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Résumé

Le travail de recherche présenté dans ce mémoire de theése s’inscrit dans le cadre d'un
projet de développement d’un outil radar pour la cartographie de la teneur en eau des
sols agricoles et se consacre plus particuliérement a la conception de deux prototypes
d’antennes radar large bande.

Deux prototypes d’antennes ont ainsi été¢ congus de maniére numérique sur la base

d’un code de simulation électromagnétique en trois dimensions basé sur la méthode des
différences finies dans le domaine temporel (FDTD) pour la résolution des équations de
Maxwell.
Les prototypes ont été concus avec comme ligne directrice un encombrement minimum
(format A4) et une largeur de bande maximum sur la gamme 100 MHz - 1 GHz (dans
l'air). Afin d’étudier a priori le comportement de ces prototypes en présence de sols, une
étude numérique a été réalisée en représentant les sols par des demi-espaces infinis. Cette
étude numérique se base sur I'évolution du ccefficient de réflexion des prototypes dans
le domaine fréquentiel (Si;). Pour s’approcher au mieux des conditions de terrain, l'effet
d’un contact non idéal entre 'antenne et le sol (représentée par une élévation de 'an-
tenne) ainsi que celui de la rugosité du sol (représenté par des surfaces en tole ondulée et
en boites d’ceufs) ont été investigués.

Sur la base de cette étude numérique, deux prototypes d’antennes (une antenne de

type bow-tie et une de type dipole elliptique) ont été fabriqués et testés en laboratoire et
sur le terrain. Les premiers tests en laboratoire ont permis : (i) de vérifier la bonne co-
hérence entre mesure de S7; en milieu contrélé et simulation FDTD précise de I'antenne
(i.e. prenant en compte tous ses éléments constitutifs); (ii) une calibration en champ
lointain et en champ proche de I'antenne permettant 'utilisation d’un modéle analytique
pour simuler le Sj; de I'antenne en présence d’un sol, (iii) une premiére estimation de
la permittivité diélectrique d’un sol simple (sable) par les deux types de modélisation
(FDTD et analytique).
Enfin, les prototypes d’antennes ont été testés sur le terrain afin de vérifier leur com-
portement lors de mesures in situ. Ces tests montrent un fort impact (bruit) des cables
coaxiaux utilisés lors des mesures (notamment & haute fréquence), ainsi qu'une bonne
sensibilité du dispositif aux contrastes de permittivité diélectrique.

Mots-clefs : radar, électromagnétisme, antenne large bande, sol, teneur en eau, per-
mittivité diélectrique
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Abstract

The research work submitted in this PhD dissertation is part of research project which
aims to develop a new tool for mapping the soil water content in agricultural context with
ground penetrating radar technology. The scope of this particular work is the develop-
ment of two prototypes of wideband radar antennae.

Hence, two prototypes of antennae have been numerically designed based on a 3D
finite-difference in time-domain (FDTD) electromagnetic solver of Maxwell’s equations.
The guiding principles that have been followed during the design are mainly a small size
antenna (A4 format) and achieving the wider bandwidth possible in the frequency range
100 MHz - 1 GHz (in the air). In order to study the behavior of our prototypes when put
in presence of soils, we conducted a numerical study representing the soils by half-spaces.
This numerical study was based on the analysis of the antennae reflection coefficient in
the frequency domain (or return loss coefficient S11). To be as close as possible to field
conditions, the effect of a non ideal contact between the antenna and the soil (represented
by a small elevation of the antenna) as well as the effect of soil surface rugosity (repre-
sented by corrugated iron-like and eggbox-like surface) have been investigated.

Based on this numerical study, two prototypes of antennae (one bow-tie-like and on
elliptical dipole) have been physically built and tested in both lab and field conditions.
The test in lab condition enabled us to: (i) check the similarity between measured Sj; in
a controlled environment and corresponding FDTD simulation of the antenna including
all antenna parts, (i) calibrate the antenna in both far field and near field conditions
which enabled the use of an analytical model to simulated the antenna Si; in presence
of soil, (iii) estimate the dielectric permittivity of a sand sample using both FDTD and
analytical simulations. Finally, the prototypes were tested in field condition in order to
verify their behavior for in situ measurements. These tests show that using unshielded
coaxial cable has a very important impact on the data (noise) and that the prototypes
demonstrate a good sensitivity to dielectric permittivity contrasts.

Key words: radar, electromagnetism, wideband antenna, soil, water content, dielec-
tric permittivity
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Introduction

L’eau présente dans les sols ne représente qu’environ 0,15 % de la ressource mondiale
en eau douce et posséde pourtant une importance capitale, aussi bien dans les cycles hy-
drodynamiques que dans les processus d’évolution biochimique du sol (Dobriyal et al.,
2012). De part sa position d’interface avec I'atmosphére, le sol, et donc sa teneur en eau,
entre également en jeu dans les processus climatiques a grande échelle & travers le phé-
nomeéne d’évapotranspiration. La teneur en eau du sol est par exemple cruciale pour la
répartition de la lame d’eau (i.e. précipitations) entre réserves d’eaux souterraines et eaux
superficielles par le biais des processus d’infiltration et de ruissellement. De méme, ’eau
stockée dans le sol ne participe pas par définition & la recharge des aquiféres, mais est
au contraire disponible pour la pousse des plantes et I’épanouissement de la faune de sol.
Quantifier I’eau dans les formations superficielles est donc d’un intérét majeur pour la
gestion de la ressource en eau.

La mesure de la teneur en eau est traditionnellement faite de maniére directe et ponc-
tuelle par prélévement d’un échantillon de sol (mesure de la teneur en eau massique) ou
par des mesures indirectes non destructives (teneur en eau volumique) comme les mesures
géophysiques. De part leur relative facilité de mise en ceuvre et leur capacité de spatiali-
sation de la mesure, les méthodes géophysique sont de plus en plus utilisées & la fois pour
du suivi et de la cartographie de la teneur en eau. Une des techniques trés couramment
utilisée en ce sens, du fait de sa fiabilité, est la mesure par time domain reflectometry ou
TDR (Robinson et al., 2003). Cette technique nécessite 'enfoncement de tiges métalliques
dans le sol, ce qui la rend lente et parfois difficile (sol dur) a mettre en place. Malgré sa
fiabilité, on cantonne donc généralement la mesure TDR & une instrumentation locale
ou a quelques mesures spatialisées, mais on ne 1'utilise généralement pas pour toute une
cartographie.

De par sa sensibilité a la permittivité diélectrique, le ground penetrating radar (GPR)
ou radar-sol ou géoradar, est une des techniques géophysiques d’avenir pour la mesure in-
directe de la teneur en eau des sols & ’avancement. Le GPR est une technologie basée sur
la propagation des ondes électromagnétiques hautes fréquences (grosso modo de 100 MHz
a 1 GHz) dans le sol. 11 est nécessaire d’adapter la fréquence utilisée selon les objectifs
de profondeur et de résolution désirés (plus la fréquence est basse et la pénétration est
importante, moins la résolution est fine). La plupart des technologies commercialement
disponibles a ’heure actuelle sont basées sur I’émission d’un pulse électromagnétique d’une
fréquence particuliére, transmis au sol par le biais d’une paire d’antennes. Les différentes
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fréquences nominales disponibles sur le marché sont généralement de I'ordre de 50, 100,
250, 500 MHz et 1 GHz, avec un prix de plusieurs milliers d’euros pour chaque paire
d’antennes.

La méthode GPR peut étre utilisée pour le suivi temporel de la teneur en eau (Steelman
et al., 2012 ; Busch et al., 2013) et plus récemment pour sa cartographie (Minet et al.,
2011 ; Mahmoudzadeh, 2013). Un des principaux freins a la généralisation de son utilisa-
tion en dehors du domaine de la recherche réside dans la difficulté de 'interprétation du
signal radar en termes de propriétés électriques du sol (permittivité diélectrique et conduc-
tivité électrique). Cette difficulté d’interprétation provient d’une part du comportement
complexe du sol (dépendance fréquentielle des propriétés électriques, rugosité de surface
etc.), d’autres part des inconnus existants sur les rayonnements parasites du systéme de
mesure lui-méme et de la relativement faible largeur de bande des systémes couramment
utilisés.

Il est donc essentiel de développer de nouvelles techniques GPR qui permettent de
cartographier efficacement la teneur en eau volumique. C’est dans 'optique de contribuer
au développement d’outils GPR permettant 'inversion simple des propriétés électriques
du sol sur les premiers décimétres que nous avons voulu développer nos propres antennes
GPR large bande.

