ε′e2 − ε′e1 sin ²θi

(1.54)

avec :
� ε′e1 = ε′1 = ε1 représente la partie réelle de la permittivité e�ective du milieu 1
� ε′e2 = ε′2 = ε2 représente la partie réelle de la permittivité e�ective du milieu 2.
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1.5.3.1 Angle de Brewster

Le coe�cient de ré�exion de la composante TM s'annule pour une valeur particulière
de l'angle d'incidence appelé angle de Brewster (θb). Pour cette valeur, la phase de RTM

subit également un saut de ±180°. Cet angle est dé�ni par :

θb = arctan

√
εe2

εe1

(1.55)

1.5.3.2 Angle critique

Dans le cas où εe1 > εe2, le coe�cient de ré�exion est égal à 1 à partir d'une valeur
particulière de l'angle d'incidence appelé angle critique (θc), et ce, pour les 2 composantes
TE et TM. Le coe�cient de transmission atteint son maximum lorsque l'angle d'incidence
est égal à θc. La phase des coe�cients de ré�exion et de transmission varie de manière
continue à partir de θc. Cet angle est dé�ni par :

θc = arcsin

√
εe2

εe1

(1.56)

Dans le cas où εe1 < εe2, le coe�cient de ré�exion est égale à l'unité uniquement pour
un angle d'incidence de 90°. Concernant la composante TE, la phase de ce coe�cient est
de 180° quel que soit l'angle d'incidence ; concernant la composante TM, la phase est égale
à 180° (respectivement nulle) pour des angles inférieurs (respectivement supérieurs) à θc.

1.5.4 Milieux diélectriques à pertes

Dans le cas de milieux diélectrique à pertes (conductivités non nulles), l'angle de
Brewster ne correspond plus à l'annulation du coe�cient de ré�exion mais à un minimun
d'amplitude et la phase de ce coe�cient ne subit plus un saut brusque de 180° mais une
variation de moindre amplitude qui dépend des paramètres géologiques. De même, l'angle
critique ne correspond plus à une ré�exion totale. L'introduction de conductivités non
nulles modi�e les courbes des coe�cients de ré�exion en fonction de l'angle d'incidence
qui dépendent alors de la fréquence de l'onde incidente à cause de l'introduction du terme
ε′′ = σ

ω
.

1.5.5 Paramètres de dépolarisation

1.5.5.1 Cas d'une interface plane

Pour rendre compte de l'état de la polarisation du champ ré�échi par une interface
plane, il est usuel de dé�nir le facteur de perte de polarisation par di�usion, noté SPLF
(Scattering Polarization Loss Factor).

SPLF = (
−→
e

i

.
−→
e

r

)² =
(RTE cos ²θp +RTM cos ²θi sin ²θp −RTM sin ²θi sin ²θp)²

R²TE cos ²θp +R²TM sin ²θp

(1.57)
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−→
e

i

= e
i

TE
−−→eTE + e

i

TM
−−→eTM (1.58)

−→
er = er

TE
−−→eTE + er

TM
−−→eTM (1.59)

avec :

�
−→
e

i
et

−→
er les polarisations respectivement de l'onde incidente et de l'onde ré�échie

(vecteurs unitaires)

� θp l'angle entre
−→
e

i
et

−−→
e

i

TE

� θi l'angle d'incidence

Dans le cas d'une onde incidente polarisée selon la composante TE uniquement (θp =
0), SPLFTE = 1. Cela signi�e que l'onde ré�échie est également polarisée selon la com-
posante TE uniquement quel que soit l'angle d'incidence.

Dans le cas d'une onde incidente polarisée selon la composante TM uniquement (θp =
90°), SPLFTE = (1 − 2 sin ²θi)². Cela indique, pour θi ̸= 0, une polarisation de l'onde
ré�échie di�érente de celle de l'onde incidente (composante TE et TM toutes deux non
nulles) et dépendante de l'angle d'incidence.

Les coe�cients de ré�exion de la composante TE étant supérieurs à ceux de la com-
posante TM quel que soit θi ̸= 0 ( 1.51 et 1.53), et la polarisation de la composante TE,
contrairement à celle de la composante TM, n'étant pas modi�ée après ré�exion quel que
soit θi ̸= 0 (1.57), la con�guration d'antenne la plus favorable pour la détection d'in-
terfaces planes est celle émettant une onde incidente polarisée selon la composante TE
uniquement.

1.5.5.2 Cas de longs cylindres circulaires

Considérons une onde électromagnétique incidente sur un cylindre de rayon r, de per-
mittivité εc, situé dans un milieu de permittivité εm. L'énergie di�usée par cette cible est
dirigée selon de multiples directions. Notons φs (respectivement φi), l'angle entre l'axe du
cylindre et le plan d'observation ( respectivement le plan d'incidence). Le paramètre per-
mettant d'étudier les propriétés de di�usion d'une telle cible est la longueur de di�usion
notée SW (Scattering Width) :

SW = lim
r→∞

2πr(
E

s

Ei )² (1.60)

La longueur de di�usion d'un cylindre dépend de la composante considérée, −→e∥ (contenue
dans le plan vertical du cylindre) ou −→e⊥ (perpendiculaire à l'axe du cylindre), des angles
φi, φs, θi, ainsi que de la composition et de la géométrie du cylindre. Dans le cas particulier
où φi = φs = 0, on parle de longueur de di�usion de retour, notée BSW (Backscattering
Width).

Lorsque θi = 0, la comparaison de BSW relative à chacune des deux composantes
parallèle et perpendiculaire à l'axe du cylindre (BSW∥ et BSW⊥ ), et ce, pour di�érentes
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composition et géométrie du cylindre, permet de déterminer laquelle de ces deux compo-
santes est préférentiellement di�usée [7][8]. Les principaux cas sont présentés ci-après :

� Cylindres métalliques : si r/λ < 0, 1 alors BSW∥ > BSW⊥ ; si r/λ > 0, 1 alors
BSW∥ ∼ BSW⊥

� Cylindres remplis d'eau (εc ≫ εm) : si r/λ < 0, 1 alors BSW∥ > BSW⊥ ; si
r/λ > 0, 1 alors BSW∥ ∼ BSW⊥

� Cylindres remplis d'air (εc ≪ εm) : si r/λ < 0, 1 alors BSW∥ ∼ BSW⊥ ; si r/λ > 0, 1
alors BSW∥ < BSW⊥

� Cylindres tels que εc > εm : si r/λ < 0, 1 alors BSW∥ ∼ BSW⊥ ; si r/λ > 0, 1 alors
BSW∥ > BSW⊥

� Cylindres tels que εc < εm : BSW∥ ∼ BSW⊥ quel que soit r

La polarisation de l'onde incidente la plus favorable à la détection de cylindres �ns
métalliques, �ns et tels que εc ≫ εm , larges et tels que εc > εm est la polarisation parallèle
à l'axe des cylindres car, le paramètre BSW relatif à la composante parallèle est supérieur
à celui de la composante perpendiculaire. Par contre, dans le cas de cylindres larges et tels
que εc ≪ εm, la polarisation la plus favorable est la polarisation perpendiculaire à l'axe
des cylindres. Dans le cas de cylindres de géométrie et composition autres, la polarisation
de l'onde incidente n'aura que peu d'in�uence sur les images radar.

Les cylindres �ns métalliques, �ns et tels que εc ≫ εm et, larges et tels que εc ≪ εm

ou εc > εm, sont des cibles pouvant provoquer un changement de la polarisation de
l'onde incidente : si l'onde incidente est polarisée selon les deux composantes parallèle
et perpendiculaire, les longueurs de di�usion BSW∥ et BSW⊥ étant non égales, l'onde
ré�échie aura une polarisation di�érente de celle de l'onde incidente.

1.6 Les radars de type GPR (Ground Penetrating Ra-

dar)

1.6.1 Historique

Depuis le début du XXèmesiècle, les scienti�ques se sont intéressés à la détection d'ob-
jets enfouis dans le sol par des méthodes non destructives. En e�et, l'idée de voir clairement
la composition d'un sol et les objets qui pourraient y être enfouis par une méthode simple,
a motivé de nombreux chercheurs à étudier di�érentes méthodes d'exploration du sous-sol
[9][10][11][12][13].

Ainsi, en 1910, les allemands Leimbach et Löwy sont les premiers à décrire une mé-
thode électromagnétique capable de localiser des cibles enterrées. Cette technique consiste
à enterrer des antennes dipolaires à proximité de puits de forage et de comparer l'ampli-
tude des signaux reçus lorsqu'une antenne est utilisée en émission et l'autre en réception.
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Ainsi, une image approximative de n'importe quelle partie de ce site peut être formée :
les puits ayant une plus forte conductivité que le milieu environnant, ils absorbent pré-
férentiellement les radiations. Les auteurs ont également décrit une méthode permettant
de détecter une ré�exion du signal due à une interface du sous-sol (comme de l'eau sou-
terraine ou une couche de minerai) à l'aide d'antennes posées en surface.

Une extension de cette technique a permis d'avoir une indication de la profondeur
d'une interface du sous-sol. Les principales caractéristiques de leurs travaux (c'est à dire
un fonctionnement avec une onde continue, l'utilisation des di�ractions dues aux pro-
priétés du sous-sol et l'utilisation des variations de conductivité pour engendrer de la
dispersion) sont présents dans bon nombre de dépôts de brevet.

En 1926, Hulsenbeck est le premier à utiliser la méthode impulsionnelle pour détermi-
ner la stucture d'un objet enfoui. Il a mis en évidence le fait que les variations diélectriques
d'un sol peuvent avoir une in�uence sur les echos radars. La méthode impulsionnelle a un
avantage par rapport à des méthodes sismiques car la réalisation de sources directionnelles
est plus simple.

A partir des années 30, la méthode impulsionnelle s'est développée dans le but de
sonder les sous-sols tels que la glace à de grandes profondeurs (Steenson en 1951 et Evans
en 1963), les déserts et les formations rocheuses (Morey en 1974, Cook en 1974 et 1975).
Diverses applications au génie civil ont été developpées par Morey en 1974 et 1978. Nilson
a fait un compte rendu de l'histoire du GPR et de son développement jusqu'au milieu des
années 70.

A partir des années 80, les applications du radar GPR n'ont cessé de croître (avec l'ap-
parition de nouveaux systèmes utilisant d'autres méthodes que l'impulsionnel) : sondage
non destructif du béton, archéologie, recherches de personnes enfouies sous une avalanche,
application minière ou pétrolière, détection de mines antipersonnelles, étude du sous-sol
Marsien, détection de tuyaux et de câbles...

1.6.2 Principe du GPR

Le radar GPR est une méthode de prospection géophysique non destructive fondée
sur l'analyse de la propagation et de la ré�exion des ondes électromagnétiques hautes fré-
quences. Actuellement, les fréquences utilisées varient de 10 MHz à 1 GHz (correspondant
à des longueurs d'ondes de 30 m à 30 cm). La vitesse de propagation des ondes électro-
magnétiques dépend de la nature du sous-sol rencontré. Ce type de radar est aujourd'hui
largement utilisé pour l'étude de la subsurface, pour des profondeurs allant de quelques
dizaines de centimètres à plusieurs dizaines de mètres selon la fréquence utilisée et le type
de sol rencontré.

Il existe une grande variété de géoradars, dont certains sont au stade du développement
ou conçus pour une application précise de recherche, d'autres, déjà largement éprouvés et
commercialisés. Ils suivent cependant tous le même principe de fonctionnement. L'antenne
d'émission (blindée ou non) du dispositif est en contact avec le sol et émet une onde
électromagnétique en direction du sol. Cette onde électromagnétique émise se propage au
sein d'un milieu de type diélectrique. Les di�érentes ondes ré�échies, dûes aux di�érentes
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ré�exions au niveau des discontinuités du milieu, sont détectées par l'antenne de réception.

Figure 1.7 � principaux éléments composant les radars.

L'étage d'émission se compose lui-même d'un générateur de signaux et d'une antenne
reliés par un balun. L'étage de réception comprend une antenne le plus souvent iden-
tique à l'antenne d'émission, un balun et un récepteur. Les connexions entre électronique
d'émission (ou de réception) et l'unité de contrôle se font par �bres optiques ou par câbles
coaxiaux. Pour la plupart des dispositifs existants, il existe plusieurs jeux d'antennes pou-
vant fonctionner avec les mêmes dispositifs d'émissions et de réception et la même unité de
contrôle ce qui permet d'adapter la mesure en fonction de l'application radar recherchée.

1.6.3 Les di�érents types de radar

La forme du signal émis par le dispositif dépend de l'utilisation du radar et du type
d'objet recherché. Chaque type de signal possède ses avantages et ses inconvénients. Il
s'agit donc d'établir un compromis entre les performances, l'encombrement, la facilité
d'utilisation, la modularité, le coût... Les modes d'émission les plus couramment employés
sont :

� Le mode impulsionnel (également appelé modulation d'amplitude AMCW)
� La modulation de fréquence
� Les sauts de fréquence

1.6.3.1 Méthode impulsionnelle

Parmi les di�érentes méthodes de modulation utilisées en radar de surface, la méthode
impulsionnelle est la plus répandue. Elle nécessite l'utilisation d'interrupteurs radiofré-
quences large bande et une forte puissance a�n d'émettre des impulsions de courte durée
(inférieurs à 1 nanoseconde). Les transistors à avalanche permettent de générer des im-
pulsions inférieures à 600ps et plusieurs Watts de puissance moyenne. L'acquisition est le
point le plus délicat puisqu'il faut généralement échantillonner à quelques GigaHertz. Ceci
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est réalisé par des convertisseurs �Flash� pouvant numériser le signal jusqu'à 2.10
9
échan-

tillons par seconde, mais uniquement sur 8 bits. Pour compenser la faible dynamique, un
ampli�cateur à gain variable dans le temps est généralement introduit devant le système
d'acquisition a�n de compenser le faible niveau des échos lointains.

Le principal avantage de cette méthode est la simplicité de la structure des systèmes.
De plus, elle mesure directement la réponse impulsionnelle sans traitement complémen-
taire. En�n, ces systèmes sont rapides et très bien adaptés aux applications embarquées.
Cependant, outre la complexité de l'étage ampli�cateur à gain variable lorsqu'on s'inté-
resse à des objets faiblement enterrés, le comportement des antennes à une impulsion de
courte durée est la principale di�culté. En e�et, on utilise une distribution de charge le
long des antennes pour réduire les e�ets de �ringing�, mais au détriment du rendement.
De plus, il n'est pas envisageable d'utiliser des antennes indépendantes de la fréquence
dont on ne peut corriger, dans ce cas, les dispersions de phase. En�n, comme la bande
d'analyse est large, cette méthode est sensible au bruit.

1.6.3.2 Vobulation linéaire de fréquence (Frequency Modulated Continuous
Wave)

La fréquence d'émission est vobulée linéairement sur une large bande de fréquence
∆f = Fmax − Fmin en un temps T (�chirp�).

Figure 1.8 � Evolution de la fréquence émise en fonction du temps pour un radar fonc-
tionnant en vobulation linéaire de fréquence.

Le spectre du produit du signal reçu avec le signal émis présente alors des raies dont la
fréquence est proportionnelle à la distance radar-cible [14] et inversement proportionnelle
au temps de balayage. La résolution de ce radar est inversement proportionnelle à ∆f .

Les avantages de la compression d'impulsion sont nombreux :
� Le rapport signal à bruit est multiplié par le rapport de compression T∆f
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� La puissance crête nécessaire est divisée par le rapport de compression T∆f
� Les systèmes peuvent être rapide [15]
� La possibilité de balayer une très large bande et d'obtenir ainsi une résolution im-
portante

Cependant, comme ces radars reçoivent en même temps qu'ils émettent, la principale limi-
tation provient du couplage entre antennes [16]. De plus, pour réduire la vitesse d'échan-
tillonnage et limiter la bande de bruit, un �ltre est généralement disposé en �n de récep-
tion. Ce �ltrage limite alors la gamme des distances observables et �ge le système. En�n,
l'électronique de ces radars est complexe [17]

1.6.3.3 Radars à sauts de fréquence (Step Frequency Ground Penetrating
Radar)

La synthèse d'impulsion est une variante de la compression d'impulsion décrite pré-
cédemment [18]. Elle s'appuie aussi sur le balayage d'une large bande de fréquence. La
di�érence intervient au niveau de la réception. En e�et, une mesure de l'amplitude et de
la phase du signal reçu est réalisée pour chaque fréquence du balayage. De cette façon, le
spectre complexe du signal rétrodi�usé est mesuré, et on peut alors retrouver la réponse
impulsionnelle par une transformée de Fourier inverse [19].

Comme pour les radars FMCW, la puissance émise est réduite et la réception est réali-
sée en bande étroite, ce qui réduit le bruit et la vitesse d'échantillonnage. Le radar balaye
une large bande de fréquence et passe d'une fréquence à une autre par pas fréquentiel
∆f = fn − fn−1 (�g.1.9). Le principal avantage du radar à sauts de fréquence est de
pouvoir pondérer les mesures complexes pour chaque fréquence du balayage de manière
à corriger des e�ets gênants comme l'atténuation du sol [19] ou encore les réponses des
antennes [20].
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Figure 1.9 � Evolution de la fréquence pour un radar à sauts de fréquence.

Cependant, ces radars émettant et recevant simultanément, le couplage entre antennes
entraîne alors des limitations de dynamique. De plus, comme une mesure est réalisée pour
chaque fréquence du balayage, la durée de l'opération est plus importante. Cette méthode
est donc plus lente et plus di�cilement utilisable dans des applications embarquées sur
véhicules ou aéroportées. En�n, le système est complexe. Pourtant, le radar à sauts de
fréquence connaît davantage de succès dans les applications GPR que le radar FMCW

1.6.3.4 Autres méthodes

De nombreuses autres techniques de modulation ou de traitement appliquéés au GPR
sont utilisées. On peut trouver, par exemple, l'utilisation de la modulation de phase par
un code [21] ou encore la modulation par le bruit [22]. En�n, il existe aussi des techniques
monofréquentielles comme les radiomètres [23] ou des méthodes holographiques[24].

1.6.3.5 Le radar Ramac

Le radar GPR étant un produit non destiné au grand public, les di�érents modèles
existants sont peu nombreux [25]. Parmi eux, le radar GPR RAMAC conçu et commer-
cialisé par la société Abem est bien adapté à la détection de cibles enfouies. En 2003,
le département Onde et Système Associés (OSA) du laboratoire Xlim a acquis un radar
GPR RAMAC composé de di�érents éléments :
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� Trois antennes blindées (250MHz, 500MHz, 800MHz)
� Une unité de contrôle CU2
� Un micro-ordinateur blindé
� Un chariot de transport
� Deux logiciel de traitement (Re�ex et Groundvision)

En octobre 2003, la première campagne de mesure dans le cadre d'une application
génie civil a eu lieu sur le site du Laboratoire Central des Pont et Chaussées (LCPC) de
Nantes.

Figure 1.10 � Radar GPR RAMAC (photo A) muni d'une antenne blindée de 500MHz
(photo B). La synchronisation des signaux est assurée par l'unité de contrôle CU2 (photo
C). Toute les antennes sont alimentées par une batterie fournissant un courant continu
(photo D)

1.6.4 Les di�érents modes d'acquisitions

A�n d'obtenir des radargrammes exploitables, di�érentes méthodes d'acquisition peuvent
être mises en oeuvre. Ces méthodes sont présentées dans le cas d'un radar possédant une
antenne d'émission et une antenne de réception.

1.6.4.1 Les modes ré�exion

Dans la plupart des applications les radars sont mis en oeuvre en mode ré�exion. Le
radargramme est obtenu en juxtaposant les di�érents signaux (ou �traces�) ainsi enregistré



1.6 Les radars de type GPR (Ground Penetrating Radar) 35

(�g.1.11). Di�érentes ondes sont alors identi�ables :

� l'onde directe aérienne
� l'onde directe souterraine
� les ondes ré�échies
� les ondes di�ractées

Figure 1.11 � Cas d'un radar GPR avec une antenne d'émission et une antenne de
réception

L'analyse des temps d'arrivée des ondes ré�échies et di�ractées permet l'interprétation
de la structure des discontinuités du milieu.

Dans les modes de ré�exion, on distingue les pro�ls ré�exion à o�set constant, des
pro�ls ré�exion à o�set variable. Le terme �o�set� désigne la distance entre l'antenne
d'émission et l'antenne de réception.

* o�set constant

Dans le cas de la détection à o�set constant, les deux antennes, positionnées proches
l'une de l'autre sont déplacées d'un même pas d'avancement sur la ligne de mesure. Cette
con�guration est la plus utilisée par les radars commercialisés. C'est également dans cette
con�guration que nous nous placerons dans la suite de ce travail.
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(a) (b)

Figure 1.12 � (a) mise en oeuvre des radars en "mode ré�exion à o�set constant" (E :
émetteur, R : récepteur). Les deux antennes positionnées l'une à coté de l'autre sont
déplacées d'un même pas d'avancement sur la ligne de mesure. (b) Le radargramme est
obtenu en juxtaposant les di�érents signaux ainsi enregistrés

* o�set variable

Dans le cas des pro�ls à o�set variable, la distance entre les antennes (l'o�set) est
progressivement augmentée, soit en laissant une antenne �xe, soit en éloignant symétri-
quement les deux antennes par rapport à un point central. On parle alors de pro�ls CMP
(�Common-Mid-Point�). La pente de l'onde directe souterraine permet d'obtenir la vitesse
de propagation du milieu à proximité de la ligne de mesure.

(a) (b)

Figure 1.13 � (a) mise en oeuvre des radars en mode ré�exion à o�set variable (E :émet-
teur, R :récepteur). La distance entre les deux antennes est progressivement augmentée.
(b) radargramme résultant de la mesure ; la pente (en vert) permet de connaître la vitesse
de l'onde à proximité de la surface
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Ce type d'acquisition est souvent associé à une acquisition ré�exion à o�set constant
a�n d'obtenir des informations sur les vitesses de propagation caractéristiques du milieu.
La généralisation de l'acquisition de CMP permet de réaliser un traitement en couverture
multiple a�n d'augmenter le rapport signal à bruit, et donc la profondeur d'investigation.
Si ce principe d'acquisition et de traitement s'est généralisé en sismique, peu de travaux
de ce type ont été réalisé avec les géoradars.

1.6.4.2 Le mode transmission

Les pro�ls en transmission ont pour objectif l'enregistrement d'ondes directes s'étant
propagées dans un volume représentatif de roche. Ils peuvent par exemple être réalisés
avec les dispositifs de surface lorsque la con�guration de deux galeries souterraines le
permet (�g.1.14). En utilisant des dispositifs de forage, ces acquisitions sont réalisées en
positionnant les sondes dans deux puits di�érents. Il est alors possible d'interpréter le pro-
�l obtenu pour calculer une vitesse de propagation ou, plus généralement, pour évaluer
l'e�et de la propagation sur le signal.

L'enregistrement d'un pro�l transmission unique est rare dans le cadre d'une investi-
gation géophysique. Par contre, l'acquisition d'un grand nombre de pro�ls transmission
autour d'un volume de roche donné peut permettre de réaliser des tomographies.

(a) (b)

Figure 1.14 � mise en oeuvre des géoradars en mode transmission (E :émetteur, R :ré-
cepteur).

1.6.5 Les enregistrements radar

Le principe d'un enregistrement radar est d'émettre dans le sol une onde électroma-
gnétique puis d'enregistrer les di�érentes re�exions de cette onde après qu'elle se soit
propagée dans le milieu. Il est possible de distinguer 3 types de représentation de ces
enregistrements : le A-scan (1D), le B-scan (2D) et le C-scan (3D)
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1.6.5.1 A-scan

Pour réaliser une mesure, le radar est placé à la surface du sol (les mesures sont e�ec-
tuées en z=0). Dans le cas d'un radar impulsionnel, une impulsion de très courte durée
est émise puis l'écho du sol est enregistré au niveau de l'antenne de réception. Pour les
antennes ayant un lobe large, les échos observés ne re�ètent pas seulement la trace des
inhomogénéités situées à l'aplomb du radar mais aussi des échos provenant de directions
di�érentes. Le signal enregistré contient toutes ces ré�exions qui apparaissent comme étant
à la verticale de cette antenne. Cependant, à ce signal viennent s'ajouter des signaux pa-
rasites comme le couplage entre les antennes , l'écho de surface provenant de la ré�exion
à la surface du sol (�g.1.15).