Le développement des antennes, I'analyse numérique et 'interprétation des mesures radar
réalisés dans ce travail de recherche s’appuient sur des modélisations en 3D par différences
finies dans le domaine temporel couplées a4 des modules d’inversion linéarisée.

Ce manuscrit de thése s’articulera autour de quatre chapitres :

— Le Chapitre 1 rappelle briévement les bases de 1’électromagnétisme nécessaires a

la compréhension de la maniére dont les mesures GPR permettent d’étudier et de
rendre compte des variations des propriétés physiques du sol.
Ce chapitre fait également un court état de I'art des différentes techniques de me-
sure de la teneur en eau (volumique) des sols par GPR (qui peut se résumer grosso
modo comme la mesure de la permittivité diélectrique des sols) ainsi qu’une pré-
sentation rapide des principales antennes large bande utilisées en GPR et de la
maniére de les caractériser.

— Le Chapitre 2 présente la conception numérique de nos prototypes d’antennes
(forme et dimensionnement) a proprement parler, a travers I'étude de leurs coef-
ficients de réflexion dans le domaine fréquentiel (S1;) lorsque les antennes sont
placées dans l'air. Les différentes simulations présentées dans ce chapitre sont ba-
sées sur les différences finies dans le domaine temporel.

De plus, afin d’appréhender la maniére dont ces prototypes se comporteront sur
le terrain, on étudie également dans ce chapitre (toujours de maniére numérique)
I’évolution du Sy; lorsque les antennes sont placées sur un sol, représenté en simu-
lation par un demi-espace infini. Enfin, étant donné que nos prototypes d’antennes
ont pour vocations d’étre utilisés en contexte naturel, et notamment agricole, on

Quentin VITALE 2
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y abordera succinctement 'effet de I’élévation par rapport au sol (utilisée pour re-
présenter un défaut de contact avec le sol) ainsi que de la rugosité du sol sur leur Sy;.

— Le Chapitre 3 se consacrera a un aspect trés particulier et trés important de la

conception d’antenne qu’est I’adaptation d’impédance entre la ligne d’alimentation
(un céable coaxial d’impédance 50 €2 dans notre cas) et antenne.
Apreés avoir rappelé les principes de base de 'adaptation d’impédance, nous y dé-
taillerons la conception numérique d’un circuit d’adaptation d’impédance adapté
a nos prototypes d’antennes ainsi que optimisation (au sens numérique) d’un tel
circuit dans un cas simple.

— Enfin, le Chapitre 4 présentera les premiers tests réalisés avec des prototypes phy-
siques fabriqués sur la base des antennes congues dans le chapitre 2.
La premiére partie de ce chapitre se consacrera aux résultats de tests réalisés en
laboratoire & I'Université catholique de Louvain (Belgique), notamment a travers la
comparaison entre simulations FDTD, simulations analytiques (en champ lointain
et en champ proche) et mesures.
La seconde partie traitera des premiers tests de prospection sur le terrain réali-
sés dans le cadre de ’étude hydrogéophysique du bassin versant de 1’Orgeval en
Seine-et-Marne (77).

Quentin VITALE 3
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Chapitre 1

Base EM, mesure de la teneur en eau
et antennes large bande par GPR

Sommaire
I.A Bases de I’électromagnétisme . ... ... ... .........
I.LA.1 Propriétés électromagnétiques des matériaux simples . . . . . . 6
[.LA.2 Phénomeéne de relaxation de la molécule d’eau. . . . . . . . .. 9
I.LA.3 Propriétés EM des sols naturels (milieux multiphasiques com-
plexes) . . . e 12
I.A.4 Equations de Maxwell et comportement des ondes électromagné-
tiques . . . ... 17
I.B Mesure de la teneur en eau par GPR ... ... ........ 20

[.B.1 Estimation de la vitesse des ondes EM (configuration bistatique) 21
I.B.2 Etude du ceefficient de réflexion (configuration monostatique) . 26

1.B.3 Conclusions sur les techniques GPR de mesure de la teneur en eau 27

I.C Antennes large bandeen GPR ... ... ............ 28
[.C.1 Radar temporel et radar fréquentiel . . . . . . . . ... ... .. 28
[.C.2 Deéfinition des principaux paramétres d’antenne . . . . . . . . . 29

[.C.3 Les principaux types d’antennes large bande utilisées en GPR . 36

[.C.4 Conclusions sur les antennes large bande en GPR et choix pour
nos prototypes . . . . ... 42

I[.A Bases de I’électromagnétisme

Le GPR est une technique de mesure géophysique fondée sur la propagation des ondes
électromagnétiques (EM) dans le sol, sur une gamme de fréquences allant grosso modo de
10 MHz a plus d’1 GHz.

En fonction des propriétés EM du milieu, les ondes EM vont s’y propager de maniéres
différentes (vitesse, réflexion, atténuation, etc.). Les propriétés EM d’un sol sont liées a ses
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propriétés physiques telles que la nature de ses constituants, sa teneur en eau, sa porosité,
etc.

Les propriétés EM des sols (et des milieux naturels en général) peuvent étre trés complexes,
notamment du fait de leur forte hétérogénéité (milieu multiphasique) et de leur forte
variabilité spatiale.

Afin de comprendre les liens entre les propriétés physiques du sols (qui nous intéressent)
et les mesures GPR que 'on réalise, nous rappelons briévement dans cette section les
propriétés EM de base des sols ainsi que les bases du comportement des ondes EM. La

présentation des propriétés EM qui suit est issue principalement de Annan (2003), de
Daniels (2004) et de Cassidy (2009).

I.A.1 Propriétés électromagnétiques des matériaux simples
La conductivité électrique

Lorsque Pon soumet un matériau conducteur (sol) & un champ électrique (ﬁ), on 'y
induit un mouvement des charges électriques libres (électrons, ions) qui le constituent.

Ce mouvement de charge, appelé courant de conduction (Jc), est proportionnel au champ
électrique appliqué et s’arréte dés que 1’on cesse de 'appliquer.

A cause de la résistance du milieu au mouvement (interactions et chocs entre les charges
libres et les différents constituants du milieu), les charges électriques en mouvement dis-
sipent de ’énergie sous forme de chaleur. On parle de pertes par conduction pour décrire
ce phénomeéne.

La constante de proportionnalité entre le champ électrique appliqué et le courant induit
est appelée conductivité électrique (o) et est définie par la loi d’'Ohm comme :

Jo=0E (L.1)

%
ol Jo est la densité de courant induit (en A.m?2), o la conductivité électrique (en S.m!)
et B le champ électrique appliqué (en V.m™).

Dans les sols, les principaux porteurs de charges sont les ions présents dans la solution

électrolytique du sol (Na™, K™, NOjs...), alors que la matrice solide est généralement
électriquement résistante (sauf dans certains cas comme celui les argiles par exemple).
La conductivité électrique (et son inverse la résistivité électrique — p, en 2.m) est donc
principalement influencée par la porosité du sol et sa teneur en eau, son argilosité et la
salinité de 1’électrolyte.
La conductivité électrique est une des propriétés dont la gamme de variation dans les
milieux naturels est la plus étendue, allant de 1077 a plus de 1000 mS.m™" (soit de 10'°
a 1 Q.m en résistivité). Quelques valeurs de conductivités électriques typiques des sols
naturels sont données Tableau I.1.
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Matériau o en mS.m! Er

Air 0 1
Argile - séche 1-100 2-20
Argile - humide 100 - 1000 15 - 40
Béton - sec 1-10 4-10
Béton - humide 10 - 100 10
Permafrost 0,1-10 2-8
Granite - sec 0,001 - 0,00001 5-8
Granite - fracturé et humide 1 - 10 5-15
Calcaire - sec 0,001 - 0,0000001 4-8
Calcaire - humide 10 - 100 6-15
Grés - sec 0,001 - 0,0000001 4-7
Grés - humide 0,01 - 0,001 5-15
Marne - saturée 10 - 100 6-9
Eau - douce 0,1-10 78 (25 °C) - 88
Glace 1 - 0,000001 3

FEau de mer 4000 81 - 88
Sable - sec 0,0001 - 1 3-6
Sable - humide 0,1-10 10 - 30
Sable - cotier, sec 0,01 -1 5-10
Sol - sableux, sec 0,1 - 100 4-6
Sol - sableux, humide 10 - 100 15 - 30
Sol - limoneux, sec 0,1-1 4-6
Sol - limoneux, humide 10 - 100 10 - 20
Sol - argileux, sec 0,1 - 100 4-6
Sol - argileux, humide 100 - 1000 10 - 15
Sol - en moyenne 5 16

TABLEAU .1 — Valeurs typiques de conductivité électrique (o) et de permittivité diélec-
trique relative (&,) de matériaux naturels a une fréquence de 100 MHz, d’aprés Cassidy
(2009).