Figure 1.15 � Décomposition des signaux formant le A-scan

Le signal peut-être modélisé de la manière suivante :
� Sx le signal utile issu de l'objet à détecter
� Px l'écho de surface
� bx le bruit supposé gaussien et blanc
� wx le A-scan formé de la somme des di�érentes contributions

A�n d'améliorer la qualité des enregistrements, il est souvent nécessaire d'éliminer
l'écho de surface ainsi que le couplage direct entre les antennes et ainsi conserver unique-
ment le signal utile. En simulation, cette opération peut être réalisée de deux manières.
Soit en e�ectuant une mesure avec une scène ne contenant aucun objet puis de soustraire
cet enregistrement à celui obtenu avec une scène contenant des objets. Les di�érents
couplages sont alors supprimés. Soit en ne visualisant pas les premiers instants de l'enre-
gistrement.
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Le A-scan est la représentation en 1 dimension, de l'amplitude du signal reçu pour
une position x du radar en fonction du temps.

1.6.5.2 B-scan

Le A-scan ne permet pas de localiser la position d'un objet. Il indique uniquement le
temps parcouru par l'onde entre les di�érents objets et l'antenne de réception. Il est alors
nécessaire d'e�ectuer di�érentes mesures. Le radar est donc déplacé à la surface suivant
une direction donnée. L'enregistrement se fait par pas régulier suivant cette direction x.
Pour chaque position du radar, une mesure est réalisée. Tous ces A-scan sont ensuite mis
bout à bout ce qui permet d'obtenir un B-scan (également appelé radargramme).

Figure 1.16 � Représentation d'un B-scan

Sur les enregistrements de type B-scan, les di�érents objets apparaissent sous la forme
d'une hyperbole. Ces hyperboles caractéristiques sont dues à la juxtaposition des di�é-
rents enregistrements e�ectués pour di�érentes positions à la surface du sol.

Le B-scan est la représentation en 2 dimensions, de l'amplitude du signal reçu en
fonction de la position et du temps. Cette représentation est la plus utilisée pour visualiser
un enregistrement radar. Elle donne une bonne représentation du sol et de la position des
di�érents objets.

1.6.5.3 C-scan

A�n de réaliser la topographie d'un sol, plusieurs mesures sont e�ectuées en déplaçant
le radar parallèlement à l'axe des x pour obtenir une série de B-scans représentant des
coupes parallèles du milieu sondé. La juxtaposition de ces B-scans forme alors un C-scan.
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Figure 1.17 � Représentation d'un C-scan

Cette représentation en 3 dimensions permet une visualisation directe de la scène.
Elle donne davantage de renseignement sur la forme, la taille et surtout l'orientation des
di�érents objets contenus dans la scène.

1.7 Performance du radar GPR

Le radar GPR peut-être caractérisé par ses performances telles que sa profondeur maxi-
male d'investigation et sa résolution. Ces paramètres techniques importants permettent
à l'utilisateur de faire son choix en fonction de l'application désirée. Toutefois, les perfor-
mances du radar peuvent être altérées en fonction du type de milieu diélectrique sondé.
Selon l'application à laquelle le radar GPR sera destiné, l'utilisateur favorisera soit la
profondeur maximale, soit une résolution optimale. De nombreuses études comparatives
[40] ont été menées a�n d'estimer les performances radar [41] [42] [43] de divers systèmes
en fonction du type d'application et donc de guider le manipulateur dans le choix du
système le plus approprié.

1.7.1 Bilan de liaison

La puissance rayonnée Pr1 en direction de l'objet peut être exprimée de la manière
suivante :

Pr1 = eot.Gt(θt, φt).Pt (1.61)

avec :
� eot l'e�cacité totale de l'émetteur
� Gt(θt, φt) le gain de l'antenne émettrice dans la direction de la cible
� Pt la puissance fournie par l'émetteur
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La densité de puissance W1 [W/m²] atteignant la cible est alors égale à :

W1 = Pr1
e
−2αLtc

4πL
2

tc

(1.62)

avec :
� α l'atténuation du milieu
� Ltc la distance entre l'antenne d'émission et la cible

Une partie de la puissance reçue par la cible est ré-émise en direction de l'antenne de
réception. Par ailleurs, la cible est supposée isotrope. Cette puissance dépend de la surface
e�cace S de la cible :

Prefl = S.W1 (1.63)

avec :
� S la surface e�cace radar de la cible

La densité de puissance W2 au niveau de l'antenne de réception est alors :

W2 = Prefl.
e
−2αLrc

4πL2

rc

(1.64)

avec :
� α l'atténuation du milieu
� Lrc la distance entre l'antenne de réception et la cible

La puissance reçue Pr par le système de réception est :

Pr = p.Gr(θr, φr).
λ

2

4π
.W2 (1.65)

avec :
� Gr(θr, φr) le gain de l'antenne réceptrice dans la direction de la cible
� p le facteur de dépolarisation de l'antenne de réception par rapport à l'onde incidente
(compris entre 0 et 1)

� λ la longueur d'onde dans le milieu

Il est maintenant possible d'établir l'équation du radar qui relie la puissance Pe émise
par l'antenne d'émission et la puissance reçue Pr par l'antenne de réception :

Pr

Pe

= eot.eor.Gt(θt, φt).Gr(θr, φr).S.p.
λ

2

4π
.
e
−2α(Ltc+Lrc)

(4πLtcLrc)
2 (1.66)

avec :
� eor l'e�cacité totale du récepteur
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Il est possible de noter que dans l'expression 1.65, le terme p.Gr(θr, φr).
λ
2

4π
représente

l'aire e�ective de l'antenne de réception. En outre, l'expression de la surface e�cace S de
la cible dépend largement de sa géométrie :

� dans le cas d'une cible sphérique de diamètre a, S = ∥Γ∥
2

πa
2

� dans le cas d'une interface plane lisse, S = ∥Γ∥
2

πR
2

� dans le cas d'une interface plane rugueuse, S = ∥Γ∥
2

πλR/2
Dans ces expressions, Γ représente le coe�cient de ré�exion au niveau de la cible et R est
la profondeur à laquelle la cible est enterrée.

1.7.2 Dynamique du système

La dynamique d'un système ou facteur de performance SP [dB] désigne le rapport
entre la puissance maximale de l'émetteur Pmax et le niveau de bruit en puissance du
récepteur Pmin :

SP = 10. log10(
Pmax

Pmin

) = 20. log10(
Tensionmaximale de l′emetteur

Tension de bruit du recepteur
) (1.67)

La dynamique du système, qui tient compte de l'e�et de l'addition cohérente en ré-
ception, demeure un paramètre important de la performance d'un radar GPR.

1.7.3 Profondeur d'investigation maximale

Le bilan de liaison et la dynamique du système permettent d'établir une relation entre
la profondeur d'investigation maximale Rmax d'un radar géologique et les caractéristiques
de celui-ci et celles du milieu :

1

eot.eor.p.Gt(θt, φt).Gr(θr, φr).SP
= S.λ

2

.
e
−4αe

Rmax

(4π)3R4

max

(1.68)

Il s'avère toutefois très di�cile d'estimer Rmax : les paramètres caractérisant les radars
géologiques dont les valeurs dépendent de la puissance maximale réellement transmise au
sous-sol et de l'impédance au point d'entrée des antennes sont di�cile à évaluer pour un
sol donné. Ces paramètres ne sont donc pas habituellement fournis par les constructeurs
pour un sol de référence ; la profondeur maximale d'une application radar sur un site
donné est d'autant plus di�cile à estimer que le milieu diélectrique est inconnu.

Il est cependant possible d'e�ectuer une étude qualitative à partir de l'équation 1.68
. A�n d'atteindre une profondeur de sondage optimale importante, il est nécessaire que
la dynamique du système réellement intéressante soit élevée et que les antennes du radar
géologique soient de basses fréquences, bien adaptées et à faibles pertes ohmiques. Le sol
prospecté doit également être propice. Cela signi�e qu'il doit être composé d'un milieu de
propagation de constante d'atténuation faible à la fréquence d'opération et de propriétés
diélectriques di�érentes de celles de la structure à observer.
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1.7.4 Résolution en profondeur

La résolution en profondeur r [m] est dé�nie comme étant la distance minimale entre
deux cibles pour que ces dernières apparaissent distinctes sur un radargramme.

r =
v

2B
(1.69)

avec :
� v la vitesse de propagation dans le milieu
� B la largeur de bande à mi-hauteur du signal reçu
� fc la fréquence d'utilisation

Dans la plupart des cas, les systèmes radars sont conçus tel que B ∼ fc :

r =
3.10

8

√
εr2fc

(1.70)

Cette équation montre que la résolution est inversement proportionnelle à la fréquence
d'utilisation.

Figure 1.18 � Evolution de la résolution en fonction de la fréquence pour di�érentes
valeurs de la permittivité relative du milieu diélectrique.

La �gure 1.18 montre clairement que plus la fréquence est élevée et plus la résolution
est importante. Il en est de même lorsque la permittivité relative augmente, mais ce pa-
ramètre est incontrôlable par le manipulateur.
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Suivant le type d'application recherchée, il est donc nécessaire d'e�ectuer un compro-
mis entre la résolution et la fréquence d'utilisation. En e�et, si cette dernière est trop
élevée, l'atténuation augmente et l'écho radar devient noyé dans le bruit. En conséquence,
l'augmentation de la fréquence d'utilisation permettra d'améliorer la résolution au détri-
ment de la profondeur maximale d'investigation qui sera diminuée.

1.8 Les antennes

De manière général le concept d'antenne peut être dé�ni comme suit : �Une antenne
d'émission est un dispositif assurant la transmission de l'énergie entre un émetteur et l'es-
pace environnant où cette énergie se propagera sous forme d'ondes électromagnétiques.
Réciproquement, une antenne de réception est un dispositif assurant la transmission de
l'énergie d'une onde électromagnétique de l'espace environnant à un appareil de récep-
tion.� [44]

L'antenne est un des principaux éléments composant le radar GPR. C'est donc elle
qui établit la liaison entre le dispositif et le milieu sondé. A�n de correctement choisir
l'antenne la plus adaptée à l'application désirée, il est nécessaire de connaitre précisément
ses di�érentes caractéristiques : son diagramme de rayonnement, sa directivité, son gain,
ses e�cacités de rayonnement et d'adaptation, sa largeur de bande et sa polarisation.

1.8.1 Le diagramme de rayonnement

En plus de transmettre ou de recevoir de l'énergie, une antenne nécessite habituelle-
ment d'optimiser l'énergie de rayonnement dans certaines directions et de la supprimer
dans d'autres. Une antenne est donc un outil directif.

Le diagramme de rayonnement d'une antenne est dé�ni comme une fonction mathé-
matique ou une représentation graphique des propriétés de rayonnement de cette antenne
dans l'espace. Les propriétés de rayonnement incluent la densité de puissance du rayonne-
ment, l'intensité de rayonnement, l'amplitude du champ, sa phase ou encore la polarisation
de l'antenne. Les deux premiers types de diagramme sont appelés �diagrammes de puis-
sance�, les trois derniers �diagrammes de champ�. Ils sont habituellement dé�nis en champ
lointain (Fig. 1.19), région où les propriétés directives des champs sont indépendantes de
la distance.
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Figure 1.19 � Les di�érentes régions entourant une antenne

Les rayons des di�érentes régions entourant l'antenne (Fig. 1.19) peuvent être calculés
de la manière suivante :

R1 = 0, 62
√

(D3/λ) (1.71)

R2 = 2D
2

/λ (1.72)

avec :

� D la plus grande dimension de l'antenne
� λ longueur d'onde principale émise par l'antenne

Lorsque les diagrammes de rayonnements sont représentés en trois dimensions, le sys-
tème de coordonnées généralement utilisé est celui des coordonnées sphériques (Fig. 1.20).
Dans ce cas, il s'agit généralement de diagrammes modélisés mais des systèmes de me-
sure [45] ont été développés a�n de permettre la mesure de diagrammes en 3D. Lorsqu'ils
sont représentés en deux dimensions, ils sont généralement présentés dans les deux plans
principaux appelés �plan E� et �plan H�. Le plan E est dé�ni comme le plan contenant
le champ électrique et la direction de rayonnement maximal. Le plan H est dé�ni comme
celui contenant le champ magnétique et la direction de rayonnement maximal.
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Figure 1.20 � système de coordonnées sphériques

A�n de bien comprendre la notion de diagramme de rayonnement, il est nécessaire de
dé�nir certains paramètres :

� L'angle solide dΩ est dé�ni comme le rapport d'une surface élémentaire dS d'une
partie d'un cercle sur le rayon r au carré. L'unité d'un angle solide est le stéradian.

dΩ =
dS

r2 (1.73)

dΩ = sin θ dθdφ (1.74)

Figure 1.21 � dé�nition de l'angle solide
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� La densité de puissance du rayonnement est la puissance par unité de surface associée
au champ électromagnétique émis par une antenne. Cette quantité, notée W (θ, φ)

[W/m2] est déterminée à partir du vecteur de Poynting
−→
P = 1

2
ℜ(

−→
E ∧

−→
H∗) :

W (θ, φ) =
1

2Zm

|E(θ, φ)|
2

(1.75)

avec Zm =
√
µ/ε l'impédance intrinsèque du milieu.

� L'intensité de rayonnement U(θ, φ) [W/Sr] est dé�nie comme étant la puissance
rayonnée dans une direction quelconque (θ, φ) par unité d'angle solide.

U(θ, φ) = r
2

W (θ, φ) (1.76)

� Soit
−−−−→
E(θ, φ) = E(θ, φ)e

P (θ,φ)−→u le vecteur représentant les variations du champ élec-
trique dans l'espace dans le domaine du champ lointain, où −→u est le vecteur unitaire
selon la direction du champ. L'amplitude du champ correspond à E(θ, φ) et la phase
à P (θ, φ). La polarisation du champ correspond à la direction du champ électrique
−→u . Généralement, cette direction est constante dans le temps, la polarisation est
alors dite rectiligne (cas d'antenne dipolaire).

1.8.2 Directivité d'une antenne

La directivité D(θ, φ) d'une antenne est le rapport de l'intensité de rayonnement
U(θ, φ) dé�ni ci-dessus à la puissance par unité d'angle solide que rayonnerait l'antenne
si elle émettait de manière isotrope et à condition que les puissances totales rayonnées Pt

soient les mêmes.

D(θ, φ) =
U(θ, φ)

Pt/4π
(1.77)

avec :

Pt =

2π∫
θ=0

2π∫
φ=0

U(θ, φ)dΩ (1.78)

dΩ = sin θ dθdφ (1.79)

1.8.3 Gain d'une antenne

Le gain G(θ, φ) d'une antenne est le rapport de l'intensité de rayonnement U(θ, φ) sur
la puissance par unité d'angle solide que rayonnerait l'antenne si elle émettait de manière
isotrope et à condition que les puissances d'alimentation Pant soient les mêmes.

G(θ, φ) =
U(θ, φ)

Pant/4π
(1.80)
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Le rendement d'une antenne peut alors être dé�ni comme le rapport entre le gain et
la directivité de l'antenne :

η =
G(θ, φ)

D(θ, φ)
(1.81)

1.8.4 Impédance d'entrée d'une antenne

Soient Ve(t) = Vee
jϕ

la tension aux bornes d'entrée de l'antenne et Ie(t) = Iee
jϕ′

le
courant d'alimentation de l'antenne. L'impédance d'entrée de l'antenne est alors dé�nie :

Ze =
Ve(t)

Ie(t)
= Re + jXe (1.82)

avec :
� Re la résistance au point d'entrée de l'antenne
� Xe la réactance au point d'entrée de l'antenne

Figure 1.22 � Schéma représentant l'impédance d'entrée de l'antenne Ze alimenté par
un générateur

La résistance Re peut être décomposée en la somme d'une résistance liée au rayonne-
ment de l'antenne Rray et d'une résistance liée aux pertes de conduction et diélectrique
de l'antenne Rdiss. La résistance de rayonnement correspond à une résistance �ctive qui
dissiperait en chaleur toute l'énergie rayonnée par l'antenne.

La puissance fournie à l'antenne se compose donc

- d'une puissance active : ReI
2
e

2

- d'une puissance réactive : XeI
2
e

2

1.8.5 E�cacités

L'e�cacité de rayonnement Eray est égale au rendement η et est dé�nie par :
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Eray = η =
Rray

Rray +Rdiss

(1.83)

Dans le cas de dipôle fonctionnant à une fréquence de travail donnée, il est souhaitable
de minimiser les pertes par e�et joule. Cependant, lorsque l'utilisation d'une large bande de
fréquence est invisagée, l'insertion de résistances en vue d'augmenter cette bande engendre
automatiquement ces pertes. Il s'agit donc d'établir un bon compromis entre puissance
rayonnée et puissance dissipée. En d'autres termes, l'e�cacité est le taux de conversion
d'énergie rayonnée.

1.8.6 Largeur de bande

La largeur de bande d'une antenne est considérée comme étant l'ensemble des fré-
quences comprises entre une fréquence minimale fmin et une fréquence maximale fmax

pour lesquelles certaines caractéristiques de l'antenne ont une valeur sensiblement proche
de celle de la fréquence centrale fc (fc est généralement la fréquence de résonance fr de
l'antenne). Lorsque la bande de fréquence est su�samment large, elle est habituellement
exprimée comme le rapport fmin

fmax
ou lorsqu'elle est étroite comme le rapport fmax−fmin

fmax
.

Les di�érentes caractéristiques des antennes ne variant pas de la même manière avec
la fréquence, la détermination de la largeur de bande d'une antenne n'est pas unique. Les
paramètres habituellement considérés pour la déterminer sont relatifs aux diagrammes
de rayonnement (gain, direction et largeur du lobe principal, niveau d'amplitude des
lobes secondaire, polarisation) ou/et à l'impédance (impédance d'entrée, e�cacité du
rayonnement) ou encore au spectre du signal reçu.

1.8.6.1 Largeur de bande d'adaptation

Dans le domaine du radar GPR, la largeur de bande est relative à l'impédance d'entrée
au point d'alimentation de l'antenne ce qui introduit la notion de largeur de bande d'adap-
tation. L'objectif est en fait de réaliser une adaptation parfaite de l'antenne pour qu'un
maximum de puissance fournie par le générateur soit perçue par l'antenne. Pour cela,
l'utilisation d'un transformateur d'impédance (� balun �) est classiquement employée. Il
s'agit d'un transformateur symétriseur inséré entre le point d'alimentation de l'antenne
et la ligne alimentant cette antenne. Toutefois, il est à noter que la largeur de bande
varie en fonction du type de sol sondé. En e�et, le milieu diélectrique in�ue sur l'impé-
dance d'entrée de l'antenne et par conséquent sur son adaptation. Cette largeur de bande
d'adaptation n'a de sens que si l'on précise les conditions de mesure ou de simulation de
l'antenne.

1.8.6.2 Largeur de bande du signal reçu

Dans le domaine du traitement du signal, la largeur de bande B est généralement
dé�nie comme la gamme de fréquences pour lesquelles le spectre d'amplitude du signal
reçu est supérieur ou égal à la moitié de la valeur maximale de ce spectre (largeur de
bande à mi-hauteur). B = [f1; f2] est telle que pour f1 ≤ f ≤ f2 alors S(f) ≥ Smax/2
où S(f) désigne la valeur du spectre à la fréquence f et Smax est la valeur maximale du
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spectre. La largeur de bande ainsi dé�nie dépend à la fois du spectre émis et du milieu
qui joue le rôle de �ltre.

1.8.7 Polarisation d'une antenne

La polarisation d'une antenne dans une direction donnée est dé�nie comme la pola-
risation de l'onde électromagnétique rayonnée par cette antenne fonctionnant en mode
d'émission. La polarisation de cette antenne en mode de réception est la même que celle
dé�nie en mode d'émission (théorème de réciprocité).

La polarisation d'une onde électromagnétique est un paramètre décrivant en un point
donné du plan perpendiculaire à la direction de propagation, les variations temporelles de
la direction et de l'amplitude relative du champ électrique instantané. Lorsque l'extrémité
du vecteur représentant le champ électrique instantané décrit en fonction du temps un
segment de droite (respectivement un cercle ou une ellipse), la polarisation est dite linéaire
(respectivement circulaire ou elliptique) (Fig. 1.23). Les polarisation linéaires et circulaires
sont deux cas particuliers de la polarisation elliptique.

Figure 1.23 � Les di�érents types de polarisation d'une onde électromagnétique

Considérons maintenant une antenne de réception dont la polarisation est caractérisée
par le vecteur de polarisation

−→
Pr = cos(γr)

−→x + sin(γr)
−→y et l'onde incidente au niveau

de cette antenne dont le vecteur de polarisation est
−→
Pw = cos(γw)−→x + sin(γw)−→y . Dans

certains cas, la polarisation de l'antenne de réception di�ère de celle de l'onde incidente
(γrw), la puissance captée par l'antenne est alors inférieur à celle de l'onde incidente au
niveau de l'antenne de réception. On parle dans ce cas de désadaptation de polarisation.
Pour quanti�er ce phénomène, il est usuel de dé�nir un paramètre appelé facteur de
dépolarisation p, fonction du produit scalaire des vecteurs de polarisation de l'antenne de
réception et de l'onde incidente :

p =
∣∣∣−→Pr.

−→
Pw

∣∣∣2 (1.84)

La valeur du facteur de dépolarisation p est comprise entre 0 et 1.
Lorsque p = 1, la puissance captée par l'antenne provenant de l'onde incidente est

maximale et lorque p = 0 cette puissance est minimale voire nulle.
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1.9 Antennes classiquement utilisées en GPR

L'antenne est un élément indispensable du système GPR. Elle établie la liaison entre
le dispositif et le milieu propageant. Quel que soit le mode de fonctionnement ou l'appli-
cation, l'antenne utilisée dans le radar sera toujours large bande. Une antenne large bande
conserve les mêmes propriétés d'impédance, de directivité et de polarisation sur une large
bande de fréquence. Parmi les di�érentes antennes existantes, il est nécessaire de choisir
celle qui sera le mieux adaptée pour l'application souhaitée.

1.9.1 Les antennes papillons

Les antennes papillons restent largement répandues dans les systèmes radars. La bande
passante d'un simple dipôle peut être élargie par l'utilisation de plus gros �l. A partir de
cette idée, les brins de diamètre �xe d'un dipôle ont été remplacés par des structures
en triangle d'autant plus larges que l'on s'éloigne du générateur. Ces antennes ont une
polarisation linéaire mais un gain et une directivité médiocre.

Figure 1.24 � antenne papillon

Ce type d'antenne équipe le radar GPR RAMAC acquis par l'équipe de recherche en
2003. Une antenne papillon reste peu onéreuse puisque sa fabrication s'e�ectue en général
avec une technologie de circuit imprimé associé à une alimentation par sonde coaxiale.

L'antenne papillon peut être dé�nie par son angle (θ) (Fig. 1.24). L'angle d'ouverture
θ est généralement de l'ordre de 50°. La fréquence basse de fonctionnement dépend de la
longueur L d'un brin tandis que la fréquence haute dépend de la qualité de la connexion
entre l'antenne et son alimentation ainsi que de l'espace e entre les 2 brins.

Le champ transitoire émis par l'antenne papillon n'est pas optimal en raison des ré-
�exions internes appelées �ringing�. A�n d'augmenter davantage la largeur de bande et
diminuer ainsi la durée du signal transitoire, il est possible d'utiliser des résistances com-
binées à des capacités localisées [46].
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1.9.2 Les antennes log-périodiques

Les antennes log-périodiques (Fig. 1.25) sont constituées d'un alignement d'éléments
rayonnants en parallèle [47]. La majorité du courant passe dans l'élément o�rant la plus
faible impédance. En choisissant judicieusement des éléments de telle sorte que pour toutes
les fréquences que l'on souhaite transmettre il existe un élément adapté alors l'antenne
ainsi conçue sera large bande [48].

Figure 1.25 � Antenne log-périodique

Pour ce type d'antenne, l'alimentation est amenée au niveau du brin le plus court à
l'aide d'un guide d'onde. Elle fonctionne avec une polarisation linéaire et le gain maximum
se situe dans la direction orthogonale au plan de l'antenne.

Les propriétés de ces antennes (impédiance, diagramme de rayonnement) ont une
périodicité fréquentielle de lnτ (τ étant le rapport homothétique entre deux éléments)
d'où le terme antenne log-périodique. Du fait que l'élément rayonnant change avec la
fréquence, le centre de phase de ces antennes se déplace beaucoup avec la fréquence.
Pour cette raison, ces antennes sont mieux adaptées aux radars à synthèse de fréquence
plutôt qu'aux radars impulsionnels. Une des limites de fonctionnement de ces antennes
provient de la proximité des éléments rayonnants qui entraîne des couplages et réduit les
performances de l'antenne.

1.9.3 Les antennes cornets

Les antennes cornets sont intéressantes lorsque la fréquence centrale est élevée car les
dimensions deviennent acceptables et la bande passante disponible est plus grande. Des
variantes d'antennes cornets très large bande sont utilisés en radar subsurface. Ils peuvent
être remplis de diélectrique ou de couches progressives de diélectrique. Il est alors possible
de réduire les dimensions tout en élargissant la bande.
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Figure 1.26 � antenne cornet

Les antennes cornets sont souvent utilisés pour les radar GPR FMCW. L'antenne
d'émission fait également o�ce d'antenne de réception et un ré�ecteur lui est souvent
associé.