La permittivité diélectrique

Lorsque 1'on soumet un matériau diélectrique (i.e un matériau isolant, sans charges

électriques libres) a un champ électrique (E), les charges électriques liées se déplacent
trés légérement de leur position d’équilibre naturel (déformation du nuage électronique
par exemple) vers une nouvelle position en équilibre avec le champ appliqué : il y a
polarisation du matériau.

Lorsque l'on arréte d’appliquer le champ électrique, les charges liées retournent a leur
position d’équilibre originelle (phénoméne de relazation), en libérant de I’énergie. Ainsi,
le phénomeéne de polarisation correspond a un stockage d’énergie au sein du matériau, et
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celui de relaxation a une libération d’énergie.

Le léger déplacement des charges liées au sein du matériau créé un moment dipolaire (B)
en réaction a 'application du champ électrique. La variation de ce moment dipolaire avec
le temps est analogue & un courant électrique et est appelée courant de déplacement (Jp).
La permittivité diélectrique () est la constante de proportionnalité entre le courant de
déplacement et la variation du moment dipolaire (liée & la variation du champ électrique)

exprimé par : B E
7, =90 _ Ok (1.2)

%
ou Jp est la densité de courant de déplacement induit (en A.m™2), e la permittivité di-

électrique du milieu (en F.mt), D le moment dipolaire induit (en C.m?2) et Ele champ
électrique appliqué (en V.m).

Pour caractériser un milieu, on utilise classiquement la permittivité diélectrique rela-
tive & celle du vide (&,), ce qui donne un nombre sans dimension :

€
== (13)
ou &, est la permittivité diélectrique relative du matériau (sans dimension), ¢ la per-
mittivité diélectrique du matériau (en F.mt) et gy la permittivité diélectrique du vide
(0 = 1/36m107Y ~ 8.854 x 10712 F.m™!).

Un sol n’étant jamais ni parfaitement Cglducteur ni parfaitement diélectrique, la den-
sité totale de courant induit dans un sol (J7) soumis & un champ électrique sera donc :

- = = 8@
Tr=Je+Ip=0E + et (1.4)
Dans les milieux naturels, la permittivité diélectrique (relative) varie sur une gamme
allant de 1 (air) a 80 (eau) environ. Quelques valeurs de permittivité diélectrique relative

typiques des sols naturels sont données dans le Tableau I.1.

La perméabilité magnétique

Lorsqu’il est plongé dans un champ magnétique (ﬁ), un matériau va modifier (défor-
mer) les lignes de champ du champ auquel il est soumis du fait de "aimantation induite
par ce champ a l'intérieur du matériau (réorganisation de la rotation des électrons qui
composent le matériau).

Dans la plupart des cas, qu’elle soit dans le méme sens que le champ ﬁ (paramagnétisme)
ou dans le sens opposé (diamagnétisme), 'aimantation induite est trés faible et n’a que
peu d’influence sur la propagation des ondes EM. La plupart des matériaux naturels sont
dans ce cas, peu magnétiques et leurs perméabilités magnétiques (u) sont proches de celle
du vide (19 = 471077 ~ 1,267% H.m™). On considére ainsi généralement que les maté-
riaux naturels ont une perméabilité magnétique égale a celle du vide.
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Cependant, pour certains minéraux (comme le fer ou le nickel), 'aimantation induite est
importante (ferromagnétisme) et son effet ne peut plus étre négligé.
Comme précédemment, on emploie volontiers une perméabilité magnétique relative pour

caractériser un matériau : I
pr = — (L.5)
' Ho

I.A.2 Phénoméne de relaxation de la molécule d’eau

L’eau joue un role trés important dans les propriétés électriques apparentes des sols.
Du fait de sa dissymétrie naturelle, la molécule d’eau posséde un moment dipolaire per-
manent (Figure 1.1.A). A cause de ce caractére fortement dipolaire, le phénoméne de
polarisation-relaxation décrit en I.A.1 sera trés important dans un volume d’eau pure.
Ainsi, la permittivité diélectrique relative de I'eau est de 78,5 a 25°C tandis que celle de
la plupart des minéraux communs dans les sols est inférieure a 10, d’ou I'importance de
la teneur en eau dans la permittivité diélectrique relative apparente des sols.

A B C
Oxygéne Q Q
104,5° Q) Q G Q
+ 009G q“aq

Hydrogénes

Moment dipolaire

E

FIGURE I.1 — Caractére polaire de la molécule d’eau. A : moment dipolaire permanent
de la molécule d’eau. B : molécules d’eau sans alignement particulier. C : molécules d’eau
alignées par Papplication d’un champ électrique, d’aprés Robinson et al. (2003).

Le phénoméne de polarisation-relaxation de la molécule d’eau peut étre résumé comme

suit :

— Si aucun champ électrique n’est appliqué, les molécules d’eau sont libres de tourner
sur elles-mémes (eau dite « libre », par opposition a I'eau dite « liée » qui n’est pas
libre de tourner du fait de l'interaction — adsorption par exemple — avec les
grains de la matrice minérale du sol) et du fait de l'agitation thermique il n’y a
pas d’alignement préférentiel des molécules (état d’équilibre, Fig 1.1.B).

— Lorsque 'on applique un champ électrique au volume d’eau, il y a réorganisation des
molécules d’eau dans une direction préférentielle : chaque dipole unitaire s’aligne
parallélement au champ appliqué (Fig I.1.C).

— Si Pon arréte d’appliquer le champ électrique, les molécules d’eau reviennent peu
a peu a leur état d’équilibre initial et le milieu retrouve son état désordonné. La
temporalité de ce phénoméne de relaxation est décrite par un temps de relaxation
(7). Ce temps de relaxation peut également étre exprimé sous forme de la fréquence
de relaxation (f,.; = 27/7).
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Le caractére non instantané de ce phénoméne de relaxation prend son importance
lorsque le champ électrique appliqué varie avec le temps comme c’est le cas en GPR
(émission d’'un pulse).

Si la fréquence du champ électrique appliqué (f) est bien inférieure a la fréquence de
relaxation de la molécule d’eau (f << f,¢), alors les changements d’alignements des
molécules d’eau sont synchrones avec ceux du champ électrique appliqué et paraissent
instantanés. La permittivité diélectrique peut alors étre décrite par un nombre réel (au
sens mathématique) tel que cela est fait en I.A.1.

Cependant, la rotation (déplacement) des molécules d’eau se fait & une vitesse finie.
Lorsque la fréquence de variation du champ électrique augmente, la rotation (déplace-
ment) des molécules n’a pas le temps de se faire entiérement, I’énergie stockée dans la
matiére est donc moindre et la valeur de la permittivité diélectrique (réelle) diminue. Le
courant de déplacement produit par la rotation des molécules est retardé (déphasé) par
rapport aux variations du champ électrique. De plus, lors de leur mouvement, les molé-
cules dissipent une partie de leur énergie sous forme de chaleur, c’est ce que 'on nomme
les pertes diélectriques. Pour traduire ces notions de perte et de déphasage, on note la
permittivité diélectrique sous la forme d’un nombre complexe :

!

e=¢ —ic (1.6)
ol € est la partie réelle de la permittivité diélectrique complexe (énergie stockée dans
le milieu) et ¢ est la partie imaginaire de la permittivité diélectrique complexe (énergie
dissipée dans le milieu). Le signe — précédent la partie imaginaire n’est qu’une conven-
tion d’écriture visant a traduire la notion de pertes. Ainsi, lorsque les pertes diélectriques
augmentent avec la fréquence du champ électrique appliqué, la partie imaginaire de la
permittivité diélectrique (¢”) augmente elle aussi.

Lorsque f = f.e, les molécules sont en mouvement permanent a leur fréquence de réso-
nance et les pertes diélectriques sont maximales.

Si la fréquence du champ électrique appliqué augmente encore, les molécules n’ont plus le
temps de se réorienter et 'état général du milieu reste donc non polarisé. La partie réelle
et la partie imaginaire de la permittivité diélectrique diminuent jusqu’a se stabiliser a une
valeur minimale haute fréquence généralement dite « optique ».

Ainsi, lors de ce phénoméne de relaxation, au fur et a mesure que la fréquence augmente,
la partie réelle de la permittivité diélectrique part d’une valeur maximale & basse fré-
quence (dite statique et notée parfois €;) pour diminuer jusqu’a une valeur minimale &
haute fréquence (notée e.,) dite permittivité diélectrique optique. La partie imaginaire
quant a elle est nulle a basse fréquence, augmente jusqu’a un maximum pour f,. puis
diminue & nouveau a haute fréquence.

Ce comportement de la permittivité diélectrique de I'eau est illustré Figure 1.2 et est
décrit mathématiquement par la loi de Debye :

! 1" 68—800
E=€ — I = Ego+ —=r L7
1+ i (L7

Le modeéle de Debye présenté Figure 1.2 correspondant a de 1’eau (pure) a 25°C a
comme paramétres une fréquence de relaxation d’environ 19 GHz, une permittivité di-

Quentin VITALE 10



LA Bases de I’électromagnétisme
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FIGURE .2 — Modéle de relaxation de Debye : permittivité di¢lectrique relative en fonction
de la fréquence (pour de I'eau libre pure a 25°C) illustrant le mécanisme de relaxation de
Debye, d’aprés Cassidy (2009).

électrique relative statique de 81 et une permittivité diélectrique relative optique de 5,6
(Cassidy, 2009).

En considérant la Figure 1.2, on s’apercoit que dans le spectre des applications GPR, la
partie réelle de la permittivité diélectrique relative de I’eau est relativement constante et
que la partie imaginaire devient non négligeable (et donc les pertes diélectriques dues a
I'eau) seulement & partir de 500 MHz environ.

Cette stabilité de la permittivité diélectrique relative de I’eau est cependant a pondérer par
deux phénomeénes. Le premier phénoméne est la dépendance thermique de la permittivité
diélectrique. L’eau est en effet trés sensible a la température et lorsque celle-ci diminue,
sa permittivité diélectrique relative statique augmente et sa fréquence de relaxation dimi-
nue, ce qui rend les pertes diélectriques dues a 1’eau non négligeables. Ainsi, a 0°C (mais
avant Papparition de glace) la permittivité diélectrique relative statique de 'eau vaut 88
et sa fréquence de relaxation est d’environ 9 GHz (Daniels, 2004 ; Cassidy, 2009). Bien
évidemment, lorsque la glace se forme, les molécules d’eau ne sont plus libres et les pertes
dié¢lectriques sont & nouveau négligeables. L’autre phénoméne a prendre en compte est
que dans les sols une partie seulement de 1’eau est libre (au centre du pore) et une autre
est liée (adsorbée) a la matrice solide. Cette liaison des molécules d’eau empéche en partie
leur rotation ce qui provoque une diminution de la fréquence de relaxation notamment
lorsque la teneur en eau des sols est faible (inférieure a 20 %). Cependant, le compor-
tement diélectrique apparent des sols est loin d’étre aussi simple, il est trés variable et
dépend également des minéraux les constituant, de leur répartition, de la taille des grains
etc.
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I.LA.3 Propriétés EM des sols naturels (milieux multiphasiques
complexes)

Les sols naturels sont des milieux complexes, composés de multiples constituants (eau,

minéraux, matiére organique etc.) aux propriétés électriques variées. Nous avons vu par
exemple dans la section précédente 'importance de ’eau dans les propriétés EM d’un sol.
Lors de mesures sur un sol naturel (in situ ou sur échantillons), ce sont en réalité des
propriétés apparentes qui sont mesurées. Ces propriétés apparentes correspondent & une
moyenne pondérée des propriétés EM de chacun de ses constituants du volume de sol
étudié. On définit ainsi la permittivité diélectrique apparente d’un volume hétérogéne de
sol comme la permittivité diélectrique qu’aurait un volume identique de sol homogéne qui
générerait la méme réponse que celle observée. Cette définition peut étre étendue a toutes
les propriétés apparentes d’'une maniére générale. Connaitre la fonction qui permet de
combiner les propriétés des constituants pour donner la propriété apparente est loin d’étre
trivial, car celle-ci dépend entre autres de la fraction volumique de chaque constituant,
ainsi que de leur arrangement géométrique et des interactions EM qui peuvent exister
entre eux.
Il existe ainsi plusieurs approches différentes visant a déterminer les propriétés apparentes
d’un sol a partir des propriétés de ses constituants. L’idée sous-jacente a ce genre de
détermination est évidemment de pouvoir retrouver les propriétés des constituants d’un
volume de sol (sa teneur en eau notamment) a partir de la mesure de ses propriétés
apparentes. Nous pouvons ainsi distinguer différentes approches qui visent a établir la
relation entre les propriétés apparentes d’un milieu et les propriétés de ses constituants
(teneur en eau) comme les approches empirique et phénoménologique ou encore ’approche
statistique (ou numérique) et I'approzimation des milieuz effectifs.

Modéle empirique

Le modéle empirique le plus connu et le plus utilisé en ce qui concerne le lien entre la
permittivité diélectrique apparente d’un sol a haute fréquence (> 1 MHz) et sa teneur en
eau est sans doute celui de Topp et al. (1980).

Comme tout modéle empirique, il s’agit principalement d’une description mathématique
de la relation entre la teneur en eau (volumique) et la permittivité diélectrique apparente
pour des échantillons de sols variés, sans qu’aucune description physique ne soit néces-
saire. Un tel modéle décrit ainsi la relation entre teneur en eau et permittivité diélectrique
apparente pour une large gamme de sol sans pour autant I'expliquer par un modéle phy-
sique.

Le polynome de degré 3 utilisé par Topp et al. (1980) pour son ajustement entre permit-
tivité diélectrique apparente mesurée et teneur en eau connue est le suivant :

£, =3,03+9,3x0+146 x * — 76,7 x 6° (1.8)
et la relation réciproque :
0=-53-102+292-10%x¢,—55-107* xe,2 +4,3-107% x ¢, (1.9)
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ou &, est la permittivité diélectrique relative (réelle) et 6 la teneur en eau volumique de
I’échantillon.

Bien que ces relations de Topp ne soient valides que pour des teneurs en eau jusqu’a
environ 0,6 et des sols pauvres en argile et en matiére organique, elles restent trés souvent
applicables en GPR.

Lois de mélange volumique

Une autre approche consiste & pondérer la permittivité diélectrique des différents

constituants par leur fraction volumique. On aboutit a ce genre de modéle en appliquant
par exemple I'approche de Wyllie et al. (1956) au temps de propagation d’une onde EM
dans le sol.
L’idée de base est de considérer que le temps de propagation d’'une onde EM dans un mi-
lieu est simplement la somme des temps de propagation dans chacun de ses constituants.
Avec cette approche simpliste, on considére implicitement que le volume de sol est un em-
pilement tabulaire de chacun de ses constituants (une couche d’air au-dessus d’une couche
d’eau et d’une couche de matrice solide). Le modéle CRIM (complexe refractive index mo-
del) est issu de ce raisonnement et lie la permittivité diélectrique relative apparente d’un
sol triphasique a celle de ses constituants par :

Ver=([1—=9) Ve +0-eu+(¢0—0)-vea (1.10)

ou g, est la permittivité diélectrique relative (réelle) apparente du sol, ¢, la permittivité
diélectrique relative de l'air (g, = 1), &, la permittivité diélectrique relative de la matrice
solide, €,, la permittivité diélectrique relative de I'eau, 6 la teneur en eau volumique et ¢
la porosité du sol.

Une généralisation de ce type de modéle peut s’écrire sous la forme (Knoll, 1996) :

N
ES Z Vi-e® (I.11)
i=1

ou &, est la permittivité diélectrique relative (réelle) apparente du volume de sol, ¢; la per-
mittivité diélectrique relative du i® constituant, V; la fraction volumique correspondante et
a un facteur géométrique qui dépend du litage (arrangement) des différents constituants
par rapport a la direction du champ électrique appliqué. Il peut prendre des valeurs entre
-1 (arrangement en série) et 1 (arrangement en paralléle).

Un des gros inconvénients de ce type de modéles est qu’ils ne prennent pas en compte
la microgéométrie du volume de sol ni les interactions EM qui peuvent exister entre les

différents constituants.
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Notion de parameétres effectifs

En GPR, le champ électrique appliqué varie avec le temps (pulse par exemple). Si la
fréquence est suffisamment basse, les variations des courants de conduction et de déplace-
ment dans le sol sont en phase avec celles du champ électrique. La conductivité électrique
et la permittivité diélectrique sont alors les grandeurs réelles définies précédemment (équa-
tions 1.1 et 1.2).