1.9.4 Les antennes Vivaldi

Une antenne Vivaldi possède un motif à ouverture progressive qui permet un passage
progressif de la ligne vers l'espace libre. Ces antennes sont des antennes large bande.
Elles peuvent être utilisées sous forme de cornet ou en version planaire lorsqu'elles sont
fabriquées à partir de lignes à fentes.

Figure 1.27 � antennes vivaldi

1.9.5 Autres types d'antennes

D'autres types d'antennes peuvent également être intégrés à un système radar. Par
exemple, des antennes à fente [49] ont été spécialement développées pour des systèmes
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GPR. Ces antennes large bande présente un très faible couplage entre les antennes. Les
ré�exions de la surface du sol qui perturbe généralement les enregistrements sont évitées
grâce à une impédance adaptée au sol.

Des antennes indépendantes de la fréquence telles que les antennes spirales (équian-
gulaire et cônique) peuvent être utilisées notamment pour les radars à saut de fréquence.
Ces antennes possèdent une phase non-linéaire en fréquence (dispersion).

Il est également possible d'utiliser des antennes fractales [50][51]. Ces antennes pré-
sentent cependant des performances limitées et en particulier la polarisation qui reste
di�cilement contrôlable.

1.9.6 Antenne Wu-King

Cette antenne se caractérise par l'insertion de résistances régulièrement réparties le
long des deux brins constituant ce dipôle. Cette distribution de charges le long des brins
est calculée selon la théorie de Wu et King [52].

L'introduction de résistances le long de l'antenne permet d'éliminer les multiples ré-
�exions du courant aux extrémités de l'antenne à l'origine d'ondes stationnaires dans cette
dernière. Leur ultra large bande, leur faible encombrement, et le fait qu'elles ne possèdent
pas de polarisations croisées les rendent très adaptées pour le radar GPR. Ce type d'an-
tenne permet de disposer d'une large bande passante mais au détriment du rendement.
L'énergie fournie à l'antenne est principalement dissipée dans les charges réparties sur les
brins. Une très faible quantité d'énergie est rayonnée. Un compromis doit alors être mis
en oeuvre entre la largeur de bande souhaitée et l'e�cacité du dispositif [53][54].

Ces antennes seront étudiées plus en détails par la suite (2.3.2). Ces antennes seront
celles que nous utiliserons lors des di�érentes simulations.

1.10 Conclusion

Le radar GPR est un outil de mesure de plus en plus utilisé dans de nombreux do-
maines. Sa non-destructivité le rend très utile dans de nombreuses applications. Les lois
fondamentales de l'électromagnétisme permettent de comprendre le fonctionnement d'un
radar de type GPR. Les ondes électromagnétiques sont le support des informations concer-
nant la composition du milieu diélectrique sondé. Chaque milieu possède des caractéris-
tiques qui lui sont propre et qui vont in�uer sur le fonctionnement du radar.

La bonne connaissance de ces lois va permettre de modéliser la propagation des ondes
électromagnétiques et ainsi permettre de tester de nouvelles con�gurations de radar telles
que des con�gurations multicapteurs dans le but d'améliorer la qualité des enregistre-
ments.
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Chapitre 2

Méthode numérique pour la

modélisation des radars GPR

Le but de ce travail est d'améliorer les performances d'un radar de type GPR. A�n
de véri�er l'apport d'une nouvelle con�guration de radar, il est neccesaire de développer
des méthodes, des algorithmes qui permettront de simuler le fonctionnement d'un radar
ainsi que la propagation des ondes électromagnétiques dans un milieu. A�n de réaliser
ces simulations dans un cas le plus réaliste possible, le milieu contenu dans les di�érentes
scènes devra être comparable à un milieu physique. Le modèle de sol que nous utiliserons
sera basé sur le modèle fractal.

Au cours de ce chapitre, nous présenterons tout d'abord la méthode FDTD (Finite
Di�erence Time Domain) qui sera la base de notre algorithme de simulation. Nous pré-
senterons ensuite le principe des fractales qui permettront la modélisation du milieu de
propagation. Dans un troisième temps, la méthode de modélisation rapide d'une scène
sera exposée. Cette méthode permettra de tester di�érentes con�gurations de radar mul-
ticapteur dans la partie suivante. En�n, l'apport d'une con�guration multicapteur par
rapport à une con�guration plus classique de type monostatique sera mesuré grâce à la
comparaison des rapports signal à bruit.

2.1 Modélisation électromagnétique par F.D.T.D

2.1.1 Principe de la méthode

La méthode des di�érences �nies ou FDTD (Finite Di�erence Time Domain) appli-
quée aux équations de Maxwell permet la modélisation des phénomènes de propagation
et d'interaction des ondes électromagnétiques dans un milieu quelconque. Les équations
de Maxwell sont résolues dans le domaine temporel selon une approximation des champs
électriques et magnétiques continus par des champs discrétisés dans un volume tronqué de
l'espace, et ce pendant un temps déterminé, lui aussi échantillonné. Les dérivées spatiales
et temporelles des champs sont alors évaluées par di�érences des champs discrétisés selon
un schéma d'ordre 2 en espace et en temps. Toutes les composantes du champ électro-
magnétique à un instant t sont alors calculées en fonction du champ électromagnétique
précédemment calculé aux points voisins. Cette méthode est basée sur un algorithme
présenté en 1966 par Yee [26].
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2.1.2 Equations de Maxwell

A�n de comprendre l'évolution d'une onde électromagnétique dans un milieu physique,
il est nécessaire de caractériser les liens unissant les paramètres décrivant les phénomènes
magnétiques (

−→
H ,

−→
B , µ, ...) et ceux décrivant les phénomènes électriques (

−→
E ,

−→
D , ε, σ, ...).

Les équations de Maxwell font intervenir ces liens :


rot

−→
E = −∂

−→
B

∂t
equation de Faraday

rot
−→
H =

−→
jc + ∂

−→
D

∂t
equation d′Ampere

div
−→
D = ρ Loi de Gauss sur l′induction électrique

div
−→
B = 0 Loi de Gauss sur l′induction magnétique

(2.1)

avec
� ρ la densité de charges libres par unité de volume [C/m3]
�
−→
jc la densité de courant de conduction [A/m2]

� σ la conductivité électrique [S/m]

La densité de courant de conduction est liée au champ électrique par la relation :

−→
jc = σ

−→
E (2.2)

2.1.2.1 Equation de Maxwell-Ampère

A partir de l'équation d'Ampère, il est possible d'exprimer le champ électrique en
fonction du champ magnétique.∣∣∣∣∣∣

∂
∂x
∂
∂y
∂
∂z

∧

∣∣∣∣∣∣
Hx

Hy

Hz

=

∣∣∣∣∣∣∣
∂Hz

∂y
− ∂Hy

∂z
∂Hx

∂z
− ∂Hz

∂x
∂Hy

∂x
− ∂Hx

∂y

=

∣∣∣∣∣∣
ε∂Ex

∂t
+ σEx

ε∂Ey

∂t
+ σEy

ε∂Ez

∂t
+ σEz

(2.3)

La projection de 2.3 suivant l'axe des x donne :

ε
∂Ex

∂t
+ σEx =

∂Hz

∂y
− ∂Hy

∂z
(2.4)

On obtient alors l'expression de Ex en fonction de Hy et Hz.

De la même manière, il est possible d'exprimer Ey en fonction de Hx et Hz, et Ez en
fonction de Hx et Hy.
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2.1.2.2 Equation de Maxwell-Faraday

Maintenant, le champ magnétique va être exprimé en fonction du champ électrique :∣∣∣∣∣∣
∂
∂x
∂
∂y
∂
∂z

∧

∣∣∣∣∣∣
Ex

Ey

Ez

=

∣∣∣∣∣∣∣
∂Ez

∂y
− ∂Ey

∂z
∂Ex

∂z
− ∂Ez

∂x
∂Ey

∂x
− ∂Ex

∂y

=

∣∣∣∣∣∣
−µ∂Hx

∂t

−µ∂Hy

∂t

−µ∂H
∂t

(2.5)

La projection de 2.5 suivant l'axe des x donne :

µ
∂Hx

∂t
=
∂Ey

∂z
− ∂Ez

∂y
(2.6)

On obtient alors l'expression de Hx en fonction de Ey et Ez.

De la même manière, il est possible d'exprimer Hy en fonction de Ex et Ez, et Hz en
fonction de Ex et Ey.

2.1.3 Discrétisation des équations

A partir des équations de Maxwell, on obtient donc un système de 6 équations (Ex,
Ey, Ez, Hx, Hy, Hz). Ces équations vont être discrétisées dans l'espace et dans le temps.

(a) (b)

Figure 2.1 � Positions des composantes discrètes du champ électromagnétique selon le
schéma de Yee

Soit du le pas spatial (avec u = x, y, z ) dans la direction u et dt le pas temporel de
discrétisation. Le champ électrique sera évalué aux instants n.dt et le champ magnétique
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sera évalué aux instants (n+ 1
2
).dt avec n entier (�g. 2.1.b).

De la même manière, les discrétisations spatiales des composantes du champ électrique
et du champ magnétique seront calculées avec un décalage de du

2
(�g. 2.1.a). Ce décalage

dans la discrétisation des composantes du champ électromagnétique est essentiel pour le
fonctionnement de l'algorithme. Il assure le respect des équations de Gauss (2.1) et per-
met l'utilisation des di�érences �nies centrées.

Maintenant pour discrétiser les équations et obtenir des formules itératives pour si-
muler l'évolution du champ, les équations de Maxwell vont être réécrites en utilisant les
composantes discrètes du champ électromagnétique et les di�érences �nies centrées :

Figure 2.2 � Principe des dérivées centrées

Si F est une fonction dé�nie sur ℜ à valeur dans ℜ, continue et dérivable au voisinage
du point x0 (Fig. 2.2), alors le développement en série de Taylor de la fonction F aux
points x0 + ∆x

2
et x0 − ∆x

2
s'écrit

F (x0 +
∆x

2
) = F (x0) +

∆x

2
F ′(x0) +

∆x2

8
F ′′(x0) + θ(∆x3) (2.7)

F (x0 −
∆x

2
) = F (x0) −

∆x

2
F ′(x0) +

∆x2

8
F ′′(x0) − θ(∆x3) (2.8)

La dérivée de la fonction F est obtenue en e�ectuant la soustraction des équations
(2.7) et (2.8) :

F ′(x0) =
F (x0 + ∆x

2
) + F (x0 − ∆x

2
)

∆x
+ θ(∆x2) (2.9)

L'erreur θ(∆x2) commise sur l'évaluation de la dérivée est du second ordre.

2.1.4 Application au système de Maxwell

La notation U

∣∣∣∣ n

i,j,k
est utilisée pour exprimer U(n.dt, i.dx, j.dy, k.dz)
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Figure 2.3 � Cellule de Yee en coordonnées cartésiennes

Pour illustrer l'application des di�érences �nies centrées aux équations de Maxwell,
reprenons le cas de l'équation d'Ampère (2.4) dans le cas 2D en mode TM :

ε
∂Ez

∂t
+ σEz =

∂Hy

∂x
− ∂Hx

∂y
(2.10)

Au point (i, j) et à l'instant n+1/2, on a :

ε

Ez

∣∣∣∣∣∣∣∣
n+1

i, j
−Ez

∣∣∣∣∣∣∣∣
n

i, j

dt
+σ

Ez

∣∣∣∣∣∣∣∣
n+1

i, j
Ez

∣∣∣∣∣∣∣∣
n

i, j

2
=

Hy

∣∣∣∣∣∣∣∣
n+1/2

i+1/2, j
−Hy

∣∣∣∣∣∣∣∣
n+1/2

i−1/2, j

dx
−

Hx

∣∣∣∣∣∣∣∣
n+1/2

i, j+1/2
−Hx

∣∣∣∣∣∣∣∣
n+1/2

i ,j−1/2

dy
(2.11)

soit,

Ez

∣∣∣∣ n+1

i, j
=

1−σ.dt
2.ε

1+ σ.dt
2.ε

Ez

∣∣∣∣∣∣ n

i, j
+

dt
ε

1+ σ.dt
2.ε

(

Hy

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i+1/2, j
−Hy

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i−1/2, j

dx
−
Hx

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i, j+1/2
−Hx

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i ,j−1/2

dy
)

(2.12)

Cette équation permet de calculer le champ Ez
n+1 en fonction des champs Ez

n,Hx
n+1/2

et Hy
n+1/2. On procède de la même manière pour obtenir l'expression de chaque compo-

sante du champ électromagnétique. Cette discrétisation des équations de Maxwell consti-
tue la base de l'algorithme de Yee.

2.1.5 Conditions de stabilité et dispersion numérique

Les algorithmes de calculs nécessitant des itérations sur le temps tels que la méthode
FDTD peuvent aboutir à des résultats non physiques. Ta�ove [27] a déterminé en 1975
un critère de stabilité du schéma de Yee :

dt ≤ dtmax =
1

v
√

1
dx2 + 1

dy2 + 1
dz2

(2.13)
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avec
� dx, dy, dz les pas spatiaux selon les directions Ox, Oy, Oz
� dtmax le pas temporel maximum
� v la vitesse de propagation de l'onde dans le milieu

Cette condition �xe un échantillonage temporel maximum écartant le risque de diver-
gence des calculs. Il sera toutefois préférable de choisir un pas temporel proche de dtmax

[28].

La FDTD peut également générer un autre type d'erreur appelé la dispersion nu-
mérique. A�n d'éviter cette dispersion, il sera nécessaire de choisir un pas spatial du
su�samment petit.

Pas spatiaux du λ/5 λ/10 λ/20 λ/30 λ/50 λ/100

Erreur sur la phase 18° 4,2° 1,0° 0,47° 0,17° 0,04°

Figure 2.4 � Erreur maximale sur la phase pour une longueur d'onde dans le cas d'une
propagation axiale [28]

Dans la plupart des cas, il su�ra de �xer un pas spatial :

du ≤ λ

10
(2.14)

Le pas spatial choisi sera donc dépendant de la fréquence maximale (f = v
λ
) de l'onde

électromagnétique utilisé lors de la simulation.

2.1.6 Conditions absorbantes à la frontière du volume de calcul

2.1.6.1 Principe des couches absorbantes

L'utilisation d'algorithme FDTD est uniquement adapté aux systèmes bornés, c'est-à-
dire présentant des limites. Cette restriction limiterait considérablement l'utilisation de ce
type de méthode. C'est dans le but de pallier à ce problème que fut introduite, en 1983,
par Holland et Williams [29] la notion de conditions aux frontières absorbantes A.B.C
(Absorbing Boundary Condition). Au niveau de ces frontières, des couches à pertes sont
prises en compte (introduction d'une conductivité électrique σ et d'une conductivité ma-
gnétique σ∗). Elles sont parfaitement adaptées aux ondes planes en incidence normale.

Dans le cas d'un problème 2D, transverse magnétique (TM), où seules les compo-
santes Hx, Hy, Ez sont présentes, dans une couche adaptée, la projection des équations
de Maxwell en coordonnées cartésiennes s'écrivent :

µ
∂Hx

∂t
= −∂Ez

∂y
− σ∗Hx (2.15)

µ
∂Hy

∂t
=
∂Ez

∂x
− σ∗Hy (2.16)
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ε
∂Ez

∂t
=
∂Hy

∂x
− ∂Hx

∂y
− σEz (2.17)

Si la condition (2.18) entre les conductivités électrique σ et magnétique σ∗ est satisfaite,
alors l'impédance d'onde est adaptée, égale à celle du vide et la ré�exion sur une interface
vide-milieu est nulle pour toute onde plane en incidence normale.

σ

ϵ0
=
σ∗

µ0

(2.18)

Bien qu'imparfaite, cette méthode fut utilisée jusqu'à l'apparition des couches PML.

2.1.6.2 PML (Perfectly Matched Layer)

En 1994, Bérenger [30] présente un nouveau milieu parfaitement absorbant appelé
P.M.L. (Perfectly Matched Layer). Les PML généralisent le concept des couches de Hol-
land car toute onde qui arrive sur le milieu pénètre dans la couche sans ré�exion, quel
que soit son angle d'incidence, sa polarisation et sa fréquence. Le principe de la mé-
thode consiste en une décomposition des composantes du champ électromagnétique, par
exemple, en trois dimensions la composante Ez peut être décomposée en : Ez = Ezx +Ezy.
En trois dimensions, le système de Maxwell passe d'un système de six équations à six in-
connues, à un système de douze équations à douze inconnues.

Si nous nous replaçons dans le même cas 2D TM que dans le paragraphe précédent
(2.1.6.1), les équations dans les PML sont dé�nies par :

µ
∂Hx

∂t
=

−∂(Ezx + Ezy)

∂y
− σ∗

yHx (2.19)

µ
∂Hy

∂t
=
∂(Ezx + Ezy)

∂x
− σ∗

xHy (2.20)

ε
∂Ezx

∂t
=
∂Hy

∂x
− σxEzx (2.21)

ε
∂Ezy

∂t
=

−∂Hx

∂y
− σyEzy (2.22)

σx

ϵ0
=
σ∗

x

µ0

(2.23)

σy

ϵ0
=
σ∗

y

µ0

(2.24)

Les PML de Bérenger ont toutefois deux limitations importantes. Elles n'absorbent
pas les ondes évanescentes et ne sont pas adaptées à la simulation de milieux dispersifs.
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2.1.6.3 CPML (ConvolutionPerfectly Matched Layer) et ADE-PML (Auxi-
liary Di�erential Equation)

Les PML initiales de Bérenger ne permettent pas de prendre en compte facilement des
matériaux quelconques, et ne permettent de modéliser que de simples sols diélectriques
sans perte. Une solution à ce problème est apportée par Roden et Gedney [31] avec
les CPML (Convolution Perfectly Matched Layer). Cette méthode s'appuie, comme les
PML, sur l'étirement des coordonnées dans le domaine fréquentiel, et fait apparaitre un
produit de convolution lors du passage dans le domaine temporel. Les CPML permettent
de prendre en compte des milieux à pertes ainsi que les milieux dispersifs. Dans la suite
de ce travail, nous développons une version de cet algorithme avec une approche ADE
(Auxiliary Di�erential Equation)

2.1.7 Equation de Maxwell pour les couches absorbantes basées

sur les CPML avec une approche ADE-PML

Dans un premier temps, il est nécessaire d'exprimer les équations de Maxwell sous leur
forme fréquentielle : { −→

∇ ∧
−→
H = jωε

−→
E

−→
∇ ∧

−→
E = −jωµ

−→
H

(2.25)

avec l'opérateur di�érentiel
−→
∇ :

−→
∇ =

∣∣∣∣∣∣
∂
∂x
∂
∂y
∂
∂z

(2.26)

Les équations de Maxwell sont reformulées suivant le modèle qu'ont proposé M.Kuzuoglu
et R.Mittra [32] , c'est à dire que l'opérateur di�érentiel

−→
∇ subit une transformation pour

devenir un opérateur di�érentiel
−→
∇S où apparaissent des coordonnées complexes fonction

de la fréquence. { −→
∇S ∧

−→
H = jωε

−→
E + σ

−→
E

−→
∇S ∧

−→
E = −jωµ

−→
H

(2.27)

avec :

−→
∇S =

∣∣∣∣∣∣
1

Sx

∂
∂x

1
Sy

∂
∂y

1
Sz

∂
∂z

(2.28)

et

Si(ω) = κi +
σi

αi + jωε0

(2.29)
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� Si(ω) est la variable complexe utilisée dans les milieux absorbants CPML, elle est
continue, dépendante de la fréquence et des directions axiales (i = x, y ou z).

� αi est un paramètre qui contrôle la fréquence de coupure basse des PML (la fréquence
de coupure fc = αi

2πε0
) et peut jouer un rôle important dans l'absorption des ondes

évanescentes.
� σi est la conductivité du milieu PML.
� αi et σi sont des réels positifs.
� κi est un réel supérieur ou égal à 1.

Nous pouvons remarquer que pour les milieux PML simple, la fonction d'étirement de
Bérenger est Si = 1+ σi

jωε0
. Il s'agit d'une expression de Si(ω) simpli�ée car κi = 1 et αi = 0.

Nous poursuivons le développement en calculant l'inverse de la variable complexe
Si(ω) :

Si(ω) =
1

Si(ω)
(2.30)

Si(ω) =
1

(κi + σi

αi+jωε0
)

=
αi + jωε0

σi + κi(αi + jωε0)
(2.31)

A�n de pouvoir appliquer facilement la transformée de Laplace inverse, on recherche
une équation de la forme : Si(ω) = A+ B

1+jωτ

Si(ω) = A+
B

1 + jωτ
Si(ω) =

1

κi

(
αi + jωε0

σi

κi
+ αi + jωε0

) =
1

κi

(
αi + jωε0 + σi

κi
− σi

κi

σi

κi
+ αi + jωε0

) (2.32)

Si(ω) =
1

κi

(1 −
σi

κi

σi

κi
+ αi + jωε0

) =
1

κi

(1 −
σi

κi

(σi

κi
+ αi)(1 + jω ε0κi

σi+αiκi
)
) (2.33)

Nous posons maintenant ai =
σi
κi

σi
κi

+αi
et bi = ε0κi

σi+αiκi
.

Nous obtenons alors l'expression :

Si(ω) =
1

κi

(1 − ai

1 + jωbi
) (2.34)

Cette expression (2.34) est maintenant réintroduite dans les équations de Maxwell
(2.27) après projection suivant l'axe (Ox). Par la suite, a�n de simpli�er les expressions,
κi sera �xé égal à 1 :

{
jωεEx + σEx = 1

Sy

∂Hz

∂y
− 1

Sz

∂Hy

∂z
= ∂Hz

∂y
− ∂Hy

∂z
− ay

1+jωby

∂Hz

∂y
+ az

1+jωbz

∂Hy

∂z

jωµHx = − 1
Sy

∂Ez

∂y
+ 1

Sz

∂Ey

∂z
= −∂Ez

∂y
+ ∂Ey

∂z
+ ay

1+jωby

∂Ez

∂y
− az

1+jωbz

∂Ey

∂z

(2.35)
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{
jωεEx + σEx = ∂Hz

∂y
− ∂Hy

∂z
− Jxy + Jxz

jωµHx = −∂Ez

∂y
+ ∂Ey

∂z
+Mxy −Mxz

(2.36)

Nous retrouvons alors l'expression des équations utilisées pour la FDTD auxquelles
viennent s'ajouter des termes (Jxy, Jxz, Mxy, Mxz) qui permettent d'absorber le champ
qui se propage dans les PML. 

Jxy = ay

1+jωby

∂Hz

∂y

Jxz=
az

1+jωbz

∂Hy

∂z

Mxy=
ay

1+jωby

∂Ez

∂y

Mxz = az

1+jωbz

∂Ey

∂z

(2.37)

Il faut maintenant revenir au domaine temporel par la transformée inverse de Laplace :{
ε∂Ex

∂t
+ σEx = ∂Hz

∂y
− ∂Hy

∂z
− Jxy + Jxz

µ∂Hx

∂t
= −∂Ez

∂y
+ ∂Ey

∂z
+Mxy −Mxz

(2.38)

Finalement, cette démonstration aboutit au système (2.39) , c'est une forme adaptée
pour la résolution de la composante Ex par la méthode FDTD dans un milieu constitué
de couches absorbantes CPML :

ε∂Ex

∂t
+ σEx = ∂Hz

∂y
− ∂Hy

∂z
− Jxy + Jxz

Jxy + by
∂Jxy

∂t
= ay

∂Hz

∂y

Jxz + bz
∂Jxz

∂t
= az

∂Hy

∂z

(2.39)

L'expression Jxy + by
∂Jxy

∂t
= ay

∂Hz

∂y
traite l'absorption suivant l'axe (Oy).

L'expression Jxz + bz
∂Jxz

∂t
= az

∂Hy

∂z
traite l'absorption suivant l'axe (Oz).

Dans cette expression (2.39), on retrouve l'expression FDTD de la composante Ex à
laquelle viennent s'ajouter les termes Jxy et Jxz qui permettent d'annuler les champs dans
les couches PML. Lors de la programmation, il su�ra donc de mettre à jour, dans les
couches PML, la composante Ex en ajoutant les termes Jxy et Jxz avec les coe�cients
adaptés, calculés lors de la discrétisation.

Les équations pour les composantes Ey, Ez, Hx, Hy, Hz sont obtenues de la même
manière.

2.1.8 Forme discrétisée

A�n de pouvoir programmer l'absorption des couches PML dans un algorithme FDTD,
il est nécessaire de discrétiser le système d'équation (2.39). Prenons l'exemple du cas 2D
en mode TM (voir chapitre 2.1.3). On obtient alors :
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Ex

∣∣∣∣∣∣ n+1

i, j
=

1−σ.dt
2.ε

1+σ.dt
2.ε

Ex

∣∣∣∣∣∣ n

i, j
+

dt
ε

1+ σ.dt
2.ε

Hz

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i, j+1/2
−Hz

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i ,j−1/2

dy
−

dt
ε

1+ σ.dt
2.ε

Jxy

∣∣∣∣ n+1/2

i, j

Jxy

∣∣∣∣ n+1/2

i, j
=

−1/2+
by
dt

1/2+
by
dt

Jxy

∣∣∣∣ n−1/2

i, j
+ ay

1/2+
by
dt

Hz

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i, j+1/2
−Hz

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i ,j−1/2

dy

(2.40)

Cette équation correspond à l'expression de la composante Ex dans les PML.

2.1.9 Evaluation de la conductivité σi dans les PML

L'e�cacité des couches absorbantes est liée aux valeurs de la conductivité σi, c'est un
paramètre important, présent dans l'expression de Si (2.29). Nous n'exploitons pas ici les
paramètres κi et αi (κi = 1 et αi = 0) mais seulement le paramètre σi pour maximiser
la capacité d'absorption des couches absorbantes car nous traitons la propagation dans le
sol dans des situations où les modes évanescents sont négligeables.

Un pro�l de conductivité doit alors être dé�ni, dans chaque direction, dépendant du
nombre total de couches absorbantes, du pas spatial de la direction, d'un coe�cient géo-
métrique arbitraire et d'un coe�cient de ré�exion en incidence normale. Ainsi, chaque
couche aura une valeur de conductivité supérieure à celle de la couche précédente.

Le pro�l de conductivité, est dé�ni par :

{
σ1i = −ε0ln(R).ln(g)

2∆i(gN−1)
√

ε0µ0
, i = x, y ou z

σji = σ1ig
j−1, j = 2, ......, N

(2.41)

où

� g est le coe�cient géométrique du pro�l,
� N est le nombre de couches absorbantes,
� ∆i est le pas spatial de l'axe (Oi)
� R est le coe�cient de ré�exion en incidence normale
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Figure 2.5 � Exemple d'un pro�l de conductivité en fonction de la profondeur dans les
PML pour N = 10 couches absorbantes de pas spatial ∆x = 0.01m, et avec g = 2.2,
R = 1.10−3.

Le pro�l de conductivité présenté (Fig. 2.5) possède les caractéristiques suivantes :
g = 2.2, R = 1.10−3 et N = 10. Le pas spatial est ∆x = 0.01m, c'est un pro�l géométrique
croissant où chaque couche a sa propre valeur de conductivité ( par exemple la 9ème couche
a une conductivité de 0.15 S/m, la 10ème une conductivité de 0.33 S/m)

2.2 Modélisation du milieu de propagation

Dans de nombreuses applications et notamment dans le domaine radar, il est nécessaire
d'introduire dans les logiciels de simulation, des modèles de sols se rapprochant au mieux
de la réalité. Le modèle de sol utilisé sera basé sur le modèle fractal [33]. Le milieu résul-
tant est non dispersif mais présente une granulosité sur la permittivité et la conductivité
électrique.

2.2.1 Les di�érents types de fractales

A�n d'e�ectuer des simulations dans un cas le plus réaliste possible, les modèles de sol
doivent se rapprocher au mieux de la réalité. Un sol se présente sous forme de di�érentes
strates encore appelées couches géologiques séparées par des interfaces rugueuses. Ces
strates présentent des caractéristiques très variées. Par exemple, le sable ou la neige sont
le plus souvent considérés comme des matériaux homogènes. Cependant, si en raison du
tassement la densité du matériau augmente avec la profondeur alors il est nécessaire de
prendre en compte le gradient d'indice qui en résulte. Dans le cas d'un remblai constitué
de pierres concassées (ballast des voies ferrées), le milieu apparaît comme constitué d'un
matériau homogène (sables ou air) contenant des objets eux aussi homogènes aux formes
aléatoires (pierres).
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Figure 2.6 � Modèle de sol strati�é et di�érentes catégories de couches géologiques.

Le terme "fractal" a été introduit en 1975 par B.B. Mandelbrot et signi�e : qui a été
fractionné à l'in�ni, du latin "fractus" dérivé du verbe "frangere", briser. Un objet fractal
présente des détails quel que soit le facteur d'échelle considéré. De nombreuses études
initiées par Benoît B. Mandelbrot [34][35] puis J.F. Gouyet [36] ou B. Sapoval [37] ont
montré que de nombreux objets naturels peuvent se décrire par des modèles fractals.

2.2.1.1 Fractale autosimilaire

La propriété que possède une partie d'un objet d'être exactement semblable à l'objet
lui-même à une dilatation près, s'appelle la similitude interne ou l'autosimilarité. Ce type
de fractale s'obtient généralement par un processus itératif. Les fractales autosimilaires
les plus connus sont les courbes de Peanu-Hilbert (Fig. 2.7), le �ocon de Von Koch, le
tapis de Sierpinski, les poussières de Cantor, les éponges de Menger....

La courbe Peano-Hilbert se confond à l'in�ni avec une surface. Le passage d'une ité-
ration à la suivante consiste à diviser la taille de la courbe par deux. Simultanément,
diminuer la grille d'un facteur deux. Placer quatre copies de la courbe dans la grille. Les
deux du bas restent inchangées tandis que les deux du haut subissent une rotation de 90°
(l'une vers la droite, l'autre vers la gauche). Pour �nir, il su�t de connecter les quatre
pièces par des segments horizontaux ou verticaux. La courbe ainsi obtenue ne contient
aucun point double, aucune intersection et pourtant elle �nit par remplir l'intérieur d'un
carré .

2.2.1.2 Fractale auto-a�ne

Les fractales auto-a�nes ont des propriétés de similarité particulières : au lieu d'être
invariantes par transformation homothétique comme les fractales auto-similaires, les frac-
tales auto-a�nes restent identiques pour des dilations di�érentes selon les axes.

Dans l'exemple présenté �gure 2.8, en partant d'un rectangle découpé en 2 verticale-
ment et en 4 horizontalement et en remplaçant chaque fois la diagonale par les diagonales
des rectangles comme indiqué, on fabrique une �gure qui est invariante sous une dilatation
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Figure 2.7 � courbe de Peano-Hilbert résultant d'un processus itératif .se confond à
l'in�ni avec une surface..

Figure 2.8 � Exemple de fractale auto-a�ne

horizontale d'un facteur 4 (a�nité horizontale) suivie d'une dilatation verticale de facteur
2 (a�nité verticale).

2.2.1.3 La courbe de Takagi

La courbe de Takagi (1903), également appelée courbe de van Der Waerden (1930),
est représentée par la fonction :

y(x) =

∞∑
k=0

d(2
k
.x)

2k (2.42)

avec :
� d(x) la distance de x à l'entier le plus proche
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Cette fonction a été introduite pour donner un exemple de fonction continue en tout
point mais dérivable nul part.

Figure 2.9 � Courbe de Takagi, représentation de chaque terme de la somme (à gauche)
et somme des termes (à droite). Les di�érentes courbes ont volontairement été décalées
pour plus de clareté

2.2.1.4 fractales physiques

Les fractales physiques peuvent être déterministes (alvéole dans les poumons, cristalli-
sation de l'eau dans les �ocons de neiges, choux �eur...) ou aléatoires (percolation, mouve-
ments browniens d'une particule, littoral, réseau de fractures...). Cependant, le caractère
fractal des objets obtenus n'apparaît qu'entre deux échelles de grandeur à déterminer.

2.2.2 Génération de surfaces rugeuses : méthodes basées sur les

fractales

2.2.2.1 Fractales dé�nies par une fonction : Modèle de Weierstrass

La fonction de Weierstrass utilise une série de fonctions oscillantes dont l'amplitude
décroît avec l'augmentation de la fréquence. L'expression des familles de fonctions W de
Weierstrass est :

W (x) = hrms

√
2(1 − b2(D−2))

b
2(D−2)n1 − b

2(D−2)(n2+1)
.

n2∑
n=n1

(b
n(D−2)

cos(2πb
n

x+ θn)) (2.43)

avec :
� hrms la hauteur moyenne quadratique. plus h sera grand, plus la surface sera ru-
gueuse

� b paramètre irrationnel lié à fréquence spatiale
� D la dimension fractale
� θn variable aléatoire à répartition uniforme dans l'intervalle [0, 2π[

Pour que cette série décrive réellement une fractale, les paramètres n1 et n2 doivent
tendre respectivement vers moins l'in�ni et plus l'in�ni. Dans la pratique ces valeurs sont
�nies, on parle alors de préfractale.
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Figure 2.10 � Exemple de fractales rencontrées dans la nature

2.2.2.2 Fonction Brownienne

La fonction brownienne d'un point a été dé�nie par Levy (1948) dans le cas de la
sphère, puis étendue au plan par Mandelbrot et Tchensov. Le processus est le suivant :
partant d'un plan, des marches aléatoires sont crées suivant des droites ∆i de position
et direction aléatoires. La hauteur des marches est décrite par une variable aléatoire
à répartition gaussienne. En répétant l'opération une in�nité de fois on engendre une
surface fractale auto-a�ne.

Le �gure 2.12 montre qu'il faut réaliser un grand nombre d'itérations pour que la fonc-
tion brownienne présente un rendu réaliste. De plus, la fonction Brownienne ne converge
pas pour un nombre d'itérations tendant vers l'in�ni. Ce mode de génération n'a pas été
retenu puisqu'il engendre des temps de calcul prohibitifs par rapport à notre application
et par rapport aux méthodes vues précédemment.

2.2.2.3 Génération d'une surface : les cratères de la lune

Une météorite d'une énergie donnée, elle même fonction de la masse et de la vitesse,
creuse à la surface d'une planète un cratère de profondeur et de pro�l caractéristiques.
A la surface de la Lune, les cratères de moins de 15 km de diamètre ont une profondeur
du dixième de leur diamètre alors que les cratères plus grands ont une géométrie plus
compliquée. En considérant l'équiprobabilité d'occurrence d'une collision dans une région
donnée (à grande échelle, l'équateur est davantage soumis aux bombardements que les
pôles) et le fait que le logarithme du nombre de cratères de diamètre D par unité de
surface suit une fonction a�ne par rapport au logarithme du diamètre. La reconstitution
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Figure 2.11 � Exemple d'une fonction de Weierstrass obtenue avec b =
√

3, n1 = −6,
n2 = 6, hrms = 2. L'observation a été e�ectuée sur trois périodes de la fréquence spatiale
la plus basse, c'est-à-dire b

−n1
. Les axes sont à l'échelle avec une unité arbitraire .

Figure 2.12 � Construction d'une fonction brownienne à partir d'un plan

d'une surface susceptible de représenter correctement la réalité devient possible.
Ce principe de génération peut s'étendre à des surfaces autres que les zones de cratères

d'impacts. Il est tout à fait envisageable d'imaginer que la répartition d'une végétation
ou que la position d'objets dans le sol suive le même type de loi.

2.2.2.4 La méthode Diamond-Square

La méthode �Diamond-Square� est une méthode de génération de pro�ls aléatoire dé-
rivée de la fonction de Takagi (Fig. 2.9) [38]. Cette méthode basée sur un processus itératif
permet également la génération de surface rugueuses [39]. Le motif de base est un carré.
Chaque itération se divise en deux étapes. Un paramètre h pris dans ]0, 1[ �xe la rapidité
de décroissance de l'intervalle Ii =] − z0.h

i
,+z0.h

i
[ où i correspond à la ième itération.

L'algorithme fait intervenir Nit itérations successives et s'applique sur les NX.NY car-
rés. Une phase d'initialisation consiste à dé�nir les hauteurs des sommets des NX.NY
carrés initiaux, aussi appelés motifs élémentaires. Ces hauteurs sont prises uniformément
dans l'intervalle [−z0,+z0] mais il est tout à fait possible d'utiliser une répartition gaus-
sienne. Les deux étapes de l'algorithme sont décrites dans la suite et illustrées �gure 2.14 :

� La première étape est appelée "Square" : à partir de chaque carré matérialisé par
le projeté des points dans le plan de �gure, un point est dé�ni en son centre dont
la hauteur est la moyenne des quatre sommets plus une variable aléatoire prise uni-
formément dans l'intervalle Ii.

� La seconde étape est appelée "Diamond" : à partir de chaque losange matérialisé
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(a) (b)

Figure 2.13 � Comparaison d'un zone de cratère de lune obtenus par simulation (a) et
d'une zone de cratères d'impacts dans la région de Erinadia sur Mars (image MSSS) (b)

par les points ajoutés à l'étape "Square" (c'est en fait un carré incliné), un point
est dé�ni en son centre dont la hauteur est la moyenne des sommets plus une va-
riable aléatoire prise uniformément dans l'intervalle Ii. Si l'on ne dispose que de
trois points, on e�ectue la moyenne sur trois sommets a�n d'éviter des e�ets de
bord indésirables.

Figure 2.14 � Représentation de l'algorithme de la méthode dite Diamond-Square. Les
points en noir sont les nouveaux points mis en jeux à chaque étape de calcul. Dans cet
exemple, après avoir choisi quatre carrés initiaux, l'application d'une itération génère seize
carrés sur lesquels l'algorithme peut à nouveau être répété.

L'application de ces deux étapes permet d'obtenir à partir d'un carré, quatre carrés
sur lesquels on peut répéter l'algorithme.
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Figure 2.15 � Exemple de surfaces obtenues avec la méthode "diamond-square" (Nit=8,
NX=NY=2) pour di�érentes valeurs de h. Ce paramètre augmente le chaos de la surface.

2.2.3 Génération de volume par la méthode �Diamond-Square

4D�

2.2.3.1 principe de la méthode

La méthode "Diamond-Square4D" est une généralisation de l'algorithme précédant
avec une dimension spatiale supplémentaire. Elle va permettre de générer une matrice
normalisée à trois dimensions représentative de la granulosité dans un maillage parallélé-
pipédique. Il y a donc bien trois dimensions spatiales pour déterminer la position et une
dimension associée à la pondération en permittivité (ou en conductivité). La méthode de
génération fait intervenir un algorithme qui s'applique sur plusieurs cubes initiaux aussi
appelés motifs élémentaires. La dé�nition d'un motif élémentaire nécessite deux para-
mètres. Le premier paramètre fractal h choisi dans l'intervalle ]0, 1[ �xe la rapidité de
décroissance de l'intervalle Ii =]−hi,+hi[. Le second paramètre Nit détermine le nombre
d'itérations donc par là même le nombre de points par motif ; autrement dit la résolution.
La dé�nition �nale de la structure fait intervenir trois autres paramètres NX, NY et NZ
correspondant au nombre de motifs élémentaires sur les trois axes.

Une phase d'initialisation consiste à dé�nir les poids des sommets de chaque cube ini-
tial de côté a dans l'intervalle [-1, +1]. Les trois étapes de l'algorithme également illustrées
�gure 2.16 sont décrites :

� Étape 1 : la pondération du milieu de chaque cube est dé�nie par la moyenne arith-
métique des valeurs des 8 sommets (distants de a

√
3/2) plus une variable aléatoire

prise uniformément dans l'intervalle Ii.

� Étape 2 : chaque milieu de face est calculé en moyennant les quatre sommets de la
face considérée (distants de a

√
2/2) plus une variable aléatoire prise dans Ii.

� Étape 3 : reste à dé�nir les milieux des arêtes à partir des sommets de l'arête,
des milieux des faces se trouvant dans le plan transverse considéré (c'est-à-dire de
l'ensemble des points distants de a/2) et d'une variable aléatoire prise dans Ii.

Cette méthode de génération de volumes hétérogènes a été mise en oeuvre et intégrée
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Figure 2.16 � Représentation de l'algorithme de la méthode dite Diamond-Square4D
sur un motif élémentaire. L'application d'une itération génère huit cubes sur lesquels
l'algorithme peut être répété.

au logiciel de simulation TEMSI-FD qui permet la simulation d'enregistrement radar.

Figure 2.17 � Exemple d'un volume obtenu avec la méthode �Diamond-Square4D� avec
Nx = Ny = Nz = 2, h = 0, 5, Nit = 5.

2.2.3.2 Opération sur les surfaces et les volumes

Les surfaces et volumes étudiés jusqu'à présent varient de façon continue dans l'espace.
Or, certains sols peuvent être constitués d'objets homogènes mais de forme aléatoire. Par
exemple, il pouvait s'agir de cailloux constituant le ballast d'une ligne de chemin de fer. La
méthode dite du "seuillage" permet de générer de telles structures aux formes aléatoires
à partir des méthodes vues précédemment et avec le moindre e�ort. Elle a été implantée
dans notre logiciel de simulation FDTD.

Soit M(x,y,z) la matrice décrivant spatialement la structure (par exemple la matrice
de permittivité). On dé�nit Sat_inf et Sat_sup les limites inférieure et supérieure pour
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lesquelles le seuillage est appliqué. Deux autres facteurs permettent de conserver une
certaine hétérogénéité au sein des "cailloux" sont également utilisés.

(a) (b)

Figure 2.18 � Exemple de reconstruction de paysage avec la méthode �Diamond-square�
suivie de l'algorithme de saturation (a) et photo d'une région polaire de Mars riche en
glace carbonique (image MSSS) (b)

2.2.4 Exemple de sol

Dans le cas d'un modèle de sol, chaque cellule composant le milieu possède une valeur
de permittivité et de conductivité di�érente (voire de perméabilité). Ce milieu présente
donc une granulosité qui varie aléatoirement en fonction de la position. L'hétérogénéité
est dans ce cas traitée par un modèle fractal.

La �gure (2.19) montre la répartition des valeurs de εr dans le milieu de propagation.
Pour chaque cellule de ce milieu, une valeur de εr est attribuée. Sur cette �gure, seules les
valeurs supérieures à 6 sont a�chées. Dans cet exemple de sol, la valeur de εr est centrée
autour de 4.5, et varie entre 2 et 7.

A�n d'obtenir une telle variation des valeurs de la permittivité, certains réglages
doivent être e�ectués au niveau de l'algorithme . La valeur du paramètre entre paren-
thèse correspond à la valeur qui à été �xée a�n d'obtenir la répartition de la �gure 2.19 :

� Il est tout d'abord nécessaire de régler la valeur moyenne de la permittivité relative.
Le milieu fractal ne peut pas présenter d'anisotropie axiale (eps_moyen=4.5)

� La graine est un paramètre qui permet de répéter un tirage aléatoire. Ce tirage
est toujours le même pour une valeur donnée de la graine. Ainsi, il est possible de
conserver la même granulosité pour la permittivité, ce qui permet de réaliser di�é-
rentes simulations dans des conditions de milieux identiques. (eps_graine=7)
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Figure 2.19 � répartition des valeurs εr dans le volume de calcul. Seules les valeurs
εr > 6 apparaisent.

� Une valeur correspondant à un facteur d'échelle de la granulosité doit être choisi.
Cette valeur intervient dans la valeur �nale de la permittivité. εr(x, y, z) = εr,moyen+
eps− facteur × granulosite(x, y, z) (eps_facteur=2)

� Le paramètre qui détermine le nombre de points par motif élémentaire (2
nit

+1) est
�xé. Ce nombre d'itération, permet de régler la �nesse des motifs. (eps_nit =3)

� La rapidité de variation de la granulosité peut être modi�ée grâce à un paramètre
fractal h. h varie dans l'intervalle ]0,1[. Plus h est proche de 1 et plus le volume sera
chaotique. (eps_h=0.7)

Il est également nécessaire de régler des paramètres identiques concernant la conduc-
tivité électrique.

La valeur probabiliste maximale et minimale que peut prendre la granulosité dépend
de la pondération maximale. La valeur de cette pondération peut être obtenue grâce
l'abaque 2.20 :



2.2 Modélisation du milieu de propagation 79

Figure 2.20 � Abaque des variations des maximas de la granulosité en fonction de h et
Nit

Les valeurs choisies dans cet exemple représentent une granulosité de 3.

Il est également possible de régler un paramètre de saturation qui permet d'obtenir
des ruptures plus nettes dans la granulosité a�n de représenter des cailloux.

Figure 2.21 � variation des valeurs de εr d'un milieu hétérogène

2.2.5 Simulation d'un milieu hétérogène

Un sol hérétogène a été modélisé avec les réglages précédents. Un enregistrement radar
est ensuite réalisé avec une scène contenant uniquement ce sol comme milieu de propoga-
tion. L'antenne est placée à la surface de ce sol. Le premier est réalisé en monostatique,
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c'est à dire que le radar est composé d'une seule antenne qui rempli le rôle d'émetteur
est de récepteur. Le second enregistrement est réalisé en multicapteurs, c'est à dire que
le radar est composé de plusieurs antennes. Dans notre cas, une antenne d'émission et 10
antennes de réceptions :

(a) radar monostatique (b) radar multistatique (10 antennes)

Figure 2.22 � B-scan d'un milieu hétérogène.

Sur ces deux enregistrements, les premières nanosecondes d'enregistrements ne sont
pas représentées pour de pas voir les couplages entre les antennes.

Dans le cas monostatique, le signal reçu semble s'atténuer plus rapidement, donc il
sera plus di�cile de détecter des objets enfouis plus profondément avec cette con�guration.

Ce type d'enregistrement ne permet pas de visualiser les di�érentes valeurs de εr. En
revanche, dans le cas de variations brutales de permittivité et de granulosité su�sam-
ment importante, il sera possible de visualiser ces di�érentes couches géologiques ou les
matériaux homogènes (pierres par exemple).

2.3 Modélisation rapide d'une scène

2.3.1 Méthode pour la modélisation rapide d'une scène

Dans le but de pouvoir simuler le fonctionnement d'un radar, il est tout d'abord né-
cessaire de créer une scène qui permettra de modéliser le milieu de propagation des ondes
électromagnétiques. Cette scène pourra contenir di�érents objets de taille, de diamètre,
d'orientation, de matériaux di�érents. Les milieux de propagation contenus dans cette
scène sont tous non dispersifs mais peuvent présenter des pertes par conduction. Chaque
milieu est dé�ni par sa permittivité relative (εr), sa perméabilité relative (µr), sa conduc-
tivité électrique (σe), et sa conductivité magnétique (σh). La conductivité magnétique σh

est nulle pour la plupart des matériaux rencontrés dans la nature. A�n d'être dans un
cas le plus réaliste possible, le milieu de propagation pourra présenter une granulosité sur
la permittivité et la conductivité. La granulosité sera dans ce cas traitée par un modèle
fractal (voir section 2.2).
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Figure 2.23 � Scène complète contenant di�érents objets

Pour chaque position du radar, un volume de calcul sera dé�ni. Ce volume de calcul
est centré sur le système radar. Ce volume restreint permettra d'e�ectuer une mesure
avec un temps de calcul beaucoup plus faible que si la simulation avait été réalisée avec
la scène globale. Ensuite, le radar va être déplacé à la surface du sol et un autre volume
de calcul sera à nouveau dé�ni. Tous les volumes de calcul sont toujours centrés sur le
système radar. Chaque volume de calcul contient donc une partie de la scène globale qui
dépend de la position du radar.

Pour chaque volume de calcul, une simulation à l'aide du logiciel TEMSI-FD, déve-
loppé dans le département OSA du laboratoire Xlim, est réalisée. Ce logiciel est basé sur la
méthode numérique FDTD 3D (voir section 2.1). Chaque volume de calcul simulé permet
d'obtenir un A-scan. La somme des di�érentes simulations réalisées suivant la direction x
permet d'obtenir un B-Scan. Dans le cas d'un C-scan [55], le même processus est appli-
qué avec un volume de calcul déplacé dans les deux direction (x et y). Ce processus est
identique à celui qui serait mis en oeuvre lors d'une campagne de mesure sur le terrain.
En e�et, le découpage en sous-volume revient à déplacer un radar à la surface du sol et
d'e�ectuer une mesure pour chaque position.

La largeur du volume de calcul wx pour la direction x (B-scan) , wx et wy pour les
direction x-y (C-scan) est calculée en fonction de la vitesse de propagation v de l'onde
électromagnétique dans le milieu et la durée de la simulation Ts :

wx = wy = 2wz = 2vTs (2.44)

v =
c

√
εr

(2.45)

La durée de simulation Ts est �xée en fonction de la profondeur de sondage D souhai-
tée. Généralement, la profondeur de sondage sera choisie telle que wz = D. wz représente
la hauteur du volume de calcul.