En revanche lorsque la fréquence augmente, comme nous ’avons vu en [.A.2, la permit-
tivité dielectrique peut étre vue comme le nombre complexe ¢ =& — i’

De maniére analogue, la vitesse des porteurs de charges étant finie, il peut y avoir un retard
(déphasage) entre les variations du courant de conduction et celles du champ électrique.

On utilise alors une notation complexe pour représenter la conductivité électrique :
c=0+0 (I.12)

ol 0 est la partie réelle de la conductivité complexe et o est la partie imaginaire de la
conductivité complexe.

En réécrivant I’équation 1.4 sous forme de phaseur pour un champ alternatif avec une
dépendance temporelle de la forme e“* on obtient :

JT:J0+JD:UE+€in
Jr=(0 +0)E+ (¢ —&)iwE

Jr= ((g + %) — i (s” + %)) iwE (1.13)

ol Jr, Jo, Jp et E sont les phaseurs des quantités Jr, Jo, Jp et E.

En regardant 'équation 1.13, on s’apercoit que € et ¢ varient en phase avec le courant
alors que ¢ et ¢ sont eux déphasés. La partie imaginaire de la conductivité électrique
se comporte donc comme une permittivité diélectrique et la partie imaginaire de la per-
mittivité diélectrique comme une conductivité électrique (pertes diélectriques). On part
de ce constat pour introduire la notion d’angle de perte (§) définie comme le ratio entre
la dissipation et le stockage d’énergie (Daniels, 2004 ; Cassidy, 2009) :

tans = 2 Y (1.14)
we —o
En général, on considére qu’aux fréquences radar, la conductivité électrique est indé-
pendante de la fréquence, réelle (¢ = 0 = opc) et ne dépend que de la conductivité
ionique du sol et/ou de la charge de surface de certains minéraux. On introduit alors la
notion de permittivité diélectrique effective (¢*) de la maniére suivante :

e =¢ —i (eﬁ + O—) = — g (L.15)
w
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ol £¥ est la partie imaginaire de la permittivité diélectrique effective qui rassemble A la
fois les pertes diélectriques (") et celles dues a la conduction électrique (o) et € est la
partie réelle de la permittivité diélectrique effective.

Dans le cas des sols a faibles pertes, et comme en pratique on ne mesure que la partie
en phase et la partie déphasée du courant (i.e. o ete’ sont indiscernables), les expressions
de la permittivité diélectrique effective se simplifie en :

’ e
et =g —i-2¢ (1.16)
w
oil £* est la permittivite diélectrique effective, & est la partie réelle de la permittivité di-
électrique (celle définie en 1.A.1), ope est la conductivité électrique statique (celle définie
en LLA.1).

L’expression de I'angle de perte se simplifie elle en :

tand ~ 2 (L.17)

/

we

Modéles phénoménologiques

Plutot que de considérer les propriétés apparentes du sol comme la résultante de I'effet

combiné des propriétés de chacun de ses constituants et de leur organisation microgéo-
métrique, 'approche phénoménologique se base sur la modélisation de la dépendance
fréquentielle de la permittivité diélectrique apparente par une distribution de poles de
relaxation.
Le modéle de ce type le plus simple est le modéle de Debye (cf. 1.A.2) qui décrit le phéno-
méne de relaxation dans un milieu homogeéne. Lorsque le liquide n’est pas un diélectrique
parfait, on peut prendre en compte les pertes par conduction en ajoutant la contribution
de la conductivité électrique basse fréquence (opc) de la maniére suivante :

€s — €0 . OpcC
1+ z% 27 feg

e (f) = €00 + (I.18)
Ce type de modéle est surtout utilisé dans I'étude des propriétés diélectriques des li-
quides polaires. Dans ce genre de milieux, on observe parfois une distribution de temps
de relaxation autour du temps de relaxation principal. Cette distribution se traduit par
une largeur plus ou moins grande du pic de relaxation.
De plus, cette distribution de temps de relaxation n’est pas toujours symétrique par rap-
port au temps de relaxation principal. Afin de rendre compte de cette distribution des
temps de relaxation, Cole et Cole (1941) introduisent un coefficient o dans I'expression
initiale de Debye (Eq. 1.7). Ce ceefficient varie entre 0 et 1 et plus sa valeur augmente, plus
la distribution des temps de relaxation est large. Pour rendre compte du phénoméne de
dissymétrie, Davidson et Cole (1951) ajoutent eux un ceefficient 3, toujours compris entre
0 et 1, qui accentue la dissymétrie lorsque sa valeur diminue. Enfin, afin de rendre compte
des deux phénomenes de maniére simultanée, Havriliak et Negami (1966) généralisent
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Iexpression du modéle avec un pole de relaxation en rassemblant les deux ccefficients
dans la méme expression qui s’écrit alors :

€s — €0
1+ (iwr)t—e]p

' (w) = 00 + (1.19)

Enfin, pour rendre compte avec plus de fidélité des phénoménes de relaxation qui
peuvent se produire a différentes fréquences du fait des multiples constituants ou de la
géométrie du sol (porteurs de charges de taille et de natures différentes, tailles de pores
différentes, présence d’argile etc.), on peut ajouter la contribution de plusieurs péles de
relaxation de fréquences différentes grace a la formule suivante :

£ (W) = €0 + ; T (@-f;mq 5 (1.20)

ol N est le nombre de poles, ¢;, 7;, i, §; les paramétres du modéle spécifique au i® pole et
Aeg; représente la variation de permittivité diélectrique du i® pole (i.e. Ag; = €5 — €00i)-

Approximation des milieux effectifs

L’approximation des milieux effectifs propose de calculer les propriétés apparentes du
sol comme la résultante d’hétérogénéité de formes géométriques simples (généralement
sphérique) incluses dans une matrice homogéne. Ainsi, cette approche ne prend pas en
compte la répartition géométrique des différents constituants du sol, mais considére plu-
tot leur forme. Nous ne rentrerons pas dans les détails des différents modéles existants
et renvoyons a Cosenza et al. (2009) qui fait un trés bon état de lart des différents mo-
déles issus de la théorie des milieux effectifs. Pour résumer dans les grands traits, on peut
les subdiviser en différentes catégories selon la maniére dont sont considérées les rela-
tions entre les différents constituants du milieu (interactions EM entre les constituants ou
non...). Un de ces modéles (dits DEM pour differential effective medium), inclut impli-
citement les autres en se basant sur des inclusions successives de différents constituants
dans la matrice homogéne. Ainsi, avec un tel modéle, si I'on souhaite calculer la permitti-
vité diélectrique effective d’un milieu composé de différents constituants occupant chacun
une certaine fraction volumique du volume total, on commence par considérer le milieu
comme composé d'une matrice de permittivité diélectrique fixée dans laquelle on inclue
une hétérogénéité ayant une autre permittivité diélectrique et représentant une certaine
fraction du volume total. La permittivité diélectrique effective du mélange des deux est
alors calculée analytiquement en utilisant une formule qui dépend notamment de la forme
pour l'inclusion (sphérique, elliptique etc.). Cette nouvelle valeur de permittivité diélec-
trique effective est utilisée comme nouvelle valeur pour la matrice dans laquelle on ajoute
une nouvelle inclusion de permittivité diélectrique occupant une autre fraction du vo-
lume total. Ce procédé est reproduit jusqu’a ce que les fractions volumiques des différents
constituants correspondent a celles voulues.
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Approche statistique

Enfin, il existe une approche dite statistique qui elle considére la répartition géomé-
trique des différents constituants du milieu. Cette approche se base sur une discrétisation
du milieu en cellules homogénes ayant chacune sa propre permittivité diélectrique.

La réponse totale du volume ainsi discrétisé est ensuite calculée en résolvant numéri-
quement les équations de Maxwell généralement par différences finies dans le domaine
temporel (FDTD) ou par éléments finis.

Cette approche nécessite généralement un certain temps de calcul et se limite donc géné-
ralement a 1’étude d’une petite portion de sol.

Ce type d’approche permet de calculer I'effet de la distribution spatiale des différents
constituants au sein d’un volume sur sa permittivité diélectrique apparente. Ceci peut
avoir son importance puisqu’a fraction volumique égale, des distributions spatiales diffé-
rentes des constituants peuvent produire différentes propriétés apparentes (Tabbagh et al.,
2000).