Par conséquent, ce volume réduit permet d'éviter les di�érentes ré�exions des parois
du volume. En e�et, la simulation se termine avant que l'onde électromagnétique ait pu
atteindre la paroi du volume et revenir jusqu'au récepteur (dans le cas monostatique).
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Les dimensions du volume de calcul sont donc déterminées à partir de la vitesse de
propagation de l'onde dans le milieu. Cependant, la propagation de l'onde est plus rapide
dans l'air que dans le milieu. La zone entre la surface du sol et le haut du volume de
calcul contient de l'air. Donc, en l'abscence de couches absorbantes, l'antenne enregistera
la ré�exion de l'onde sur la paroi du volume de calcul après qu'elle se soit propagée dans
l'air. Pour cette raison, des couches absorbantes basées sur le modèle CPML sont utilisées
sur toutes les faces entourant le volume de calcul, excepté la paroi située en dessous (sous
le sol) qui sera considérée comme un mur électrique. Cependant ce point peut dépendre
de la profondeur d'investigation simulée :

� Si la profondeur sondée correspond à la profondeur du volume de calcul (D = wz

ou D < wz) alors l'utilisation d'un mur électrique sous le sol de perturbera pas les
mesures et permettra d'économiser du temps de calcul (par rapport à l'utilisation
de couches PML)

� Si la durée de la simulation implique une profondeur sondée supérieure à la hauteur
du volume de calcul (Dz) alors des couches PML seront indipensables.

Les dimensions wx , wy et wz = 2wx = 2wy du volume de calcul peuvent être également
ajustées en fonctions de certains paramètres :

� si un objet contenu dans la scène modélisée a une permittivité relative inférieure à
la permittivité du milieu, un re�exion parasite pourrait apparaître avant la �n de
la simulation. En particulier, ce problème peut apparaître quand l'objet est situé
proche de la face considéré comme un mur électrique. Il sera alors nécessaire de
légèrement augmenter les dimension du volume de calcul.

� Dans le cas d'un milieu homogène, les dimensions wx et wy pourront être légérement
réduite a�n de rapprocher les parois du volume de l'objet à détecter

Remarque : Dans le but d'améliorer encore le temps de calcul, il serait posible d'ef-
fectuer certaines modi�cations. Il n'est pas utile d'utiliser des couches PML sur la totalité
de la longueur des parois du volume de calcul. En e�et, les couches PML ne sont néces-
saires uniquement sur les parties des parois entourant l'air a�n d'éviter les ré�exions des
ondes qui se propagent plus rapidement dans l'air (Fig. 2.24) .
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Figure 2.24 � Seules les parties des parois en contact avec l'air sont constituées de couches
PML

Certains problèmes de ré�exions pourraient cependant apparaître au niveau de la jonc-
tion entre le mur électrique et les couches PML. Il serait intéressant d'étudier le cas de
couches absorbantes sur une partie d'une paroi. Cette con�guration n'a pas pu être testée
du fait que le logiciel TEMSI-FD ne permet pas de juxtaposer 2 conditions aux frontières
di�érentes sur une même paroi..

Dans l'exemple de la �gure 2.23, cette méthode de simulation permet de réduire le
temps de calcul d'un rapport compris entre 7 et 8 par rapport au cas où la scène serait
simulée dans sa globalité. Ce gain de temps peut être encore plus important dans le cas
de scènes plus grandes.

2.3.2 Antenne Wu-King

2.3.2.1 Calcul des di�érents paramètres d'une antenne Wu-King

Lors des di�érentes simulations réalisées, le radar est modélisé par une antenne (cas
monostatique) ou un réseau d'antenne (cas multicapteur). Ces antennes sont toujours ba-
sée sur le modèle proposé par Wu et King [52]. Cette antenne se caractérise par l'insertion
de résistances régulièrement réparties le long des deux brins qui constituent ce dipôle.

Figure 2.25 � Antenne basée sur le modèle de Wu et King. Les di�érentes charges sont
régulièrement réparties le long des brins.
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La longueur d'onde centrale λc du signal émis par ce type d'antenne est du même
ordre de grandeur que la longueur d'un brin h constituant le dipôle posé sur un sol de
permittivité électrique εr :

λc ≈ h (2.46)

La distribution des charges le long des brins (�g. 2.25) est calculée selon la théorie de
Wu et King. L'impédance d'entrée Zi(z) au point d'alimentation de l'antenne vue par un
générateur peut s'écrire :

Zi (z) = Ri (z) + jXi (z) =
η ψ α

2π (h− |z|)
(2.47)

avec :
� Z impédance d'entrée,
� z la position le long de l'antenne depuis le centre,
� Ri(z) la partie réelle de l'impédance d'entrée,
� Xi(z) la partie imaginaire de l'impédance d'entrée,
� h la demi-longueur du dipôle,
� η l'impédance caractéristique du milieu,
� α la constante à déterminer pour obtenir le meilleur compromis entre la largeur de
bande et l'e�cacité (compris entre 0 et 1),

� ψ le paramètre complexe dépendant de la fréquence

Ce dernier paramètre s'écrit :

ψ = 2 [arctanh (h/a) − C (2ka, 2kh) − jS (2ka, 2kh)] +
j

kh

(
1 − e−j2kh

)
(2.48)

avec :
� a le rayon du �l
� k le nombre d'onde

Il est nécessaire de dé�nir les paramètres suivants :

C(a, x) =

∫ x

0

1 − cosω

ω
du (2.49)

S(a, x) =

∫ x

0

sinω

ω
du (2.50)

ω2 = u2 + a2 (2.51)

Le courant I(z, t) qui parcourt l'antenne est de la forme :

I(z, t) = G(t). (h− |z|)α .e−jk|z| (2.52)
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oùG(t) est la forme temporelle du courant injecté au point d'alimentation de l'antenne.

L'équation 2.47 permet de calculer les valeurs des di�érentes résistances Ri réparties
le long de chaque brin de l'antenne Wu-King :

R R1 R2 R3 R4 R5 R6 R7 R8 R9 R10

valeur (ohm) 39.0 40.7 42.5 44.5 46.6 49.0 51.6 54.6 57.9 61.7

R R11 R12 R13 R14 R15 R16 R17 R18 R19 R20

valeur (ohm) 65.9 70.8 76.5 83.1 91.1 100.7 112.4 127.5 147.0 173.8

R R21 R22 R23 R24 R25

valeur (ohm) 212.5 273.2 382.4 637.4 1912.2

Figure 2.26 � valeur des résistances de chaque brin pour une antenne de 50cm, com-
portant 50 résistances, de rayon 2mm et de fréquence 1GHz. R1 est la résistance la plus
proche du générateur et R25 la plus éloignée.

Lors des di�érentes simulations, l'antenne utilisée a une longueur L = λ0

2
= 50cm et

une fréquence centrale f = 1GHz. Cette antenne est adaptée à partir d'une fréquence f0 :

f0 =
c√
εeq.λ0

(2.53)

avec :
� f0 la fréquence à partir de laquelle l'antenne est adaptée
� c la vitesse de propagation d'une onde électromagnétique dans le vide (c = 3.10e8m/s)
� ϵeq la permittivité équivalente au niveau de l'interface air-sol (εeq = (εr + 1)/2)

Dans le cas de cette antenne de longueur L = 50cm posée à la surface d'un sol de
permittivité relative εr = 6, elle sera correctement adaptée à partir de f0 = 507, 1MHz

Dans la pratique, ces antennes sont constituées soit de résistances localisées régulière-
ment espacées, soit d'une bande métallique dont la résistance augmente en s'éloignant du
point d'alimentation.

2.3.2.2 In�uence du nombre de résistances

Comme nous l'avons vu précédemment, les dipôles décrits par le modèle de Wu et
King sont composés de n sections de �ls et d'autant de résistances intercalées entre ces
segments sur chaque brin. Il est intéressant de connaître le nombre minimum de résis-
tances à insérer au sein du dipôle pour un fonctionnement acceptable a�n d'en limiter le
poids et le coût de l'antenne.

Nous souhaitons réaliser une antenne capable de fonctionner à partir de 500MHz. Les
résistances sont calculées à partir de la théorie de Wu-King. A�n de déterminer le nombre
minimal de résistances requis assurant un fonctionnement normal de l'antenne, nous al-
lons modéliser quatre antennes comportant un nombre di�érent de résistances sur chaque
brin. Les antennes comportent respectivement 5, 10, 15 et 25 charges sur chaque brin.
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La répartition du courant pour les quatres con�gurations à di�érentes fréquences va
donc être observée. Le tracé de la répartition du courant en fonction de la position sur
l'antenne est linéaire de part et d'autre du point d'alimentation indépendamment de la
fréquence dans le cas où le nombre de charges est su�sant (�g. 2.27). En d'éloignant du
point d'alimentation, la valeur du courant diminue pour une fréquence donnée. Plus le
nombre de résistances est élevée et plus la distribution du courant dans les charges est
linéaire. A partir d'un certain nombre Nr de charges par brin (ici Nr = 15) la répartition
du courant reste linéaire. Il est donc possible de limiter le nombre de résistances et par
conséquent réduire le coût de réalisation de l'antenne. Par ailleurs, l'e�cacité est sensi-
blement améliorée en raison de pertes ohmiques légèrement plus faibles.

Figure 2.27 � Répartition du courant en fonction de la fréquence pour des dipôles de
Wu-King comportant un nombre di�érent de résistances sur chaque brin

Nous avons également observé, l'in�uence du nombre de résistance sur l'impédance
d'entrée de l'antenne. Dans le domaine GPR, l'adaptation d'impédance au niveau de la
connexion entre le générateur et l'antenne est essentielle. Sur la bande de fréquence désirée,
l'impédance d'entrée d'un dipositif radar doit varier le moins possible en fonction de la
fréquence. On s'aperçoit qu'un minimum de 15 résistances est nécessaire pour assurer une
adaptation convenable sur la bande [500MHz-2GHz]. Sur cette bande, la partie réelle et
imaginaire de l'impédance d'entrée des antennes comportant au moins 15 résistances sont
indépendantes de la fréquence. Dans le cas du dipôle ne comportant que 5 charges par
pôle, la partie réelle et imaginaire de l'impédance sou�re d'un comportement plus di�cile
à contrôler lorsque la fréquence augmente.

2.3.2.3 In�uence du rayon du �l

D'après l'équation 2.48, l'impédance d'entrée de l'antenne chargée dépend du rayon du
�l. Nous souhaitons maintenant voir quelle modi�cation apporte la variation du rayon du
�l sur l'impédance d'entrée. Pour cela, quatre antennes fonctionnant à partir de 500MHz
ont été modélisées. Pour chacunes d'elles, les rayons des brins sont compris entre 1mm et
2,5mm.
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Figure 2.28 � Partie réelle et partie imaginaire de l'impédance d'entrée d'un dipôle de
Wu-King en fonction de la fréquence pour des diamètres de �ls di�érents

Sur la gamme de fréquence de fonctionnement de l'antenne (f > 500MHz), les parties
imaginaires sont quasi identiques quel que soit le rayon. Quant à la partie réelle, elle croît
légèrement lorsque le rayon du �l diminue (�g. 2.28). Par conséquent, le diamètre du �l
formant l'antenne de Wu-King n'a qu'une faible in�uence sur l'impédance d'entrée.

2.3.2.4 Dipôle chargé en présence d'un sol

Jusqu'à maintenant, les di�érents paramètres testés de cette antenne Wu-King ont
été simulés en espace libre. Or, dans les di�érentes applications du domaine GPR, ces
dipôles sont disposés à l'interface entre un milieu diélectrique et l'air. L'in�uence de la
présence d'un sol sur l'impédance d'entrée au point d'alimentation de l'antenne et sur le
diagramme de rayonnement va maintenant être observée.

Une antenne Wu-King dont la limite de fonctionnement basse est f = 500MHz est
placée à l'interface entre l'air et un sol sans perte de permittivité εr.
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Figure 2.29 � In�uence de la permittivité relative εr d'un sol sur les parties réelle et
imaginaire de l'impédance d'entrée d'une antenne Wu-King

La �gure 2.29 montre que la partie réelle de l'impédance d'entrée diminue lorsque la
permittivité relative εr du sol augmente. En ce qui concerne la partie imaginaire, elle
évolue dans le même sens que la permittivité relative du milieu (capacité induite par
l'antenne). Le sol a donc une in�uence sur le comportement de l'impédance d'entrée de
l'antenne posée à l'interface. Il semble donc possible d'e�ectuer une caractérisation élec-
tromagnétique du sol en fonction de la valeur de l'impédance d'entrée de l'antenne.

Nous allons maintenant nous intéresser à la directivité de l'antenne pour trois valeurs
de la permittivité relative εr du sol. Pour chaque valeur de la permittivité, le sol présente
une conductivité σ nulle.

D'après la �gure 2.30, le rayonnement se fait principalement dans le sol. Par ailleurs,
plus la permittivité relative augmente et plus la proportion d'énergie rayonnée dans l'air
sera faible.
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Figure 2.30 � Directivités normalisées de l'antenne de Wu-King dans le plan E en espace
libre (à gauche) et à l'interface d'un sol (à droite) pour di�érentes valeurs de la permittivité
relative à la fréquence f = 500MHz

Pour le rayonnement dans le sol, le lobe principal (dans le plan E) se focalise d'autant
plus que la permittivité est élevée alors que les lobes secondaires s'élargissent et ont une
directivité croissante. Dans le plan H (Fig. 2.31), le rayonnement se fait essentiellement
dans le sol et le lobe principal se rétrécit avec une permittivité croissante.

Figure 2.31 � Directivités normalisées de l'antenne de Wu-King dans le plan H en espace
libre (à gauche) et à l'interface d'un sol (à droite) pour di�érentes valeurs de la permittivité
relative à la fréquence f = 500MHz
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εr θ e�cacité max (η) gain max (G)

3 180° 0,0663 0,191
6 180° 0,0715 0,253
9 180° 0,0736 0,319

Figure 2.32 � E�cacité et gain maximum de l'antenne de Wu-King posé à l'interface
air-sol pour di�érentes valeurs de la permittivité relative.

La valeur de la permittivité d'un sol modi�e les paramètre d'une antenne lorsque
celle-ci est positionnée à l'interface air-sol. Le gain et l'e�cacité de l'antenne augmentent
lorsque la permittivité relative εr croît.

2.3.3 Obtention d'un radargramme

2.3.3.1 Signal émis

Le principe d'un enregistrement radar est d'émettre une onde puis d'enregistrer les
re�exions de cette onde après qu'elle se soit propagée dans le milieu. L'onde émise par
l'antenne de Wu-King est une sino-gaussienne (sinus modulée par une gaussienne) de fré-
quence centrale f = 1GHz et de durée t = 1ns.

Ses formes temporelles et fréquentielles sont dé�nies par la relation :

e(t) = A0 sin(2πf0t)e
− (t−t0)2

T2 → e(f) = A0T
√
πe−(π(f−f0)T )2 (2.54)

avec :
� A0 l'amplitude de la gaussienne
� t0 le retard par rapport à l'origine des temps
� T la largeur à mi-hauteur de l'implulsion
� f0 fréquence centrale de la gaussienne

A�n de déterminer les di�érentes valeurs de ces paramètres, trois approches sont pos-
sibles :

� Le domaine d'étude est une bande de fréquence connue. La bande correspond à
la largeur de la bande spectrale utile [f0 − ∆f , f0 + ∆f ]. Il su�t alors de �xer
l'atténuation aux deux fréquences extrêmes de la bande (Attfmax) par rapport au
maximum d'amplitude situé à f = f0. Le rapport entre l'amplitude de la gaussienne
(A0) et la valeur à t = 0 s permet d'obtenir un paramètre indépendant (Att0) utilisé
pour dé�nir le pied de la gaussienne dans le domaine temporel. De ces données, les
paramètres t0 et T sont directement déduits :

T =

√
ln(Attfmax)

π∆f
(2.55)

t0 = T
√

ln(Att0) (2.56)
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� La durée de la partie gaussienne de la fonction dans le domaine temporel est connue.
Elle est égale à la valeur du temps tmax tel que :

e(t = tmax) = e(t = 0) = A0/Att0 (2.57)

On en déduit alors les paramètres t0 et T :

t0 = tmax/2 (2.58)

T = t0/
√

ln(Att0) (2.59)

� Le temps de montée tm de la gaussienne doit être �xé. Dans ce cas, les paramètres
t0 et T sont dé�nis par les relations :

T =
tm√

ln(10) −
√

ln(10/9)
(2.60)

t0 = T
√

ln(Att0) (2.61)

La durée de la sino-gaussienne utilisée lors des di�érentes simulations est �xée à 1ns.
Cette durée a été �xée a�n d'obtenir exactement une période du sinus (�g. 2.33(a)). La
forme du spectre (�g. 2.33(b)) de cette onde peut être expliquée par sa courte durée . Le
spectre d'une sino-gausienne est la convolution du spectre d'une gaussienne (gaussienne
centrée en 0) avec le spectre d'un sinus ( dirac à la fréquence f0 et −f0). Le spectre obtenu
est donc une gausienne centrée en f0 et une centrée en −f0. Dans notre cas, le spectre de
la gaussienne centrée en f0 se superpose avec celui de la gaussienne −f0. C'est pour cette
raison que le maximum d'amplitude du spectre de la sino-gaussienne ne se trouve pas à
la fréquence centrale de la gaussienne f = 1GHz.

(a) (b)

Figure 2.33 � réponse temporelle (a) et fréquentielle (b) de la sino-gaussienne
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2.3.3.2 Obtention d'un A-scan

Pour chaque volume de calcul obtenu, une simulation du fonctionnement d'un radar
GPR est réalisée. Une onde est émise puis enregistrée par l'antenne réceptrice après qu'elle
se soit propagée dans le milieu contenu dans ce volume de calcul. A�n de supprimer le
couplage directe entre les antennes, ainsi que les re�exions dues à la surface du sol, deux
solutions sont possibles :

� soit les premières nanosecondes de la simulation ne sont pas prises en compte, ce
qui permet de visualiser uniquement le signal utile

� soit une seconde simulation du même volume de calcul, mais sans les di�érents
objets, est également simulée. Cela permet d'e�ectuer la soustraction entre la trace
enregistrée provenant de la scène contenant les objets et la trace acquise après
simulation de la scène contenant uniquement le milieu de propagation (�g. 2.34).

Figure 2.34 � La première simulation est réalisée avec une scène contenant le milieu de
propagation et les objets enfouies. La seconde simulation est e�ectuée avec la même scène
mais pour laquelle les objets ont été supprimés. Le résultat de la soustraction permet de
visualiser uniquement l'écho des objets

La première méthode qui consiste à ne pas visualiser les premiers instants est beaucoup
plus facile à mettre en place. Lors de la visualisation, il su�t d'a�cher uniquement les
instants de la simulation qui nous intéressent. La seconde méthode qui est beaucoup plus
rigoureuse est également beaucoup plus longue. Il est nécessaire d'e�ectuer deux simula-
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tions pour chaque volume de calcul. Le temps nécessaire pour visualiser un radargramme
est donc multiplié par deux.

2.3.3.3 Obtention d'un B-scan

Pour chaque volume de calcul simulé, un A-scan est donc obtenu. La juxtaposition de
tous ces A-scan permet d'obtenir un B-scan.

Figure 2.35 � La juxtaposition de tous les A-scan obtenus permet d'obtenir un radar-
gramme

2.3.3.4 Obtention d'un C-scan

A�n de représenter le milieu sondé, il peut être intéressant d'en avoir une représenta-
tion en trois dimension. Cela permet de voir l'orientation, la taille, la forme des di�érents
objets. Plusieurs simulations e�ectuées suivant des lignes de mesures parallèles les unes
aux autres permet d'obtenir un C-scan.

Le C-scan permet de visualiser le signal enregistré par le radar, suivant les directions
x,y,z. Sur la �gure 2.36, seules les valeurs supérieures à une valeur seuil sont a�chées. Cette
valeur doit être choisie a�n de faire apparaître les objets et de minimiser les di�érents
échos dus à l'hétérogénéité du milieu.
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Figure 2.36 � Le C-scan est la représentation en 3D d'un enregistrement radar

2.4 Modélisation de radar multicapteurs

2.4.1 Le radar multicapteur

La plupart des radars GPR fonctionnent en mode monostatique (une seule antenne
qui joue le rôle d'émetteur puis récepteur) ou bistatique (une antenne émettrice et une
antenne réceptrice). Peu d'études ont été réalisées pour des radars GPR multicapteurs.
Les antennes réseaux sont plus généralement utilisées en télécommunication et radar aé-
rien [56][57] mais restent peu employées dans le domaine du radar géologique.

Un système impulsionnel multi-canal [58] permet notamment l'utilisation d'un réseau
de quatre récepteurs pour un émetteur. Ce système dispose de deux gammes de fréquences
(500MHz-1,8GHz et 200-700MHz) et permet plusieurs dispositions des antennes. Les dif-
férents tests e�ectués sur cibles dans l'air ou enfouies dans du sable montrent une amé-
lioration de la précision de la localisation des cibles et une augmentation du signal à bruit.

En 2001, Lynch a reconstruit une section en trois dimensions acquise à l'aide d'une
antenne réseau à la réception et d'une antenne unique à l'émission [59]. Le radar utilisé
était de type fréquentiel et envoyait des ondelettes dans la gamme [3-33MHz]. Les an-
tennes employées sont de type papillon de dimensions 6 m x 3,5 m. La sommation des
traces acquises en émetteur commun a permis de visualiser des tuyaux à une profondeur
de 58 m, avec une résolution de 2 m.

Di�érentes études ont également été menés pour estimer l'apport de systèmes multi-
capteurs à l'occasion de sondages géologiques sur le site d'Assat dans la vallée du Gave de
Pau [60]. Ce travail de recherche s'est axé sur la synthèse de réseaux d'antennes à partir
de deux antennes, une pour l'émission et l'autre pour la réception. Une méthode d'ac-
quisition des traces le long d'un pro�l a été développée a�n de permettre un traitement
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particulier appliqué à ces di�érentes traces. Les limitations de la méthode résident dans
le fait qu'elle n'est pas adaptée au milieux constitués de plusieurs couches. Cette étude se
base sur la théorie des réseaux d'antenne.

Figure 2.37 � Exemple d'une con�guration multicapteur (1 émetteur et 10 récepteurs)

2.4.2 Méthode de recalage

A�n d'améliorer la résolution, la dynamique des enregistrements radar, di�érentes
con�gurations de radars multistatiques, c'est à dire des radars comportant plus d'une
antenne, ont été testées. Lors de la simulation, chaque antenne réceptrice formant le ré-
seau étudié (Fig. 2.37) permet d'obtenir un enregistrement. A�n de reconstruire le radar-
gramme du réseau, il est nécessaire de tenir compte des di�érents déphasages et d'e�ectuer
quelques corrections.

En e�et, les conditions de champ lointain ne sont pas réalisées, nous nous trouvons en
zone de champ proche. La théorie des réseaux d'antenne ne peut s'appliquer. Pour chaque
B-scan de chaque antenne, nous allons e�ectuer un recalage en temps (Fig. 2.38) qui tient
compte de la position de l'antenne par rapport à l'antenne émettrice et donc des di�érents
temps de parcours de l'onde entre l'objet et les di�érentes antennes réceptrices.
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Figure 2.38 � Méthode de recalage en temporel

Pour chaque antenne réceptrice Rj, le temps de parcours de l'onde électromagnétique
entre l'émetteur et le récepteur est calculé. La corrélation entre le temps de parcours de
l'onde retrodi�usée tj par la cible P et le temps de référence t0 peut être établie :

S(t) = S0(t) +
N∑

j=1

Sj(t0 + ∆tj) (2.62)

∆tj = tj − t0 =

√
t20 +

4D2

v2
− t0 (2.63)

De cette manière, chaque échantillon du signal temporel recueilli par l'antenne est
repositionné dans une échelle de temps de référence. Par convention, nous prenons celle
correspondant à un sondage e�ectué en monostatique.
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(a) avant recalage (b) après recalage

Figure 2.39 � E�et du recalage sur l'enregistrement d'une antenne d'un réseau

A�n de pouvoir superposer les di�érents B-scan provenant de chaque antenne récep-
trice, un recalage en position est également nécessaire. Pour réaliser ce recalage, il su�t
de recaler chaque enregistrement de chaque antenne réceptrice en fonction de la distance
qui la sépare de l'émetteur. Ainsi la sommation des di�érents B-scan sera cohérente.

2.5 Etude de di�érentes con�gurations

Di�érentes con�gurations de radars multistatiques vont être présentées. A�n de pou-
voir comparer les di�érents résultats obtenus, il est nécessaire de réaliser les simulations
dans les mêmes conditions. La scène choisie mesure 3mx3m et possède une hauteur de
0,90m. Elle est divisée en cubes élémentaires de 1cm de côté. Cette scène est ensuite dé-
coupée en 341 sous-volume de calcul (30 déplacement suivant x et 10 suivant y).

La scène est remplie d'un milieu hétérogène (voir section 2.2.4). Ce milieu est modélisé
à l'aide de la méthode �Diamond Square 4D� (méthode fractale). La permittivité moyenne
de ce milieu est εr = 6.

Un seul tuyau de diamètre ϕ = 6cm est enfoui dans cette scène. Il est dirigé suivant
l'axe y et est considéré parfaitement conducteur (tuyau metallique).
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Figure 2.40 � Exemple d'un volume de calcul obtenu avec une scène contenant 1 tuyau



2.5 Etude de di�érentes con�gurations 99

2.5.1 Con�guration 1 : 1 émetteur et 4 récepteurs

Figure 2.41 � réseau d'antenne comportant 1 émetteur et 4 récepteurs

La première con�guration étudiée est composée de 5 antennes : 1 antenne émettrice et
4 antennes réceptrices. L'émetteur est placé au centre du réseau, il est entouré de part et
d'autres de 2 antennes réceptrices. Les antennes sont espacées de 6 cm, elles sont de type
Wu-King et sont toutes identiques. Ce réseau présente un encombrement de 24cm x 50cm.

La scène 2.40 est simulée en utilisant ce réseau. Après l'utilisation de l'algorithme de
recalage, Les résultats suivants sont obtenus :

(a) (b)

Figure 2.42 � radargramme obtenu avec le réseau comportant 1 émetteur et 4 récepteur

Le B-scan (a) présenté est celui correspondant à y=1. La juxtaposition des 11 B-scan
obtenus permet de visualiser le C-scan (b). Le niveau du signal maximum reçu pour cette
con�guration est d'environ 10.10

−6
A.
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2.5.2 Con�guration 2 : 1 émetteur et 5 récepteurs

Figure 2.43 � réseau d'antenne comportant 1 émetteur et 5 récepteurs

La seconde con�guration étudiée est composé de 6 antennes : 1 antenne émettrice et
5 antennes réceptrices. L'émetteur se trouve à gauche du réseau et les 5 récepteurs sont
répartis à droite de celle-ci. Les antennes sont espacées de 6cm. Les antennes sont de type
Wu-King et sont toutes identiques. Ce réseau présente un encombrement de 30cm x 50cm.

La scène 2.40 est simulée en utilisant ce réseau. Après l'utilisation de l'algorithme de
recalage, Les résultats suivants sont obtenus :

(a) (b)

Figure 2.44 � radargramme obtenu avec le réseau comportant 1 émetteur et 5 récepteurs

Le B-scan (a) présenté est celui correspondant à y=1. La juxtaposition des 11 B-scan
obtenus permet de visualiser le C-scan (b). Le niveau du signal maximum reçu pour cette
con�guration est d'environ 15.10

−6
A.
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2.5.3 Con�guration 3 : 1 émetteur et 10 récepteurs

Figure 2.45 � réseau d'antenne comportant 1 émetteur et 10 récepteurs

La troisième con�guration étudiée est composée de 11 antennes : 1 antenne émettrice
et 10 antennes réceptrices. L'émetteur est placé au centre du réseau, il est entouré de part
et d'autres de 5 antennes réceptrices. Les antennes sont espacées de 6cm, elles sont de type
Wu-King et sont toutes identiques. Ce réseau présente un encombrement de 60cm x 50cm.

La scène 2.40 est simulée en utilisant ce réseau. Après l'utilisation de l'algorithme de
recalage, Les résultats suivants sont obtenus :

(a) (b)

Figure 2.46 � radargramme obtenu avec le réseau comportant 1 émetteur et 10 récepteurs

Le B-scan (a) présenté est celui correspondant à y=1. La juxtaposition des 11 B-scan
obtenus permet de visualiser le C-scan (b). Le niveau du signal maximum reçu pour cette
con�guration est d'environ 25.10

−6
A.
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2.5.4 Con�guration 4 : 1 émetteur et 10 récepteurs

Figure 2.47 � réseau d'antenne comportant 1 émetteur et 10 récepteurs

La quatrième con�guration étudiée est composé de 11 antennes : 1 antenne émettrice
et 10 antennes réceptrices. L'émetteur se trouve à gauche du réseau et les 10 récepteurs
sont répartis à droite de celle-ci. Les antennes sont espacées de 6cm, elles sont de type
Wu-King et sont toutes identiques. Ce réseau présente un encombrement de 60cm x 50cm.

La scène 2.40 est simulée en utilisant ce réseau. Après l'utilisation de l'algorithme de
recalage, Les résultats suivants sont obtenus :

(a) (b)

Figure 2.48 � radargramme obtenu avec le réseau comportant 1 émetteur et 10 récepteurs

Le B-scan (a) présenté est celui correspondant à y=1. La juxtaposition des 11 B-scan
obtenus permet de visualiser le C-scan (b). Le niveau du signal maximum reçu pour cette
con�guration est d'environ 25.10

−6
A.

Cette con�guration permet d'obtenir un niveau de signal plus élevé que dans les autres
con�gurations testées. Ce résultat ne permet pas cependant d'a�rmer que cette con�gu-
ration a la meilleur dynamique. Il sera nécessaire de mesurer le rapport entre le signal
reçu représentant l'objet et le niveau moyen du signal représentant l'écho du milieu sondé.
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2.5.5 Con�guration 5 : réseau �carré�

Figure 2.49 � réseau d'antenne en con�guration carré

Pour cette cinquième con�guration, les quatre antennes formant le réseau sont dispo-
sées en carré. Les antennes sont de type Wu-King et sont toutes identiques. Ce réseau
présente un encombrement de 50cm x 50cm.

Dans cette con�guration, la simulation de la scène, comportant l'objet enfoui, s'e�ec-
tue en 2 phases. Tout d'abord, seul l'antenne E1 émet et alors l'enregistrement s'e�ectue
sur l'antenne R1 puis lors de la 2nd phase, seule l'antenne E2 émet et l'enregistrement
s'e�ectue sur l'antenne R2.

(a) R1 (b) R2

Figure 2.50 � radargramme provenant de l'enregisrement sur l'antenne R1 quand E1
émet (a). radargramme provenant de l'enregistrement sur l'antenne R2 quand E2 émet
(b)

Ces deux radargrammes sont ensuite directement sommés. Il n'est pas nécessaire d'uti-
liser l'algorithme de recalage puisque dans cette con�guration les enregistrements pro-
viennent de 2 antennes ayant le même centre de phase.
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(a) (b)

Figure 2.51 � radargramme obtenu avec la con�guration carrée

Le B-scan (a) présenté est celui correspondant à y=1. La juxtaposition des 11 B-scan
obtenus permet de visualiser le C-scan (b). Le niveau du signal maximum reçu pour cette
con�guration est d'environ 4.10

−6
A.

2.6 Comparaison des résultats

2.6.1 Comparaison d'une con�guration multicapteur avec une con�-

guration monostatique

(a) monostatique (b) multicapteur

Figure 2.52 � comparaison d'un radargramme multicapteur et monostatique

Nous voulons voir l'apport d'une con�guration multicapteur par rapport à une con�-
guration monostatique. La con�guration multicapteur utilisée ici est celle comportant 1
émetteur et 10 récepteurs répartis à droite (con�guration 4). Dans le cas multicapteur,
les deux branches de l'hyperbole s'atténuent beaucoup plus rapidement que dans le cas
monostatique. Le sommet de l'hyperbole est également plus nette ce qui semble permettre
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une meilleure localisation de l'objet lors de l'application d'une méthode d'inversion par
exemple. Le niveau du signal reçu est également plus fort ; on obtient un rapport 10 entre
ces deux radargrammes.

La di�érence de position de l'hyperbole est dûe au fait qu'il s'agit d'une position
relative. Dans le cas monostatique, l'antenne émettrice est située au milieu du sous-volume
de calcul, tandis que dans cette con�guration multicapteur, c'est le réseau qui est centré
au milieu du sous-volume et donc l'antenne émettrice est décalée de 30 cm par rapport
au milieu de ce sous-volume. Sur ces radargrammes, on retrouve bien cet écart de 30 cm
entre les hyperboles des deux con�gurations.

2.6.2 Apport de la con�guration multistatique par rapport au cas

monostatique

A�n de montrer l'apport d'une con�guration multistatique par rapport à une con�-
guration monostatique, nous avons simulé une scène (voir �g. 2.53) comportant 3 séries
de 2 tuyaux. Tous les tuyaux sont identiques et sont considérés comme des conducteurs
parfaits. Leur diamètre est de 6cm. Ils sont enfouis à di�érentes profondeurs : 20cm de
profondeur pour la 1ère série, 40cm pour la 2ème, et 60cm pour la 3ème. Pour chaque niveau,
les 2 tuyaux sont espacés de 30cm. Le réseau que nous utilisons pour le cas multicapteur
est celle comportant 1 émetteur et 10 récepteurs (con�guration 4)

Figure 2.53 � scène comportant des tuyaux enfouis à di�érentes profondeurs

Cette scène est donc simulée en utilisant une con�guration multicapteur puis une
con�guration monostatique. Elle a été divisée en 341 sous-volumes de calcul (31 suivant
x et 11 suivant y) qui sont décalés les uns des autres de 5 cm.
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(a) B-scan monostatique (b) B-scan multicapteur

Figure 2.54 � B-scan d'une scène comportant 3 niveaux de 2 tuyaux

Sur le bscan multistatique (�g 2.54(b)), les 2 premiers étages ainsi qu'un tuyau du
3ème niveau apparaissent clairement, tandis que le B-scan monostatique (�g. 2.54(a)) est
plus di�cilement interprétable à partir du 2nd niveau.

A�n de mieux faire ressortir les hyperboles représentant la 3ème série de tuyaux, la
fonction "min" du logiciel Matlab a été utilisée. Cette fonction permet de saturer, à une
certaine valeur seuil, chaque point du graphique (�g. 2.55 ). Dans notre cas, nous avons �xé
cette valeur à 1.10

−5
pour le radargramme multicapteur et 1.10

−6
pour le monostatique.

Ainsi, toutes les valeurs du signal supérieures à cette valeur seuil sont verrouillées à cette
valeur seuil. Les objets deviennent encore plus visibles surtout dans le cas du radargramme
multicapteur. L'utilisation d'une saturation est très utile dans le cas où les di�érents objets
ne sont pas enfouis à la même profondeur. Le contraste entre le milieu hétérogène et les
objets les plus profonds est ainsi augmenté sans détériorer les hyperboles représentant les
objets les moins profonds.

(a) B-scan monostatique (b) B-scan multicapteur

Figure 2.55 � B-scan d'une scène comportant 3 niveaux de 2 tuyaux avec saturation

D'autres solutions ont tenté d'être apportées a�n d'améliorer la dynamique de ces
radargrammes, telles que l'utilisation d'un gain progressif ou d'un gain variable mais les
meilleurs résultats ont été obtenus avec la méthode de saturation.
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2.6.3 Rapport signal à bruit

Du point de vue qualitatif, les radargrammes obtenus par simulation d'une con�gura-
tion multicapteur semblent de meilleure qualité qu'un radargramme monostatique. Le but
est donc maintenant de mesurer cet apport et de voir quelle con�guration pourrait être le
mieux adaptée. Nous avons e�ectué le calcul du rapport signal à bruit (S/N) pour chaque
B-scan de chaque con�guration. Toutes les simulations ont été réalisées dans les mêmes
conditions (même milieu, même objet, même signal incident). Une zone sur laquelle le
calcul sera e�ectué est ensuite déterminée.

(a) B-scan monostatique (b) B-scan con�guration 1 (c) B-scan con�guration 2

(d) B-scan con�guration 3 (e) B-scan con�guration 4 (f) B-scan con�guration
�carré�

Figure 2.56 � zone où le rapport signal a été calculé

Cette zone encadre le sommet d'une hyperbole (la même pour chaque B-scan) (�g. 2.56).
Nous avons ensuite e�ectué le rapport entre la zone contenant l'hyperbole caractéristique
d'un objet , et la même zone provenant d'une simulation de la même scène mais ne conte-
nant que le milieu hétérogène.

S/N =
∑

i

(Si +Ni)
2 /
∑

i

(Ni)
2

avec :
� S le signal provenant de la ré�ection de l'onde électromagnétique sur les di�érents
objets

� N l'écho du milieu hétérogène
� i correspond à l'indice des points de la zone du C-scan où nous désirons e�ectuer le
calcul
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� Si + Ni correspond à l'ensemble des points de la zone contenant le signal utile
(l'hyperbole) ainsi que l'écho du sol et Ni correspond à l'ensemble des points de
cette même zone mais sans l'objet

mono. con�g.1 con�g.2 con�g.3 con�g.4 con�g.carré bistatique

bscan y=1 2.81 12.57 14.18 14.32 17.09 19.53 11.75s
bscan y=2 2.76 14.95 16.79 16.92 20.20 17.23 13.35
bscan y=3 2.85 14.72 16.69 16.90 20.78 20.50 13.36
bscan y=4 3.35 16.79 18.25 18.74 21.01 17.85 15.56

Figure 2.57 � valeurs du rapport signal à bruit pour les di�érentes con�gurations étudiées

Des écarts très importants entre le cas monostatique et le cas multicapteur (con�gu-
ration 4) apparaissent sur ce tableau. Dans le cas monostatique, le rapport signal à bruit
est à peu près égal à 2,8 alors que dans le cas multicapteur le rapport signal à bruit est
d'environ 20. Le rapport signal à bruit est donc 7 fois supérieur dans ce cas. Ceci montre
que la dynamique est beaucoup plus importante dans le cas multicapteur. Cette con�gu-
ration présente également un rapport signal à bruit supérieur à 50% par rapport au cas
bistatique (1 émetteur et 1 récepteur).

Parmi les di�érentes con�gurations testées, la con�guration 4 (1 émetteur à gauche et
10 récepteurs) donne les meilleurs résultats. Les écarts sont très faibles entre la con�gura-
tion 2 et la con�guration 3 alors que la seconde possède 2 fois plus de récepteurs. Il sera
donc préférable de placer l'émetteur sur un côté du réseau et non au milieu pour obtenir
le meilleur rendement de ce réseau.

La con�guration en carré présente elle aussi un rapport signal à bruit élevé. Cette
con�guration présente l'avantage de ne pas nécessiter de recalage.

2.7 Conclusion

Au cours de ce chapitre, la méthode FDTD qui permet de calculer l'évolution d'une
onde électromagnétique en fonction du temps a été présentée. Cette méthode est bien
adaptée aux simulations d'enregistrements radar en temporel. Ces simulations nécessitent
l'utilisation d'un modèle de sol permettant de se rapprocher le plus possible d'un cas
réaliste. Le modèle que nous avons utilisé est basé sur le modèle fractal.

Une méthode permettant de réduire les temps de calcul a été exposée. Cette méthode
consiste à utiliser uniquement une partie de la scène pour chaque enregistrement. Elle
permet donc de simuler des scènes plus grandes avec di�érents objets, de taille, de forme,
d'orientation di�érente en un minimum de temps. Cette méthode a permis de tester dif-
férentes con�gurations de radar multicapteur et a mis en évidence l'apport d'une telle
con�guration par rapport à une con�guration monostatique.
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A�n de limiter l'encombrement du radar, nous nous sommes limité à un cas comportant
1 émetteur et 10 récepteurs. C'est cette con�guration qui permet d'obtenir l'enregistre-
ment avec le meilleur rapport signal à bruit. La dynamique des B-scan a donc été amé-
liorée. A�n d'améliorer encore la lisibilité d'un tel enregistrement, di�érentes méthodes
d'inversion vont ensuite être testée.
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Chapitre 3

Inversion de données provenant

d'enregistrements de type GPR

multicapteur

3.1 Les Méthodes inverses

La prospection géoradar consiste à émettre dans le sol des impulsions électromagné-
tiques et de mesurer l'intensité des ondes ré�échies par les di�érents objets contenus dans
ce milieu. Les échos radars enregistrés sont souvent di�ciles à interpréter (hyperboles ca-
ractéristiques des objets enterrés) et nécessitent une certaine expérience a�n d'en exploiter
toutes les informations. C'est pour cette raison que de nombreuses méthodes d'inversions,
de migrations de données ont été développées [72].

Historiquement, la migration est le fait de repérer les événements issus de di�raction
dans les données d'origine, a�n de représenter leurs ré�ecteurs associés à leur emplacement.
La migration a pour objectif de rendre compte de la structure réelle du sous-sol étudié.
La plupart des méthodes utilisées sont issues de la sismique[71].

Ces méthodes sont plus au moins performantes et plus au moins di�ciles à mettre en
oeuvre. De nombreuses études ont été réalisées pour la visualisation des di�érentes couches
géologiques mais ces méthodes ne sont pas très bien adaptées à la détection d'objets à
partir de données GPR [69][70]. La migration de Kircho� [73] et la migration f-k [74][75]
sont les méthodes les plus couramment utilisées.

3.1.1 La migration f-k

Le pro�l géologique enregistré est donc composé d'un grand nombre d'hyperboles.
La technique de migration est utilisée a�n de reconstruire l'image du sous-sol. Cette
technique est basée sur l'équation de propagation de l'onde a�n de passer du domaine
(x,t) au domaine (x,z).

A�n de réaliser la migration, il est nécessaire de faire certaines hypothèses.
� chaque point est considéré comme un ré�ecteur possible
� chaque interface ré�échissante est considérée comme une succession de points ré�ec-
teurs

� l'onde transmise a la même forme dans toutes les directions du demi-espace
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A partir de ces hypothèses , le pro�l est modélisé par l'explosion des ré�ecteurs (Fig.
3.1). Tous les ré�ecteurs sont supposés émettre au même instant t = 0. La série d'ac-
quisition est assimilée à une seule expérience, où l'on disposerait d'autant de récepteurs
que d'acquisition. La vitesse de propagation est alors supposée être la moitié de la vitesse
réelle.

Figure 3.1 � Concept d'explosion des ré�ecteurs.

En e�et, pour simpli�er les équations, on ne considère pas l'aller-retour de l'onde. A
l'instant t = 0, chaque point ré�ecteur transmet la même onde électromagnétique qui se
propage dans chaque direction avec la vitesse qui est égale à la moitié de la vitesse de
propagation. Cette demi vitesse entraîne que le temps parcours d'un aller simple est égal
au temps d'un aller-retour dans le cas réel.

La mesure du radar donne E(x, t, z = 0), le signal en z = 0 en fonction de x, t et on
veut obtenir E(x, t = 0, z). L'équation de l'onde est :

1

v2

∂
2
E

∂t2
=
∂

2
E

∂x2 +
∂

2
E

∂z2 (3.1)

Dans le domaine f , ν cette équation devient l'équation di�érentielle suivante :

∂
2
E

∂z2 = −4π
2

(
ν

2

v2 − f
2

x

)
(3.2)

avec :
� fx la fréquence spatiale
� ν la fréquence

E(fx, z, ν) représente la transformée de Fourier en deux dimensions du signal. Les
conditions aux limites sont celles du signal à la surface :

E(fx, ν, z = 0) =

∫ ∫
E(x, t, z = 0)e

−j2π(νt+fxx)

dxdt (3.3)

La solution est alors :

E(fx, ν, z) = E(fx, ν, z = 0).e
sgn(ν).jϕz

(3.4)
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avec :

ϕ = 2π

√
ν2

v2 − f 2

x

Le résultat recherché est obtenu par transformée de Fourier inverse :

E(x, t = 0, z) =

∫ ∫
E(fx, ν, z = 0).e

sgn(ν).jϕz

e
j2πfxx

dνdfx (3.5)

Le résultat obtenu est la représentation 2D du pro�l géométrique étudié. Cette tech-
nique est plus simple à mettre en oeuvre et permet d'obtenir des résultats avec des temps
de calcul très faible. Cependant, la vitesse de propagation est supposée constante, ce
qui réduit considérablement le champ d'application. Certaines variantes de la méthode
f-k permettent néanmoins de tenir compte de vitesses de propagation dépendantes de la
profondeur (v(z)). Les inhomogénéités latérales restent di�ciles à prendre en compte.

3.1.2 La migration de Kircho�

La migration de Kircho� est l'équivalent de la sommation hyperbolique. L'inversion
prend la forme d'une intégrale (Fig. 3.2). Considérons un émetteur S et un récepteur R se

déplaçant selon un vecteur noté
−→
ξ et un point M di�ractant. L'imagerie de ce point sur

un radargramme est une hyperbole dans le plan (ξ, t) appelée surface de Huygens τD. Soit
le point N, sommet de cette hyperbole. L'image d'un point du plan (ξ, t) est une surface
isochrone Z dans le plan spatial (x, z). Cette surface est un cercle (ou une demi-sphère) si
la vitesse de propagation reste constante. La réponse d'un point di�ractant M(x, z) pour
toute con�guration (S(ξ),R(ξ)) s'écrit :

U(ξ, t) = R
A

L
F (t− τR) (3.6)

avec :

� R le coe�cient de ré�exion tenant compte des dépendance angulaire
� L le facteur de propagation
� A représente l'amplitude
� F la réponse analytique de tout point source à l'impulsion considérée
� τR le chemin parcouru par l'onde (S →M → R)
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Figure 3.2 � Concept d'explosion des ré�ecteurs.

Le processus de migration pour un point M est donné par un développement mathé-
matique de l'intégrale de Kircho�. On passe alors de l'image de départ U(ξ, t) à l'image
de migration V (M) = V (x, z) par la relation suivante :

V (M) = − 1

2π

∫
W (ξ,M)

∂U(ξ, t)

∂t
|t=τD(ξ,M) dξ (3.7)

avec :
� W (ξ,M) une fonction pondératrice intégrant les deux facteurs de propagation pour
une source ponctuelle

La mise en oeuvre de la migration se fait en trois étapes :
� On met en place une grille de points M qui sera l'image de migration dans l'espace
� En supposant que tous les points sont des ré�ecteurs, on calcule leur surface de
Huygens selon un modèle de vitesse de propagation prédé�ni

� Pour chaque point M, on e�ectue la sommation des amplitudes de la trace enregistrée
le long de la surface de Huygens.

Cette méthode prend en compte les inhomogénéités et le temps de calcul est relati-
vement faible. Cependant, elle n'est pas adaptée pour des trajets de propagation trop
complexes.

3.2 Le �ltre adapté

Les deux méthodes que nous avons mises au point (méthode de retournement temporel
et méthode de focalisation de phase), sont toutes les deux issues du concept du �ltre adapté
[61].
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Figure 3.3 � géométrie du problème dans le cas du radar GPR

Dans le cas d'un radar comportant N émetteurs et M récepteurs, la sortie du �ltre
adaptée s'écrit :

S(r′) =

N∑
n=1

∫ M∑
m=1

H(r′′n, r
′, rm; ω)Un(rm; ω)dω (3.8)

avec :
� Un la forme du signal due au nème émetteur
� H la fonction de transfert du �ltre adapté

Dans la suite de la démonstration, nous supposons que le signal reçu contient un point
di�ractant dominant. La réponse sera donc essentiellement due à un pixel di�ractant du
volume de calcul.

Le champ di�racté Ed par un ré�ecteur peut être exprimé comme le produit de la
fonction de Green avec les sources de courant :

Ed(r, ω) = −
∫
G(r, r′)J(r′)dr′ (3.9)

A�n d'obtenir le champ total di�racté, il est nécessaire d'intégrer sur la totalité des
sources situées dans le volume de calcul.

Pour un diélectrique soumis à un champ Ei(r
′), la densité de courant J(r′) est direc-

tement liée au contraste d'indice dans le milieu de propagation :

J(r′) = (k
2 − k

2

b ).Ei(r
′) (3.10)

avec :
� k la constante de propagation au point r' (k = ω

√
µ0ε(r′))

� kb la constante de propagation dans le milieu (kb = ω
√
µ0εr)

Cette di�érence correspond à la di�érence de permittivité entre le point di�ractant et
le milieu environnant. Cette di�érence peut être nulle en dehors de l'objet di�ractant. Il
est alors possible de réécrire l'équation 3.9 :

Ed(r, ω) = −
∫
G(r, r′)[k

2

(r′) − k
2

b (r
′)]Ei(r

′)dr′ (3.11)
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Cette équation est, dans le cas général, non linéaire car le champ Ei(r
′) n'est pas connu.

Pour les faibles contrastes, l'approximation de Born est généralement utilisée. Cette ap-
proximation permet de considérer le champ à l'intérieur de l'objet égal au champ incident.