I.A.4 Equations de Maxwell et comportement des ondes électro-
magnétiques

Les ondes électromagnétiques sont des oscillations couplées entre un champ électrique
et un champ magnétique. Les relations mathématiques qui décrivent les variations spa-
tiales et temporelles de ces deux types de champ ainsi que leur interdépendance sont les
équations de Maxwell :

Loi de Gauss pour le champ électrique : ? . B =p (I.21)
Loi de Gauss pour le champ magnétique : é . ﬁ =0 (1.22)
OB
Loi de Faraday : VxE = 0 (1.23)
— 63
Loi d’Ampére - Maxwell : ? X ﬁ =Jo+ o (1.24)

ol :
B est le champ de déplacement électrique, ou densité de flux électrique (en C.m™2),
est le champ d’induction magnétique (en T),
est le champ électrique (en V.m™1),
est le champ magnétique (en A.m™1),

_>
Jo est la densité de courant de conduction (en A.m™2),
p est la densité volumique de charge (en C.m™3).

Ces équations sont liées entre elles par trois relations constitutives qui font appel aux
trois propriétés EM des sols :
B = uH (1.25)

Jo=0E (1.26)
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D=cE (1.27)

oll u est la perméabilité magnétique (en H.m™1), o est la conductivité électrique (en S.m™!)
et ¢ est la permittivité diélectrique du sol (en F.m™1).

En réécrivant les équations .21 & 1.24 de maniére a éliminer le champ électrique
ou le champ magnétique, on établit les équations de diffusion/propagation des ondes
électromagnétiques suivantes :

V2. E = uaaﬁ—l—ueaZE (1.28a)

0%t

V2. H = uaa§+u€82§ (1.28b)

0%t
Si on regarde ’équation 1.28a, on constate qu’elle se compose d’un terme régi par la
conductivité électrique (terme dit de diffusion) et un terme régi par la permittivité diélec-
trique (terme dit de propagation).

Pour une onde EM se propageant dans un sol en mode transverse! une solution com-
munément admise de I’équation de propagation est (Daniels, 2004) :

E = Eye % iwt = Eye (a-‘rzﬂ)z iwt =E, e—azez(“’t Bz) (129)

avec 7 = a + 1 la constante de propagation de 'onde EM.

La partie réelle o de la constante de propagation est appelée constante d’atténuation
de 'onde EM dans le sol et se définit comme :

’ ii 2
a=w | B 1+<5,) 1 (1.30)

La partie imaginaire 3 de la constante de propagation est quant & elle appelée constante
de phase de 'onde EM dans le sol et se définit comme :

’ i 2
B=w | K 1+<5,) +1 (131)

we

La constante d’atténuation « permet d’introduire la notion d’épaisseur de peau (1/ca)
qui est la distance parcourue par une onde EM avant que son amplitude ne diminue d’un

1. Lorsqu’une onde EM se propage en mode transverse, cela signifie que la direction de propagation
est orthogonale au plan comprenant les vecteurs champ électrique et champ magnétique. Il existe deux
principaux modes de propagation transverse, le mode de propagation transverse électrique (TE) dans
lequel le vecteur champ électrique est dans le méme plan que 'interface, et le mode transverse magnétique
(TM) dans lequel le vecteur champ magnétique est dans le méme plan que l'interface.
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facteur 1/e. Cette épaisseur de peau (en m) est liée a la profondeur d’investigation d’'un
signal GPR, notamment par le biais de sa sensibilité (amplitude minimum capable d’étre
détectée par le radar). De plus, d’aprés I'expression de la constante d’atténuation, on voit
que la profondeur d’investigation dépend des propriétés électriques (e et o) du milieu ainsi
que de la fréquence utilisée.

La vitesse d’'une onde EM dans le sol se définit & partir de la constante de phase
comme :

W _ ! (1.32)

1+(§) 41

Dans le cas d’un sol non magnétique (u = 1) a faibles pertes (i.e. o et € négligeables)
cette expression se rameéne & :

/
e
2

! ‘ o (1.33)
/ZJ ~Y p— = .
VEE NpE. /e
avec : ¢ = \/;% la célérité d’une onde EM dans le vide (¢ = 3.10° m.s).
L’impédance intrinséque complexe du milieu se définit comme :
E .
R (1.34)

n:ﬁ o + twe

ce qui pour un milieu non magnétique a faible perte se simplifie en :

= \/g (1.35)

En fonction des propriétés électriques du milieu (o et €) et de la fréquence du champ
électrique, I’'un ou l'autre des deux termes de I’équation de propagation 1.28 peut prédo-
miner. On définit ainsi, pour un milieu simple, la fréquence de transition (f;) entre un
régime principalement diffusif (courant de conduction dominant, cf. I.A.1) et un régime
principalement propagatif (courant de déplacement dominant, cf. I.A.1) comme :

o
fe= Ime (1.36)

La variation par rapport a la fréquence de la vitesse et de I'atténuation d’une onde

EM dans un milieu simple est illustré sur la Figure 1.3. On voit qu’a basse fréquence
(f < fi), la vitesse et I'atténuation dépendent fortement de la fréquence, tandis qu’a
haute fréquence (f > f;), elles sont indépendantes de la fréquence.
En GPR, nous sommes situés sur le « plateau » visible pour f > f; et toutes les compo-
santes fréquentielles du pulse EM émis se propagent a la méme vitesse (et subissent la
méme atténuation) dans le milieu (Annan, 2009). Ceci n’est bien évidemment valable que
pour des milieux simples non dispersifs (sans variations fréquentielles de leur propriétés
électriques), ce qui n’est pas toujours le cas des milieux naturels.
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FIGURE 1.3 — Vitesse et atténuation d’une onde EM. A : variation avec la fréquence de la
vitesse d'une onde EM. B : variation avec la fréquence de 'atténuation d’une onde EM,
dans un milieu simple non dispersif, d’aprés Annan (2009).

I.B Mesure de la teneur en eau par GPR

Comme nous venons de le voir en [.A.3, la teneur en eau joue un role prépondérant
dans les propriétés électriques apparentes des sols et notamment pour la permittivité di-
électrique. La quantification précise de la teneur en eau & partir de la connaissance de
la permittivité diélectrique apparente du sol est loin d’étre évidente et est un champ de
recherche a I’heure actuelle. Il existe cependant un certain nombre de lois de mélange
permettant une premiére estimation de I'une connaissant I'autre.

La permittivité diélectrique des sols est liée a la vitesse de propagation des ondes EM
(voir 1.A.4). Ainsi, lorsque ’on mesure la teneur en eau des sols en GPR, c¢’est en réalité
la permittivité diélectrique apparente qui est estimée a partir de la mesure de la vitesse
des ondes EM. La permittivité diélectrique apparente peut également étre estimée a partir
du ceefficient de réflexion, c’est-a-dire & partir de 'amplitude du signal mesuré. La teneur
en eau est ensuite déduite de cette mesure par 'application de différentes lois de mélange
selon le contexte comme la loi de Topp ou le modéle CRIM (voir 1.A.3). Le but de ce
travail de recherche étant a terme d’aboutir a la fabrication d’un outil GPR de « carto-
graphie de la teneur en eau » des sols, il est important de passer en revue les principes de
base de la mesure de permittivité diélectrique apparente en GPR. C’est donc aux diffé-
rentes techniques utilisées classiquement en GPR pour estimer la permittivité diélectrique
apparente d’un milieu que nous allons nous intéresser dans cette section.

Chacune de ces techniques posséde leurs avantages et leurs inconvénients quant a la pré-
cision de I'estimation et a la complexité de leur mise en ceuvre sur le terrain. Certaines
techniques donnent ainsi une estimation de la permittivité diélectrique moyenne sur toute
la tranche de sol tandis que d’autres s’évertuent a reconstruire un profil de teneur en eau
avec la profondeur.

Nous allons donc présenter maintenant un apercu des différentes techniques GPR d’esti-
mation de la permittivité diélectrique et de leur mise en place sur le terrain.
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I.LB.1 Estimation de la vitesse des ondes EM (configuration bi-
statique)

On utilise frequemment une configuration bistatique (antenne émettrice physiquement
séparée de I'antenne réceptrice) pour estimer la permittivité diélectrique du sol. On peut
utiliser une séparation entre antennes (offset) constante, ou la faire varier & chaque mesure.
Toutes ces techniques sont en réalité fondées sur I'estimation de la vitesse de propagation
de 'onde EM dans le sol, vitesse qui, comme nous l'avons vu en [.A.4, dépend de la
permittivité diélectrique.