Si on considère :
O(r′) = ε(r′) − εb(r

′) (3.12)

Il est alors possible de réécrire l'équation du champ di�racté :

Ed(r, ω) = −ω2

µ0

∫
G(r, r′).O(r′).Ei(r

′)dr′ (3.13)

Maintenant, le problème est de trouver l'expression du champ incident Ei. En fait, ce
champ peut être exprimé par la fonction de Green en prenant en compte la propagation
du champ émis par l'émetteur :

Ei(r
′) = jωµ0G(r′, r′′)Tut (3.14)

avec :
� T le champ émis par l'émetteur
� ut la polarisation de l'antenne

L'image du signal reçue est considérée comme étant constituée de pixels, où seul un
point di�ractant est présent, donc la contribution provient seulement d'un pixel. Le champ
résultant de cet objet est generé par le champ incident à l'intérieur de cet objet :

Ed(r
′) = −ω2

µ0G(r, r′)Ei(r
′) (3.15)

Le �ltre adapté prend en compte tous les termes de propagation et le conjugué du
vecteur représentant la longueur électrique. A partir des équations 3.14 et 3.15, la fonction
de transfert du �ltre adapté devient :

H(r, r′, r′′) = u
∗

r{−ω
2

µ0G(r, r′)jωµ0G(r′, r′′)Tut (3.16)

avec :
� u

∗
r le complexe conjugué de la longueur e�ective de l'antenne de réception

� G(r, r′) représente la propagation du point di�ractant jusqu'au récepteur
� G(r′, r′′) représente la propagation de la source jusqu'au point di�ractant

L'image à la sortie du �ltre peut �nalement être exprimée :

S(r′) = {j0G(r′, r)[−jωRur]
∗}{jωµ0G(r′, r′′)Tut} (3.17)

Comme le montre l'équation 3.17, l'image obtenue à la sortie du �ltre adaptée peut
être séparée en deux parties :

� La première correspond à un champ retro-propagé. R étant le signal reçu, le terme
entre crochet donne dans le domaine temporel R(−t). Donc il correspond au signal
reçu au niveau du récepteur, retro-propagé jusqu'à la cible
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� le second terme correspond au signal incident

Le produit de ces deux champs dans le domaine fréquentiel permet de focaliser le
champ à la position de la cible. Dans le domaine temporel, en considérant un champ
rétro-propagé à partir de di�érents récepteurs et un champ directement propagé dans le
sol par l'émetteur, la position de la cible est retrouvée par le produit de convolution de
ces deux champs.

3.3 Méthode de retournement temporel

3.3.1 Principe

C'est au début des années 90 que l'équipe du professeur Mathias Fink, directeur du
laboratoire Ondes et acoustiques (LAO), à l'ESPCI (École supérieure de physique et de
chimie industrielle) à Paris, s'intéresse au retournement temporel [63] [64] [65] et met au
point un miroir à retournement temporel [66] [68].

Ce système consiste à faire rebrousser chemin à une onde, qu'elle soit acoustique
ou électromagnétique. Les miroirs à retournement temporel (MRT) sont des dispositifs
électroniques, composés notamment de capteurs, qui enregistrent et numérisent un signal,
puis le renvoient à sa source, mais dans l'ordre inverse, en commençant par la �n. Ainsi,
quand une onde sonore rencontre un MRT, elle va rebrousser chemin jusqu'à sa source, en
remontant toutes les étapes de sa vie antérieure et ce, quel que soit le chemin emprunté et
les milieux traversés : c'est comme si le �lm de l'onde était passé à l'envers. Cela permet
de revenir avec une très grande précision jusqu'à la source, et donc éventuellement de
la � viser � avec d'autres signaux créés cette fois par le MRT. Les applications sont
nombreuses, en imagerie sous-marine, en télécommunications ou encore en domotique,
ainsi qu'en imagerie médicale [67], et principalement en échographie.

Au LOA, Mathias Fink et son équipe ont acquis une renommée internationale pour les
applications issues de leurs recherches sur le retournement temporel des ondes acoustiques
et ultrasonores, notamment en imagerie médicale, grâce à leurs miroirs à retournement
temporel.

L'extension de la méthode de retournement temporel aux ondes électromagnétiques
permettrait d'utiliser les di�érents enregistrements radar a�n de remonter à la source et
ainsi de localiser les objets avec la meilleur précision. Comme le montre le concept du
�ltre adapté, le produit de convolution entre le signal incident et le signal rétropropagé
peut permettre d'obtenir ce résultat.

3.3.2 FDTD pour le retournement temporel

Dans notre cas, l'application de la méthode de retournement temporel a pour but de
remonter à la source ayant donnée naissance à l'onde électromagnétique enregistrée par les
récepteurs d'un radar. Ainsi cela va permettre de localiser les di�érents objets di�ractants
contenus dans le milieu sondé.

Le signal enregistré par l'antenne sera renvoyé à sa source, mais dans l'ordre inverse,
c'est à dire en commençant par la �n. L'onde va alors rebrousser chemin jusqu'à sa source
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qui dans notre cas correspond aux objets contenus dans le sol.

La méthode FDTD permet de calculer la valeur du champ électromagnétique a l'ins-
tant n+ 1 en fonction de l'instant n.

En+1 = En +
∆t

ε
.
−→
▽ ∧

−→
H (3.18)

Pour ce qui est du retournement temporel, le but est d'exprimer le champ a l'instant
n en fonction de l'instant n+ 1.

En = En+1 − ∆t

ε
.
−→
▽ ∧

−→
H (3.19)

Il su�t alors de reprendre les équations de Maxwell sous la forme discrétisée et de les
réécrire sous la forme désirée :

Ez

∣∣∣∣ n

i, j
=

1+σ.dt
2.ε

1−σ.dt
2.ε

Ez

∣∣∣∣∣∣n+1

i, j
+

dt
ε

1−σ.dt
2.ε

(

Hy

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i+1/2, j
−Hy

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i−1/2, j

dx
−
Hx

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i, j+1/2
−Hx

∣∣∣∣∣∣ n+1/2

i ,j−1/2

dy
)

(3.20)

3.3.3 CPML pour le retournement temporel

Dans le cas de l'utilisation d'un algorithme de retournement temporel, les CPML
utilisées pour un algorithme FDTD ne sont plus adaptées. Elles ne jouent plus leur rôle
dans l'absorption des ondes et même elles entraînent une divergence de l'algorithme. A�n
d'absorber les ondes retournées, il est donc nécessaire de modi�er les équations.
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i, j
=

1+σ.dt
2.ε

1−σ.dt
2.ε
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dt
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dt
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i, j
+ ay
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∣∣∣∣∣∣ n+1/2
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−Hz

∣∣∣∣∣∣ n+1/2
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(3.21)

Pour l'expression de Jxy, la forme adaptée pour le retournement temporel reste iden-
tique à son expression pour la FDTD.

On procède de la même façon pour les autres composantes du champ électromagné-
tique.

3.3.4 Algorithme de retournement temporel des ondes électro-

magnétiques

A�n de véri�er le bon fonctionnement de notre algorithme de retournement temporel,
une onde provenant d'un point du volume de calcul va être propager en utilisant la mé-
thode FDTD. Cette onde sera ensuite enregistrée après propagation dans le volume puis
cette enregistrement sera utilisé pour retrouver la position du point source grâce à notre
algorithme de retournement temporel.
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3.3.4.1 Enregistrement des courants à l'aide d'une surface de huygens

Tout d'abord, a�n d'avoir le maximum d'information concernant l'onde provenant du
point source, nous utiliserons une surface de huygens fermée, c'est a dire que les courants
seront enregistrés sur tout le contour du volume de calcul.

Le volume de calcul utilisé mesure 2m de longueur sur 2m de largeur. Il est composé
de 200 cellules en x et de 200 cellules en y de 1cm. La surface de Huygens sera située à 5
cellules des parois du volume. L'onde utilisée est une Gaussienne de fréquence maximale
1Ghz. Cette onde est injectée sur la composante Ez en un point du volume de calcul. Le
point choisi est situé à la cellule x = 100 et y = 110.

L'onde est propagée par FDTD dans un milieu homogène.

(a) t=0 (b) t=30.dt (c) t=60.dt

(d) t=90.dt (e) t=120.dt (f) t=150.dt

Figure 3.4 � rayonnement d'un point source à l'aide d'un algorithme FDTD

Comme le montre la �gure 3.4, l'onde se propage à partir du point source (�g.3.4(a))
puis se propage en fonction du temps dans le volume de calcul. Durant la simulation, la
di�érence des champs En

z − En−1
z , Hn

x − Hn−1
x et Hn

y − Hn−1
y est stockée en fonction du

temps pour chaque cellule de la surface de Huygens. Ces di�érences de champ sont ensuite
réintroduites dans l'algorithme de retournement temporel (�g.3.5) mais dans l'ordre in-
verse, c'est à dire que le dernier instant stocké sera le premier utilisé lors du retournement
temporel.
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Figure 3.5 � courants rayonnés sur la surface de Huygens lors du retournement temporel

L'algorithme de retournement temporel permet alors de faire propager l'onde dans le
sens inverse. Tout se passe comme si la vidéo de la propagation de l'onde était rembobinée
jusqu'au début (�g.3.6).

(a) t=-150.dt (b) t=-120.dt (c) t=-90.dt

(d) t=-60.dt (e) t=-30.dt (f) t=0

Figure 3.6 � propagation de l'onde à l'aide de l'algorithme de retournement temporel

L'utilisation de l'algorithme de retournement temporel a rendu possible la localisation
du point qui avait donné naissance à l'onde (�g.3.6(f)). L'onde est revenue à son point
d'origine.

Remarque :

L'algorithme basé sur la méthode de retournement temporel permet de revenir au point

source qui avait donné naissance à cette onde électromagnétique. Dans le cas où la simulation

serait prolongée, l'onde, après avoir refocalisé sur le point source, se propage à nouveau à partir
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de ce point. Ceci implique donc de savoir a quel moment arrêter la simulation a�n de positionner

correctement l'origine de l'onde ou d'utiliser le produit de convolution avec le signal incident.

3.3.4.2 Enregistrement des courants sur un seul côté d'une surface de huy-
gens

Lors de mesures sur le terrain, il ne serait pas possible d'enregistrer les courants tout
autour d'une zone à étudier. A�n de se rapprocher d'un cas réalisable, l'enregistrement de
l'onde propagée se fera uniquement sur un coté de la surface de Huygens. Cette surface
ne sera donc plus fermée (�g.3.7).

Comme précédemment, la di�érence des champs qui a été enregistrée, est réintroduite
en commençant par la dernière valeur stockée (principe du retournement temporel)mais
uniquement sur un seul côté de la surface de Huygens

Figure 3.7 � courants rayonnés sur un côté d'une surface de Huygens

A�n de faire revenir l'onde jusqu'à sa source, l'algorithme de retournement temporel
est alors implémenté.
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(a) t=-150.dt (b) t=-120.dt (c) t=-90.dt

(d) t=-60.dt (e) t=-30.dt (f) t=0

Figure 3.8 � propagation de l'onde à l'aide de l'algorithme de retournement temporel

Contrairement au cas précédent, l'enregistrement des courants d'un seul côté du vo-
lume ne permet pas de reconstruire l'onde exactement telle qu'elle s'est propagée du fait
que les informations sont trop réduites. En revanche, pour ce qui est du but recherché, les
informations recueillies sur un seul côté du volume reste su�santes. La position du point
source qui est à l'origine de l'onde est parfaitement retrouvée.

3.3.5 Application à un enregistrement radar

L'algorithme de retournement temporel va maintenant être utilisé dans le cas d'une
simulation d'enregistrement GPR. Une scène contenant un tuyau parfaitement conduc-
teur de 6cm de diamètre est modélisée (�g.3.9). Un réseau d'antenne (1 émetteur et 10
récepteurs) est placé à l'interface air-sol. Une simulation à l'aide du logiciel TEMSI-FD,
basé sur la méthode FDTD est réalisée. Lors de cette simulation, une onde est émise par
l'antenne émettrice. Chacun des 10 récepteurs enregistre l'écho de l'onde après propaga-
tion dans le milieu. Cette simulation est e�ectuée en 3D.
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Figure 3.9 � scène contenant 1 tuyau métallique

A partir de cette simulation, les courants enregistrés par chaque récepteur sont stockés
pour chaque instant dt. Ces courants sont ensuite réinjectés, en commençant par le dernier
instant stocké, dans l'algorithme de retournement temporel 2D. Il est nécessaire de bien
repositionner chaque récepteur qui joue maintenant le rôle d'émetteur.

(a) t=t0 (b) t=t0+30dt (c) t=t0+60dt

(d) t=t0+90.dt (e) t=t0+120.dt (f) t=t0+150.dt

Figure 3.10 � retournement temporel d'un enregistrement radar

L'algorithme utilisé permet de refocaliser l'onde vers la position du tuyau. Cette po-
sition est déterminée avec une très bonne précision (�g.3.10(e)).

Cependant il est nécessaire de stocker plusieurs cartographies du champ à di�érents
instants, car l'onde, une fois revenue à sa position d'origine (position du tuyau), continue
à se propager. Il est donc important de visualiser l'instant dt auquel l'onde est revenue au
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point d'origine avant qu'elle continue à se propager. Nous allons voir dans le paragraphe
suivant, comment l'utilisation du produit de convolution entre le signal incident et le si-
gnal rétropropagé peut palier à ce problème.

Remarque :

La position vers laquelle l'onde se refocalise par retournement temporel ne correspond exac-

tement à la position du tuyau mais à la surface di�ractante de celui-ci.

3.3.6 Produit de convolution

3.3.6.1 Principe

La convolution entre deux signaux x(t) et y(t) s'écrit :

x(t) ∗ y(t) =

∫ +∞

−∞
x(u)y(t− u)du (3.22)

Le calcul de la convolution consiste donc à calculer la surface du produit x(u).y(t−u).
Le signal y(t−u) est simplement le signal initial y(u), retourné dans le temps pour donner
y(−u), puis translaté de t. En calculant alors l'ensemble des surfaces obtenues en faisant
� glisser � y, c'est-à-dire pour tous les décalages de t, on obtient le produit de convolution
pour tout t (�g.3.11).
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Figure 3.11 � principe du produit de convolution

Pour l'application qui nous intéresse, il est nécessaire d'e�ectuer le produit de convo-
lution entre le signal incident et le signal retourné. Pour cela, notre algorithme fonctionne
en 2 étapes :

� Une première étape consiste à calculer simultanément l'évolution du champ incident
dans le milieu et le signal retourné. Chaque valeur (en tout point du volume de
calcul) du signal incident et du signal retourné est stockée séparément pour chaque
instant temporel calculé.

� La seconde étape e�ectue le produit de convolution. La première valeur stockée
du signal incident est multipliée avec la dernière valeur du signal retourné stockée.
Ensuite, la deuxième valeur du signal incident est multiplié avec l'avant dernière
valeur du signal retourné. Le processus est répété pour tous les instants temporels.
Chaque résultat des multiplications est ensuite sommé a�n d'obtenir le résultat du
produit de convolution.

Cette méthode reste adaptée au cas d'une simulation en 2D. Dans le cas où le calcul
serait e�ectué en 3D, cette méthode nécessiterait trop d'espace mémoire. En e�et, cette
méthode nécessite de stockées les valeurs du signal incident et du signal retourné pour
chaque point de l'espace et pour chaque instant temporel avant d'e�ectuer le produit de
convolution.
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Une méthode permettant de palier à ce problème peut être apportée en e�ectuant
le produit après chaque instant temporel. Il ne serait alors pas nécessaire de stocker les
di�érentes instants temporels. A�n de réaliser cette opération, il est nécessaire de stocker
sur une surface de Huygens (cf. 3.3.4.1) le signal incident. Ensuite, il sera donc possible
de calculer l'évolution du signal retourné en même temps que l'on retourne également
le signal incident. Il su�t alors de multiplier les deux signaux calculés à chaque instant
temporel et d'ajouter les di�érents résultats obtenus. Cette méthode permet d'utiliser
moins d'espace mémoire est sera donc adaptée à une simulation en 3D.

3.3.6.2 Application

L'utilisation du produit de convolution lors du retournement temporel d'un enregistre-
ment radar a pour but de localiser avec précision les di�érents objets dans le sol. Comme
nous l'avons vu dans le chapitre précédent (3.3.5), le retournement temporel permet à
l'onde de revenir jusqu'au point qui lui a donné naissance mais cette onde continue à
se propager. Le produit de convolution entre le signal incident et, le signal reçu par les
récepteurs, retourné dans le temps va permettre de localiser l'objet indépendamment du
temps [76].

Pour e�ectuer cette opération, il su�t de multiplier le signal retourné temporellement
par le signal incident qui se propagerait dans le même milieu mais ne contenant aucun
objet.

(a) t=-150.dt (b) t=-120.dt (c) t=-90.dt

(d) t=-60.dt (e) t=-30.dt (f) t=0

Figure 3.12 � signal incident (en bleu) et signal enregistré retourné (en rouge)

Le signal en bleu correspond à l'onde émise par le radar qui se propagerait dans un milieu
ne comportant pas d'objets di�ractants. Le signal en rouge correspond à l'onde enregistrée
par les récepteurs du radar qui se propage par retournement temporel. A chaque instant
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dt, le produit entre ces 2 ondes est e�ectué. Comme le montre la �gure (�g.3.12(a,b,c,e,f)),
le produit entre ces 2 ondes est nul (les 2 ondes ne se superposent pas) (�g.3.12(a,b,c,e,f)).
Il sera non nul seulement à l'instant où les 2 ondes se croisent ((�g.3.12(d)).

Figure 3.13 � résultat du produit de convolution

Cet instant dt correspond à l'instant où le signal incident devrait être ré�échi par
l'objet, et où le signal retourné temporellement est revenu exactement à sa source. Ces 2
ondes se croisent donc à l'endroit de la position de l'objet di�ractant (�g.3.13).

3.3.6.3 In�uence du nombre de capteurs

Di�érentes simulations ont été réalisés avec un nombre di�érents de capteurs pour
chaque cas.

(a) 1 capteur (b) 2 capteurs

(c) 3 capteurs (d) 10 capteurs

Figure 3.14 � résultat du produit de convolution
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La �gure 3.14 montre qu'il est nécessaire que le nombre de capteur du radar, soit
su�sament important. Cette méthode n'est pas adapté pour le traitement d'enregistre-
ment provenant de radar monostatique. La localisation d'un objet par la méthode de
retournement temporel est en revanche bien adaptée aux radars multicapteurs.

3.3.7 Application de la méthode de retournement temporel pour

l'étude d'enregistrements radar

3.3.7.1 Principe

Di�érentes simulations ont été réalisées a�n de mettre en évidence l'e�cacité de la
méthode de retournement temporelle associé au produit de convolution. Ces simulations
ont été réalisées de 2 manières di�érentes.

La première méthode consiste à utiliser la même onde pour l'enregistrement de l'écho
radar et pour la convolution. Pour cela nous avons utilisé un programme basé sur la
méthode FDTD 2D. L'onde utilisée est une gaussienne de fréquence maximale fmax =
1GHz (�g.3.15).

(a) (b)

Figure 3.15 � réponse en courant temporelle (a) et fréquentielle (b) avec un générateur
de tension et une forme d'onde gaussienne avec fmax = 1GHz

A�n de �xer la fréquence maximale, il est nécessaire de dé�nir les di�érents paramètres
de la gaussienne e(t) :

e(t) = A0e
− (t−t0)2

T2 (3.23)

e(f) = A0T
√
πe−j2πft0 (3.24)

A0 est l'amplitude de la gaussienne, t0 est le retard par rapport à l'origine des temps et
T est la largeur de l'impulsion à mi-hauteur.

Pour déterminer les di�érents paramètres de cette gaussienne, il su�t de �xer la fré-
quence maximale (fmax) et l'atténuation à fmax (Attfmax) par rapport au maximum d'am-
plitude situé à f = 0Hz. Un paramètre indépendant est utilisé pour dé�nir le pied de
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la gaussienne dans le domaine temporel. Il correspond à l'atténuation du signal à t = 0s
(Att0) par rapport au maximum d'amplitude A0.

Dans le cas des di�érentes simulations réalisées, nous avons �xé les paramètres Att0 =
1000, Attfmax = 10 et fmax = 1GHz.

De ces données, les paramètres t0 et T sont directement déduits :

T =

√
ln(Attfmax)

πfmax

(3.25)

t0 = T
√
ln(Att0) (3.26)

Pour la seconde méthode, les enregistrements radars ont été réalisés à l'aide du logi-
ciel TEMSI-FD qui utilise la méthode FDTD 3D. Le retournement temporel sera e�ectué
en 2D ainsi que le produit de convolution. L'onde utilisée comme onde incidente lors du
produit de convolution sera la même que celle présentée précédemment (�g.3.15) tandis
que l'onde utilisée lors de l'enregistrement radar avec le logiciel TEMSI-FD est une sino-
gaussienne (�g.3.16). Cette sino-gaussienne a une durée de 1ns et une fréquence centrale
f = 1GHz.

(a) (b)

Figure 3.16 � réponse en courant temporelle (a) et fréquentielle (b) avec un générateur
de tension et une forme d'onde sino-gaussienne

La durée de cette sino-gaussienne est de 1ns. Cette durée a été �xée a�n d'obtenir exac-
tement une période du sinus (�g.3.16(a)). La forme du spectre (�g.3.16(b)) de cette onde
peut être expliquée par sa courte durée . Le spectre d'une sino-gausienne est la convolu-
tion du spectre d'une gaussienne (gaussienne centrée en 0) avec le spectre d'un sinus (
dirac à la fréquence f0 et −f0). Le spectre obtenu est donc une gausienne centrée en f0 et
une centrée en −f0. Dans notre cas, le spectre de la gaussienne centrée en f0 se superpose
avec celui de la gaussienne −f0. C'est pour cette raison que le maximum d'amplitude du
spectre ne se trouve pas à la fréquence f = 1GHz.
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3.3.8 Etude de di�érentes con�gurations de scène

La méthode de retournement temporelle associée au produit de convolution va être
testée pour di�érentes con�gurations de scènes. Dans le cas des scènes 2D, l'enregistrement
et le retournement temporel sont réalisés en 2D dans un milieu homogène. Dans le cas
des scènes en 3D, l'enregistrement est réalisé en 3D dans une scène remplie d'un milieu
hétérogène à l'aide du logiciel TEMSI alors que le retournement temporel et le produit
de convolution avec le signal incident sont eux calculés en 2D dans un scène contenant un
milieu homogène.

3.3.8.1 Scène 2D : 1 plaque

Pour cette première simulation, nous avons utilisé une scène comportant 1 seul objet.
Cette scène (�g.3.17(a)) mesure 1m de largeur sur 1m de hauteur. Le milieu qui compose
ce volume de calcul est homogène, et possède une permittivité relative εr = 6. L'interface
air-sol se situe en z = 90cm. Le point source est situé sur cette interface, au milieu du
volume. 6 capteurs de champs sont situés de chaque côté de ce point source, soit un total
de 12 capteurs espacés chacun de 5cm.

L'objet qui est à détecter, est une plaque parfaitement conductrice. Elle mesure 5cm
de largeur et 1cm d'épaisseur. Elle est placée à 30 cm sous la surface du sol (z = 60cm)
au milieu du volume.

L'enregistrement est e�ectué à l'aide de l'algorithme FDTD 2D (mode TM). L'onde
utilisée est une gaussienne (fmax = 1GHz) (�g.3.15). L'évolution, en fonction du temps,
des champs (Ez, Hx, Hy) est stockée pour chaque récepteur. Ces valeurs sont ensuite
utilisées pour le retournement temporel. La première valeur a être utilisée pour le retour-
nement temporel est la dernière à avoir été stockée lors de l'enregistrement par le capteur.
Chaque capteur joue alors le rôle d'émetteur.

Il su�t alors d'e�ectuer le produit de convolution entre le signal ainsi retourné et le
signal incident. Le résultat obtenu est présenté �gure 3.17(b) :

(a) (b)

Figure 3.17 � scène comportant 1 plaque (a) et résultat obtenu après produit de convo-
lution (b)
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Le produit de convolution permet de retrouver avec précision la position de l'objet.

3.3.8.2 Scène 2D : 2 plaques

Pour cette seconde simulation, nous avons utilisé la même scène que celle modélisée
précédemment (même dimension, même milieu, même réseau d'antenne). Un second ob-
jet, identique au premier, a été ajouté. Ces 2 objets sont situés à la même profondeur
(�g.3.18(a)).

L'enregistrement radar s'e�ectue toujours avec l'algorithme FDTD 2D. Comme dans
le cas précèdent, un seul enregistrement a été e�ectué (le radar n'est pas déplacé à la
surface du sol). L'antenne émettrice est situé à l'interface air-sol.

Le retournement temporel est e�ectué en 2D et l'onde utilisée pour le produit de
convolution est identique à celle émise par l'antenne émettrice lors de l'enregistrement.

(a) (b)

Figure 3.18 � scène comportant 2 plaques (a) et résultat obtenu après produit de
convolution (b)

Comme le montre la �gure (�g.3.18(b)), la position des 2 plaques est retrouvée. Le niveau
du signal représentant la position de la plaque de droite est plus important que celui
représentant la plaque de gauche. Ceci est dû au fait que l'antenne émettrice ne se trouve
pas exactement sur la médiatrice du segment reliant les 2 objets. Elle est légèrement
décalée sur la droite. Le temps de parcours entre l'antenne et la plaque de droite est donc
plus court que le trajet entre l'antenne et la 2nd plaque (à gauche). Cette légère di�érence
d'amplitude du signal entre les deux objets peut être supprimée en e�ectuant plusieurs
mesures avec des positions di�érentes du réseau.