Séparation constante entre les antennes (offset constant ou common offset)

On utilise dans ce cas le méme écartement entre les antennes pour chaque mesure. En
déplagant les antennes a chaque mesure, on obtient une section radar (ou radargramme)
avec la position du milieu des antennes en abscisses et le temps de trajet aller-retour de
I'onde EM en ordonnées. Afin de quantifier des variations de vitesse EM, il est nécessaire
d’avoir un réflecteur ou un objet diffractant dans le sol (Figure 1.4.A).

A B
Position
Air A
E _H_ypcr_l.nﬂc_dc di_ff:actiin-

B - >~ |

SOl Zone humide <
trés localisée =
Déflection du réflecteur

(ol M i I I __

Réflecteur

FIGURE 1.4 — Acquisition GPR & offset constant. A : représentation schématique d’une
prospection GPR & offset constant en présence d’un réflecteur et d’un objet diffractant.
B : radargramme schématique correspondant, d’aprés Davis et Annan (1989).

Réflecteur connu : Dans le cas ot I'on a un réflecteur connu (niveau de la nappe
par exemple) présent dans le sol, les variations de vitesse EM engendreront un retard du
réflecteur sur la section radar (événement C de la Figure 1.4.B). Ainsi, un méme réflecteur
apparaitra plus ou moins tot en fonction de la vitesse du milieu sus-jacent.

Si on connait la profondeur (d) du réflecteur, le lien entre le temps de trajet aller-retour
(t) de 'onde EM et la permittivité diélectrique est directe :

2d )’
Vsol = ?7 avec Vgo = \/CE_T d’ou : Er = <C2_d) (137)

ol ¢ est la célérité d’'une onde EM dans le vide et €4, est la permittivité diélectrique
moyenne du sol entre I’antenne et le réflecteur.
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Objet diffractant : Dans le cas ol 'on a un objet diffractant présent dans le sol
(tuyau, roche, anomalie de petite taille), sa signature se traduit sur un radargramme par
une hyperbole de diffraction (Figure 1.4.B, événement B).

La largeur de I’hyperbole de diffraction dépend de la vitesse du milieu (v4,) et la position
de son sommet de sa profondeur (d). En pratique on ajuste une hyperbole théorique sur
celle visible sur le radargramme pour avoir une estimation de la vitesse moyenne du sol
entre ’objet diffractant et I’antenne :

2 d2
Voot = 2—”6: (1.38)

ol t est le temps de trajet aller-retour de 'onde EM et x est la position.

Cette technique est « assez simple » a réaliser et est généralement utilisée lors du suivi
de I’évolution de la teneur en eau dans des milieux controlés en laboratoire (Loeffler et
Bano, 2004 ; Bano et al., 2009) ou sur des sites tests ot un certain outillage, comme
I'enfouissement de réflecteurs de référence (Grote et al., 2002) ou une calibration de la
profondeur du réflecteur (Lunt et al., 2005 ; Van Overmeeren et al., 1997 ; Weiler et al.,
1998) sont possibles ou encore lorsque I'on peut identifier avec certitude les réflecteurs
visibles sur le radargramme.

Cette technique donne généralement une estimation moyenne de la permittivité diélec-
trique sur la tranche de sol étudié (Huisman et al., 2003) mais permet dans le cas ot les
objets diffractants / réfléchissants sont répartis en profondeur une estimation d’un profil
de permittivité avec la profondeur (Loeffler et Bano, 2004).

Plus généralement, lorsque le milieu naturel ne posséde pas de tels objets, il est nécessaire
de passer & une acquisition dite multi-offset pour reconstruire un profil de vitesse EM
avec la profondeur.

Acquisition multi-offset

Les autres techniques de mesure utilisant une configuration d’antenne bistatique se
basent sur des mesures a plusieurs écartements (multi-offset) entre les antennes. Les deux
plus fréquentes sont les acquisitions en point milieu commun (common midpoint ou CMP)
et celles dites WARR (wide angle reflection and refraction). Dans la premiére technique
d’acquisition, les deux antennes radar sont déplacées de part et d’autre d’un point (point
milieu) que 'on considére a I'aplomb du réflecteur cible (Figure 1.5.A). Dans la seconde,
seule I’antenne de réception est déplacée, ce qui permet une acquisition plus rapide que la
précédente, mais fait une approximation supplémentaire puisqu’on suppose qu’il y a peu
de variabilité latérale pour étre valide (Figure 1.5.B).

Les trajets parcourus par les différents types d’ondes EM enregistrées lors de mesures
multi-offset ainsi que leur représentation dans un radargramme sont présentés Figure [.6.A
et 1.6.B.

L’onde aérienne (air wave) correspond a 'onde qui se propage directement entre 1’émet-
teur et le récepteur a travers le vide (air). L’onde directe du sol (ground wave) correspond
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FIGURE 1.5 — Acquisition GPR multi-offset. A : Représentation schématique d’une ac-
quisition GPR, en common midpoint (CMP). B : Représentation schématique d’une ac-
quisition GPR en wide angle reflection and refraction (WARR), d’aprés Huisman et al.
(2003).

a celle qui se propage directement entre I’émetteur et le récepteur a travers le sol. Viennent
ensuite les ondes réfléchies qui proviennent donc de la réflexion de 'onde EM sur les dif-
férentes interfaces du sol et les ondes réfractées.

Il existe deux techniques principales d’estimation de la permittivité diélectrique en acqui-
sition multi-offset, la premiére se base sur I’étude de 'onde directe du sol et la deuxiéme
sur I’étude des ondes réfléchies.

A B
0 Offset (x) Tx Rx
Air Onde aérienne
Onde directe du sol
Q Sol
5
|_
Vi
V p .
2 Onde réfractée

FIGURE 1.6 — Schéma du radargramme (A) des différentes ondes EM (B) obtenu lors
d’une acquisition GPR multi-offset, d’aprés Huisman et al. (2003) et Lunt et al. (2005).

Onde directe du sol : L’analyse de I'onde directe du sol se fait tout simplement en
estimant la pente de la droite représentant 'onde directe du sol sur la section radar
multi-offset et qui a pour équation (Figure 1.6.A) :

T

t="VE (L.39)

ol t est le temps de propagation, x est 1’offset entre les antennes, ¢ la célérité des ondes
EM dans le vide et ,, la permittivité diélectrique du sol.

Cette technique donne une valeur moyenne de la permittivité sur une profondeur de
sol qui dépend des fréquences utilisées et que Grote et al. (2010) estiment inférieure a
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50 ¢m en moyenne sur la gamme des fréquences GPR (de 12 ¢cm pour une fréquence
de 1000 MHz dans un sable saturé a 30 cm pour une fréquence de 250 MHz dans un
sable sec). Dans certains cas, elle peut étre utilisée en configuration bistatique a offset
constant, si I’écartement entre les antennes est suffisant pour permettre de discerner les
deux ondes sur le radargramme (Huisman et al., 2003) o lorsque I'on utilise plusieurs
couples d’antennes (Mahmoudzadeh, 2013).

Analyse de vitesse : Le traitement des radargrammes issus d’une acquisition en CMP
constitue ce que I'on appelle une analyse de vitesse. Elle s’appuie sur I’étude des hyperboles
de réflexions dans le cas d’un sol tabulaire stratifié (sans topographie). Elle vise a trouver
pour chaque réflexion visible sur le radargramme, la correction dynamique (normal move
out ou NMO) qui permet de redresser 'hyperbole de réflexion. Cette correction dynamique
correspond au temps double a soustraire a chaque trace pour aligner les hyperboles de
réflexions, ¢’est-a-dire pour compenser l'effet de 1'offset en rendant toute les traces a offset
nul. Elle est définie comme (Yilmaz, 2001) :

x2
Atnmo =t —tg = ([t +

—t (1.40)
VI%]\/[S

oll = est I'offset entre les antennes et Vs la vitesse quadratique moyenne du sol.

La vitesse quadratique moyenne (Vgys) est une vitesse apparente définie comme (Yil-
maz, 2001) :

N

Verms = ZZIN— (1.41)

S A
=1

ou v; est la vitesse de la ¢ couche du sol, At; le temps de trajet aller-retour & travers la
1 couche du sol et N le nombre de couches.

Cette correction NMO doit étre appliquée a tous les réflecteurs présents dans le radar-
gramme afin de déterminer une vitesse RMS prenant en compte toutes les interfaces. Il
faut donc définir une loi Vzys = f(t) & appliquer au radargramme pour redresser chaque
hyperbole de réflexion.