Ce résultat a été obtenu avec un seule mesure contrairement à un B-scan qui nécessite
le déplacement du radar à la surface du sol. L'interférence entre les 2 objets (pic de
signal entre les objets (�g.3.18(b))) peut être également supprimé en déplaçant l'antenne
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émettrice pour e�ectuer d'autres enregistrements de l'onde di�ractée comme dans le cas
de l'obtention d'un B-scan.

3.3.8.3 Scène 3D (1 tuyau) : radar statique

Pour cette scène, l'enregistrement radar a été e�ectué à l'aide du logiciel tridimo.
L'onde émise par l'antenne émettrice du réseau est donc une sino-gaussienne (�g.3.16).
Pour cette simulation, l'enregistrement sera e�ectué en 3D. L'objet à détecter est un tuyau
de section cylindrique de diamètre 6cm parfaitement conducteur. Le milieu représentant
le sol est homogène sans perte et présente une permittivité relative εr = 6

Le volume de calcul mesure 1mx1mx1m. Le tuyau traverse entièrement le volume et
est orienté suivant l'axe y.

L'antenne réseau utilisée est composée d'un émetteur entouré de chaque côté par 5
antennes réceptrices. Les antennes sont espacées de 6 cm les unes des autres.

Lors de la simulation, l'onde émise par l'émetteur se propage dans le milieu puis est
ré�échie par l'objet. Les di�érentes antennes réceptrices enregistrent l'intensité du signal
reçu.

Ces di�érentes intensités sont ensuite utilisées lors du retournement temporel. Le pro-
duit de convolution ainsi que le retournement temporel sont e�ectués à l'aide de l'algo-
rithme FDTD 2D.

(a) (b)

Figure 3.19 � scène comportant 1 tuyau (plan xz) (a) et résultat obtenu après produit
de convolution (b)

Le position du tuyau est retrouvée avec une grande précision. Le signal représentant
cette position est moins étalée du fait que l'onde utilisée par le logiciel TEMSI-FD est plus
courte (1ns) que l'onde utilisée par l'algorithme 2D (2ns). Lors de la convolution, la sino-
gaussienne de durée 1ns a été convoluée avec la gaussienne de durée 2ns. L'étalement de la
tache a été réduit sans modi�er la position de l'objet. La précision a donc été augmentée.

Il n'est pas nécessaire d'utiliser la même onde lors de la convolution que celle utilisée
lors de l'enregistrement radar. Il su�t seulement que les 2 ondes possèdent exactement la
même vitesse de propagation dans le milieu. Dans la pratique, cela signi�e que la forme
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de l'onde incidente utilisée pour le produit de convolution pourra être indépendante de
l'onde utilisée par le radar.

3.3.8.4 Scène 3D (2 tuyaux) : radar statique

Cette scène est identique à celle présentée précédemment. Un second tuyau identique
au premier a été ajouté. Il est situé 10 cm plus en profondeur que le premier. Ces 2 tuyaux
sont espacés de 60 cm. Nous procédons comme précédemment. L'enregistrement s'e�ectue
avec l'algorithme FDTD 3D du logiciel TRIDIMO. Le retournement temporel ainsi que
la convolution s'e�ectuent en 2D.

(a) (b)

Figure 3.20 � scène comportant 2 tuyaux à di�érentes profondeurs (a) et résultat obtenu
après produit de convolution (b)

Ces 2 objets sont correctement localisés. Cependant le signal du 2nd tuyau enterré plus
profondément est plus faible que le premier. Ceci est dû au fait que le temps de parcours
entre l'antenne et le premier tuyau est plus court que celui entre cette antenne et le 2nd

tuyau. L'atténuation de l'onde est donc plus importante pour l'objet le plus profondément
enfoui.

3.3.8.5 Scène 3D (2 tuyaux) : radar mobile

A�n d'améliorer la localisation, nous avons e�ectué plusieurs mesures. Nous procédons
comme lors de la réalisation d'un B-scan. Une scène globale est décrite (�g.3.21(a)) puis
est découpée en sous-volume de calcul représentant chacun le déplacement du radar à
la surface du sol. La �gure 3.20 (a) correspond à une de ces sous-scènes. Un enregistre-
ment radar est donc réalisé pour chaque sous-volume de calcul. Cette simulation revient
à déplacer le radar à la surface du sol comme dans le cas de mesures radars. Chaque
enregistrement est décalé du précédent de 10cm selon l'axe des x.

Pour chaque enregistrement, le retournement temporel ainsi que le produit de convo-
lution sont réalisés. Les résultats ainsi obtenus sont ensuite ajoutés a�n d'obtenir la car-
tographie représentant la scène totale (�g.3.21(b)).
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(a) (b)

Figure 3.21 � scène globale comportant 2 tuyaux à di�érentes profondeurs (a) et résultat
obtenu après sommation des di�érents produits de convolution (b)

Le résultat obtenu est donc plus précis. Le fait de réaliser ces di�érents enregistrements
à la manière d'un B-scan est certes plus long (autant de retournements temporel et de
produits de convolution que d'enregistrements) mais permet une meilleur localisation.

3.3.8.6 Scène 3D (2 tuyaux proches) : radar mobile

Nous avons voulu voir, lors de cette simulation, s'il était possible de distinguer 2 objets
proches. Ces 2 tuyaux présentent un diamètre de 10 cm et sont espacés de 10 cm (bord à
bord). Ils sont situés à la même profondeur.

Pour cette simulation, nous avons réalisé 16 enregistrements radar, c'est à dire qu'un
enregistrement a été e�ectué en déplaçant l'antenne à la surface du sol tous les 10 cm.
Pour chaque enregistrement, le retournement temporel ainsi que le produit de convolution
ont été réalisés. Les di�érents résultats ont ensuite été sommés.
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(a) (b)

Figure 3.22 � scène comportant 2 tuyaux proches (a) et résultat obtenu après sommation
des di�érents produits de convolution (b)

Le retournement temporel associé au produit de convolution a permis de retrouver la
position distincte des 2 di�érents objets.

3.3.8.7 Scène 3D (2 tuyaux superposés) : radar mobile

Dans cet exemple, les 2 objets sont situés sur le même axe vertical. Dans le cas où
une seule mesure serait e�ectuée avec l'antenne émettrice située juste à la verticale de ces
objets, il serait alors impossible de voir le 2nd objet situé juste en dessous du 1er. Comme
dans l'exemple précédent, nous avons réalisé plusieurs mesures en déplaçant l'antenne à
la surface du sol comme ce qui serait fait pour réaliser un B-scan.

(a) (b)

Figure 3.23 � scène comportant 2 tuyaux situés à la verticale l'un de l'autre (a) et
résultat obtenu après sommation des di�érents produits de convolution (b)
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Le fait d'e�ectuer plusieurs mesures avec l'antenne émettrice en plusieurs positions
permet de distinguer la présence du 2nd objet. Il s'agit ici d'un cas extrême qui rend sa
localisation di�cile. Le tuyau le plus profondemment enfoui n'etait pas décelable sur un
simple B-scan. Cependant cet objet a été détecté grâce à la méthode de retournement
temporel, et l'apport de �ltre ou de gain en fonction de la profondeur permettrait de le
rendre encore plus visible.

3.3.8.8 Scène 3D (scène complète) : radar mobile

Une scène globale comportant une plaque et deux tuyaux (parfaitement conducteur)
est maintenant modélisée. Cette scène est composée de 2 milieux de permittivités relatives
di�érentes (�g.3.24(a)). Les enregistrements de l'onde ré�échie ont été réalisées avec le
logiciel tridimo, pour 16 positions di�érentes de l'antenne émettrice.

(a) (b)

Figure 3.24 � scène complète composée d'une plaque oblique, d'un tuyau et d'un plan
incliné dû à la séparation entre le milieu εr = 6 (jaune) et un milieu εr = 10 (vert) (a).
Résultat obtenu après sommation des di�érents produits de convolution (b)

Le résultat obtenu après sommation des di�érentes simulations (retournement tempo-
rel et produit de convolution) permet de rendre compte de la nature de la zone sondée.
Tous les objets sont correctement repositionnés ainsi que l'interface entre les 2 milieux. Le
retournement temporel et le produit de convolution ont été e�ectués en 2D. Les résultats
obtenus pourraient probablement encore être améliorés en réalisant ces 2 opérations en
3D et avec un réseau 2D d'antenne avec 2 polarisations.

3.4 Méthode de focalisation de phase

3.4.1 principe

Le but de cette méthode est de retrouver avec précision la position des di�érents objets
contenus dans un milieu sondé. Les di�érents enregistrements des antennes de réception
pour chaque position du radar seront le point de départ de l'algorithme.
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La première étape de l'algorithme consiste à diviser la scène globale en mailles élé-
mentaires. Ainsi chaque pixel du volume sera représenté par le point milieu de ce volume
élémentaire. Pour chaque point, la distance parcourue par l'onde électromagnétique est
calculée. Il s'agit de la distance entre l'émetteur et le point pris en compte ajoutée à la
distance de ce point jusqu'au récepteur (Fig. 3.25). Cette distance d pour chaque point
est ensuite convertie en temps t en tenant compte des caractéristiques du milieu :

t =
d.
√
εr

c
(3.27)

avec :
� c la vitesse de propagation d'une onde électromagnétique dans le vide
� εr la permittivité relative du milieu. Dans le cas d'un milieu fractal, cette valeur
correspond à la valeur moyenne de la permittivité.

Figure 3.25 � Calcul du temps de parcours de l'onde (ti,j = t1 + t2)

Ce calcul du temps de parcours de l'onde (Fig. 3.25) doit être réalisé pour chaque point
de la scène simulée et pour chaque position de l'émetteur (noté d'incide i) et pour chaque
antenne de réception (noté d'indice j). Il est possible de dé�nir la fonction de corrélation
entre la réponse temporelle et le champ incident pour chaque point (x,y) du volume de
calcul :

Ci,j(x, y) =

∫ +∞

−∞
Ri,j(t).Ej(t− ti,j)dt (3.28)

Si seul le front d'onde est pris en compte, et non l'amplitude du champ, le champ
incident E peut être assimilé à un dirac. La formule suivante peut être vue comme la
corrélation entre le signal enregistré et une onde sphérique au point P :

Eresult(x, y, z) =

N∑
j=1

M∑
i=1

Ri,j(t).δ(t− ti,j) (3.29)

ti,j =
EjP + PRi

c/
√
εr
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avec :
� M le nombre de simulation (nombre des di�érentes position de l'émetteur)
� N le nombre de récepteur
� Ri,j siganl reçu par le récepteur j quand l'émetteur est à la position i

Pour une position de l'emetteur i, la valeur correspondant au temps ti,j (Ri,j(ti,j)),
enregistrée par le récepteur j est attribuée à ce point. Dans ce cas, les points auxquels
cette valeur a été attribuée décrivent une courbe. Cette courbe est une ellipse (Fig. 3.26)
dont les deux foyers sont l'emetteur et le récepteur pris en compte.

Figure 3.26 � Les di�érents point P auquels la valeur Ri,j(ti,j) a été attribuée décrivent
une ellipse de foyer E et R

Pour une position donnée Ei et un récepteur Rj, on retrouve donc une in�nité d'ellipses
de foyers Ei et Rj, mais avec des pondérations di�érentes. De nouvelles ellipses sont ensuite
tracées pour chaque récepteur et pour chaque nouvelle position de l'émetteur. Ceci est
la représentation graphique de ce qui se passe lors du calcul du temps de parcours de
l'onde ; tous les points pour lesquels la distance de parcours de l'onde reste la même
sont a�ectés de la même valeur. Tous ces points décrivent alors une ellipse. Les nouvelles
valeurs attribuées pour chaque point sont ajoutées aux valeurs précédentes.

Figure 3.27 � Superposition des di�érentes ellipses
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La supperposition des ellipses permet de faire ressortir certains points qui corres-
pondent aux discontinuités du milieu. Le résultat obtenu permet d'éliminer les di�érentes
hyperboles caractéristiques des di�érents objets qui apparaissent sur les radargrammes.

3.4.2 Amélioration de la méthode

Dans le but d'améliorer encore les résultats obtenus avec cette méthode, une petite
modi�cation est ajoutée. D'après le diagramme de rayonnement de l'antenne (Fig. 2.30),
le rayonnement en direction du sol perpendiculairement à la surface du sol est le plus
important. En se basant sur ce principe, seul les points contenus dans un cône en dessous
du récepteur seront pris en compte (Fig. 3.28). L'angle d'ouverture de ce cône pourra être
choisi en fonction du diagramme de rayonnement de l'antenne utilisée mais également en
fonction de la structure du milieu sondé. D'un point de vue graphique l'ajout du cône
d'ouverture se traduira par des tracés de tronçons d'ellipses au lieu de demi-ellipses.

Figure 3.28 � Cône d'ouverture en dessous du récepteur

Dans chaque cas, l'angle d'ouverture qui sera donné pour chaque simulation correspond
au demi-angle au sommet de ce cône. Un angle de 90° correspondra donc à l'ensemble des
points contenu dans le milieu.

3.4.3 Application pour di�érentes scènes

La première con�guration qui va être testée est une scène comportant 2 tuyaux. Le
B-scan obtenu lors de la simulation de cette scène est donné �gure 3.29 (a). A partir de
cet enregistrement, la méthode de focalisation de phase va être utilisé avec un cône de
45°.
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(a) (b)

Figure 3.29 � B-scan d'une scène comportant 2 tuyaux (a) et résultat obtenu après
application de la méthode de focalisation de phase (b)

Le résultat de l'application de cette méthode est donné �gure 3.29 (b). Les deux posi-
tions des tuyaux sont retrouvées avec une grande précision. Les branches des hyperboles
caractéristiques des objets sur les radargrammes ont été tronquées, ce qui permet une
meilleur précision pour l'analyse de la composition de la scène.

Dans cette deuxième con�guration, nous avons repris l'enregistrement de la scène com-
portant deux tuyaux alignés verticalement. La détection du tuyau enfoui le plus profonde-
ment est rendue très di�cile par la présence du premier. Il est pratiquement impossible de
voir la présence du second objet sur le B-scan. L'utilisation de la méthode de focalisation
permet de faire ressortir le signal qui correspond au tuyau le plus profond.
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(a) 15° (b) 45°

(c) 60° (d) 90°

Figure 3.30 � résultant obtenu avec des cônes de demi-angles d'ouverture di�érents sous
le récepteur pour une scène comportant 2 tuyaux superposés

L'in�uence du choix de l'angle d'ouverture du cône sous le récepteur est dans ce cas
très importante. Il ne devra pas être choisi trop petit a�n d'utiliser les echos provenant de
la di�raction du second objet. Si cet angle est trop faible (angle de 15°), les informations
ne seront pas su�santes pour reconstruire l'image de cet objet. Il pourrait être intéressant
de prendre en compte le diagramme de rayonnement de l'antenne.

Une scène plus complexe (Fig. 3.31(a)) comportant deux tuyaux parfaitement conduc-
teurs, une plaque également conductrice et une interface entre deux milieux (εr = 6 et
εr = 10) a maintenant été simulée. Les résultats obtenus après utilisation de la méthode
de retournement temporel avec un cône de 45° sont donnés �gure 3.31(b).
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(a)

(b)

Figure 3.31 � Application de la méthode de focalisation de phase sur l'enregistrement
provenant d'une scène comportant di�érents objets et une interface entre deux milieux

L'application de cette méthode a permis de retrouver la forme et la position des di�é-
rents objets contenus dans cette scène. L'interface entre les deux milieux de permittivité
di�érente est elle aussi retrouvée.
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3.4.4 application de la méthode de focalisation de phase en 3D

La méthode de focalisation de phase va maintenant être utilisée en 3 dimensions. Dans
ce cas, les points pris en compte pour un enregistrement donné seront contenus dans un
cône 3D (Fig. 3.32) en desous du récepteur.

Figure 3.32 � Cône d'ouverture en 3D en dessous du récepteur

La première scène testée avec cette méthode 3D est composée de 2 tuyaux parfaite-
ment conducteurs enterrés à 2 profondeurs di�érentes (30cm et 40 cm) dans un milieu
hétérogène de permittivité relative moyenne εr = 6. L'enregistrement a été réalisé avec
une con�guration multicapteur composée de 1 émetteur et 10 récepteur (Fig. 2.47). Les ré-
sultats obtenus après l'application de la méthode de focalisation de phase 3D sont donnés
pour des cônes d'ouverture de 15° et 45°.

(a) angle 15° (b) angle 45°

Figure 3.33 � application de la méthode de focalisation de phase en 3D pour une scène
composée de 2 tuyaux avec un cône d'ouverture de 15° (a) et 45° (b)

La visualisation 3D obtenue permet de repositionner correctement dans le volume les
2 objets. Ces 2 représentations montrent l'importance du choix du cône d'ouverture. Si
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celui-ci est trop petit, les informations recueillies lors de l'enregistrement sont insu�santes
et ne permettent pas de reconstruire l'image de l'objet correctement. Dans le cas, où le
cône serait trop grand ou si l'on n'utilisait pas de cône d'ouverture, l'image des objets
ne pourrait pas être reconstruite correctement. C'est ce que l'on peut voir, sur le résultat
obtenu après simulation de la scène de la �gure 3.31(a) avec un cône d'ouverture de 90°
(équivalent au cas où aucun cône ne serait utilisé) (Fig.3.34(a)). En revanche, avec un
angle de 30° (Fig.3.34(b)) , la composition de la scène est parfaitement retrouvée.

(a) angle 90° (b) angle 30°

Figure 3.34 � application de la méthode de focalisation de phase en 3D pour une scène
comportant di�érents objets avec un cône d'ouverture de 90° (a) et 30° (b)

3.4.5 application aux mesures e�ectuées sur le site LCPC

En octobre 2003, l'équipe OSA du laboratoire Xlim a réalisé une campagne de mesure
[81] avec le radar Ramac sur le site test du Laboratoire Central des Ponts et Chaussées
(LCPC) de Nantes [82]. Ce site test se veut un outil scienti�que de référence, ses carac-
téristiques se doivent d'être aussi bien connues et constantes que possible pour permettre
la comparaison des méthodes et des procédés. Il répond à plusieurs objectifs :

� Faciliter le développement de nouvelles méthodes en o�rant un site expérimental aux
caractéristiques géométriques et géologiques connues pour aider à la modélisation
et valider les méthodes de mise au point

� Comparer les méthodes ou les procédés entre eux sur un site unique de référence
� Etalonner des procédés par rapport à une référence pouvant être considérée comme
absolue

Pour être désigné et considéré comme un site modèle et de référence, ce lieu d'expé-
rimentation doit être constitué de matériaux bien dé�nis et non de mélanges. Ce site est
assimilable à une fosse de 30 mètres sur 20 mètres au niveau de la surface (Fig. 3.35).
Cette fosse est remplie de matériaux contrôlés dans lesquels sont noyés di�érents types
d'objets. Elle a une profondeur variable et linéaire (pente naturelle à 5%) de 3,50 mètres
à 4,90 mètres. Le fond mesure 5 mètres de large et les �ancs ont une pente de 50%. Les
matériaux de remplissage sont disposés en tranches transversales.
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Figure 3.35 � Vue schématique en plan et vue schématique en coupe du site test du
Laboratooire Central des Ponts et Chaussées

La protection vis à vis de l'eau est un problème essentiel par rapport à l'objectif de �
référence �. Une bâche recouverte d'asphalte a été déposée à la surface du site permettant
de s'a�ranchir au mieux des eaux de pluies pour un coût peu onéreux. Le fond de la fosse
est équipé de deux drains pour évacuer l'humidité à l'extérieur de la fosse. Chacun des
objets enfouis fait l'objet d'une �che de dé�nition (positionnement dans le sol, diamètre
des tuyaux, etc...).

Nous nous intéressons à la tranche formée de sable calcaire et dans laquelle sont
enterrés des tuyaux à di�érentes profondeurs. Les enregistrements ont été réalisés à l'aide
du radar Ramac. Ce radar fonctionne en bistatique (1 émetteur et 1 récepteur) avec des
antennes de 800MHz.
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Figure 3.36 � B-scan de la tranche de sable calcaire obtenu à l'aide du radar Ramac
(antenne de 800MHz)

Sur ce B-scan, les hyperboles traduisent la présence de plusieurs tuyaux. Il est possible
de distinguer 3 nappes de tuyaux à di�érentes profondeurs. La méthode de focalisation
de phase est donc appliquée à cet enregistrement.
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Figure 3.37 � résultat obtenu après application de la méthode de focalisation de phase
(angle de 15°)

Les résultats obtenus ont permis de supprimer les branches des hyperboles. Il ne reste
plus que le sommet de ces hyperboles qui correspondent à la position des di�érents tuyaux.
Le cône utilisé dans cet application a un demi-angle d'ouverture de 15°.

Cette méthode a pu être testée avec un radar fonctionnant en bistatique. Les résultats
obtenus pourraient être améliorés en utilisant cette méthode d'inversion à partir d'enre-
gistrements provenant d'un radar multicapteur.

3.5 Conclusion

Au cours de ce chapitre, le principe des méthodes inverses a été abordé. Nous nous
sommes intéressé plus précisement à deux méthodes adaptées à la localisation d'objets
enfouis. Ces méthodes découlent toutes les deux de la théorie du �ltre adapté.

La première méthode réalise le retournement temporel des ondes électromagnétiques.
Le produit de convolution entre le signal retourné et le signal incident permet de remonter
aux sources qui ont donné naissance aux di�érentes ondes enregistrées par le radar, c'est à
dire la position des di�érents objets contenus dans le sol. Cette méthode qui donne de très
bons résultats nécessite cependant un temps de calcul et un espace mémoire important.

La seconde méthode découle également du principe du �ltre adapté. Dans ce cas, le
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produit avec le signal incident est remplacé par le produit avec une fonction de Dirac.
L'interprétation graphique de cette méthode, rend son implémentation très facile à mettre
en place, et permet une grande précision pour la localisation des di�érents objets.
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Conclusion

Ces travaux de thèse constituent une contribution à l'étude des radars de type GPR
multicapteurs. Ils ont notamment montré l'apport d'une con�guration multicapteur par
rapport à une con�guration monostatique ou bistatique. Deux méthodes d'inversions utili-
sées dans le domaine temporel adaptées aux enregistrements multicapteurs ont également
été présentées.

L'étude de di�érentes con�gurations de radars multicapteurs a été rendue possible
grâce à une méthode rapide de modélisation. Cette méthode permet d'obtenir, avec un
temps de calcul minimum, le B-scan ou le C-scan d'une scène comportant di�érents objets
et remplie d'un milieu hétérogène. Ce milieu est basé sur la méthode �Diamond-Square
4D� (méthode fractale), il permet de se rapprocher le plus possible d'un cas réaliste.

La mesure du rapport signal à bruit a permis de quanti�er l'apport d'une con�gura-
tion multicapteur. Les enregistrements provenant de la con�guration qui nous a permis
d'obtenir la meilleure dynamique ont ensuite été utilisés avec deux méthodes d'inversion
adaptées à la localisation d'objets.

Ces deux méthodes sont toutes les deux issues de la théorie du �ltre adapté mais leur
mode d'application est très di�érent. La première méthode consiste à retourner dans le
temps l'onde enregistrée par le radar a�n de remonter jusqu'à sa source (position des di�é-
rents points di�ractants) puis d'e�ectuer le produit de convolution avec le signal incident.
Cette méthode basée sur le retournement temporel permet d'obtenir de très bons résultats
pour la localisation d'objets enterrés. Cette méthode, nécessitant un espace mémoire im-
portant, a été uniquement testée en deux dimensions. Certaines solutions apportées dans
ce rapport (e�ectuer le produit de convolution à chaque instant temporel a�n d'eviter le
stockage du siganl incident et du signal retourné) permettent d'envisager de réaliser un
algorithme en trois dimensions, ce qui améliorerait encore les résultats obtenus

La seconde méthode, �méthode de focalisation de phase�, est beaucoup plus simple
à mettre en oeuvre. Elle peut être expliquée facilement par une méthode graphique, et
donne elle aussi d'excellents résultats pour la localisation d'objets. Les résultats obtenus
avec ces deux méthodes ont permis d'améliorer la lisibilité d'un radargramme qui reste
souvent di�cile à interpréter. Lors de l'application de ces deux méthodes, l'ensemble des
calculs ont été réalisés dans le domaine temporel, ce qui évite les di�érents passages dans
le domaine fréquentiel.

Certaines améliorations pourront certainement être apportées par l'emploi de réseaux
d'antenne en 2D facilitant ainsi l'enregistrement des di�érentes polarisations des ondes.
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L'emploi d'un tel réseau nécessitera l'élaboration d'un algorithme de retournement tem-
porel en 3D a�n de pouvoir correctement appliquée cette méthode d'inversion.
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