En pratique, pour déterminer cette loi on utilise I'analyse d’un spectre de vitesse (velocity
analysis) :

— On calcule pour chaque trace du radargramme le temps d’arrivée aprés correction

NMO pour les différentes vitesses RMS du spectre (panel) de vitesse choisi.

— Pour chaque intervalle de temps, on calcule la corrélation croisée de toutes les

traces afin d’estimer la cohérence sur le spectre de vitesse.

— On obtient un diagramme avec en abscisse la vitesse RMS de la correction NMO

appliquée (constante avec t), en ordonnée le temps de parcours de l'onde et en
couleur la cohérence des traces corrigées sur le spectre de vitesse. Les maxima de
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ce diagramme correspondent aux endroits ot la correction NMO a bien aligné les
réflexions.

— On pointe les différents maxima du diagramme pour obtenir la loi de vitesse RMS
en fonction du temps correspondant au radagramme.

En supposant que les différents réflecteurs sont bien identifiés et peuvent étre considé-
rés localement comme 1D, cette loi de correction peut ensuite étre transformée en vitesses
d’intervalle grace a la formule de Dix (Yilmaz, 2001 ; Dix, 1955) :

ViEvsatn — VA, b
Vintn = \/ RMS,n RMSn—1 1 (142)

tn - tn—l

Ol Vjne €st la vitesse d’intervalle a 'interface n, Vrayrsn et Vrayrgn—1 sont respectivement
les vitesses quadratiques moyennes jusqu’aux interfaces n et n — 1, t,, et ¢, — 1 sont les
temps doubles de trajet jusqu’a ces interfaces.

Ces techniques d’estimation de la permittivité sont traditionnellement longues & mettre

en place sur le terrain puisqu’elles demandent de faire de multiples mesures pour une seule
estimation (déplacement de 'antenne).
Cependant des récentes adaptations techniques qui permettent une mise en place plus
rapide ont été proposées. Par exemple Golebiowski (2010) propose un systéme de cadre
a poser sur le sol qui permet de réaliser par le biais d’une série de prospection a offset
constant tout un profil de CMP. Une autre approche consiste a utiliser une multitude
d’antennes réceptrices (Feng et al., 2009 ; Liu et Sato, 2011) ce qui permet de réaliser
une acquisition WARR a ’avancement. Dans ce dernier cas, les antennes sont liées entre
elles de maniére fixe et regroupées dans un méme boitier, ce qui facilite 'acquisition, mais
ne permet qu'une pénétration en profondeur limitée étant donnée la faible longueur du
dispositif.

Toutes ces techniques d’estimation de la permittivité diélectrique se basent sur la
présence dans le radargramme de réflecteurs interprétés en termes de contraste de per-
mittivité diélectrique dus a la présence d’eau. Il est cependant assez fréquent que la teneur
en eau augmente de maniére graduelle avec la profondeur jusqu’a la nappe ce qui constitue
ce qu’on appelle la « zone de transition ». Dans certains cas, cette variation graduelle est
trés douce sur une grande profondeur (par rapport & la longueur d’onde GPR) de telle
sorte qu’aucune réflexion exploitable n’est produite (Bano, 2006).

Il existe néanmoins des techniques en configuration monostatique qui, comme pour le cas
bistatique a offset constant, n’ont besoin que d’une seule mesure pour estimer la per-
mittivité diélectrique (elles sont donc rapides & mettre en place) et ne nécessitent pas la
présence d’objets diffractants ou de réflecteurs connus ou continus pour étre applicables.
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I.B.2 Etude du ccefficient de réflexion (configuration monosta-
tique)

En configuration monostatique, la méme antenne sert a la fois d’émetteur et de récep-
teur. En général, elle est placée dans Pair (off-ground) et 1'estimation de la permittivité
diélectrique se fonde généralement sur le ccefficient de réflexion entre I'air et la surface du
sol.

Puisqu’on ne déplace qu’une seule antenne, cette méthode a 'avantage de ne nécessiter
qu'une seule mesure GPR par point d’estimation.
En revanche, le contraste d’'impédance a l'interface air-sol est tel qu’il y a une forte ré-
flexion et que trés peu de signal pénétre le sol (la profondeur d’investigation en est donc
réduite). De plus, cette technique en configuration off-ground est sensible aux effets des
réflexions parasites causées par la rugosité du sol.

Le coefficient de réflexion (RT™) entre I'air et un demi-espace infini (sol) en configu-
ration monostatique (pour une onde EM se propageant en mode TM, voir 1.A.4) s’écrit
simplement comme :

RTM o ZO - Zsol

= 1.43
ZO + Zsol ( )

ol Zy est 'impédance de lair et Z,, = pu/+/€, est 'impédance du sol.

On peut donc écrire directement I'expression de la permittivité diélectrique relative
apparente du sol (g,) comme :

2
oo (RPN (g (1.44)
" \1-R™™ 1-4n '

ou A,, est 'amplitude du signal mesurée sur le terrain (signal réfléchi) et A, est Pampli-
tude du signal émis.

Expérimentalement, le coefficient de réflexion R se mesure comme le rapport entre
I'amplitude mesurée au point d’estimation (A,,) et celle mesurée sur un réflecteur parfait

(REY. = —1) comme une plaque métallique posée au sol. Dans ce cas, on a :
A
. A
T™M A
Rrpm = RPEC Appc _APT];LC (145)

T

Cette estimation donne une valeur de permittivité diélectrique relative apparente qui
est une moyenne pondérée de la distribution de permittivité diélectrique sur toute la pro-
fondeur d’investigation.

Afin de reconstruire le profil de permittivité diélectrique avec la profondeur (permittivité
diélectrique d’un milieu tabulaire multicouche) il est nécessaire d’utiliser une technique
d’analyse plus complexe qui se base sur la modélisation et la calibration de la réponse
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théorique de 'antenne dans le domaine fréquentiel (Lambot et al., 2004b,a). Ce proces-
sus de modélisation et calibration de 'antenne sera décrit en détail dans la section IV.A.2.

I.B.3 Conclusions sur les techniques GPR de mesure de la teneur
en eau

Nous avons vu que les techniques GPR de mesure de la teneur en eau sont en réalité
basées sur la mesure de la permittivité diélectrique du sol et que la teneur en eau n’est
estimée qu’a posteriori grace a 'application de loi de mélange.

Les différentes techniques de mesure sont généralement basées sur I'étude des réflexions
présentes dans les radagrammes mesurés. Ces réflexions traduisent un changement de pro-
priétés EM dans le sol qui, du fait de sa forte permittivité diélectrique, peut étre da a un
changement de teneur en eau.

Certaines de ces techniques sont longues & mettre en ceuvre ou nécessitent l'instrumen-
tation du site étudié ce qui limite leur application dans le cadre des milieux naturels, et
notamment en contexte agricole qui nous intéresse plus particuliérement.

Ainsi, I'utilisation d’une antenne en configuration monostatique semble étre la solution la
mieux adaptée a notre situation puisqu’elle allie rapidité et simplicité de mise en ceuvre.
Cependant, dans le cas d’une configuration off-ground, cette technique est trés sensible a
la rugosité, or nous voulons réaliser des mesures GPR en contexte agricole ou la surface
du sol est souvent rugueuse par nature (labours). Nous n’utiliserons donc pas d’antenne
en configuration off-ground mais en configuration on-ground ce qui permet, en plus de
limiter 'effet de la rugosité, une meilleure transmission de 'onde EM émise au sol.
Comme nous souhaitons développer notre propre outil de mesure radar, et notamment
nos propres antennes, l'utilisation en configuration bistatique ou multi-statique (qui re-
présente un fort investissement lorsqu’on achéte les antennes dans le commerce) pourra
étre envisager dans un futur « proche », mais ceci est au-dela du cadre de cette thése.
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I[.C Antennes large bande en GPR

Afin de mener & bien le développement de notre propre outil de mesure radar, il
est nécessaire de considérer le développement d’antennes adaptées aux applications GPR
usuelles (voir par exemple I1.A.2). Ainsi, nous allons présenter dans cette section les
bases de la caractérisation d’antennes ainsi qu'une vue générale des différentes technolo-
gies disponibles en matiére d’antennes large bande, afin d’expliquer le choix fait pour le
développement de nos propres antennes.

I.C.1 Radar temporel et radar fréquentiel

Il existe deux types principaux de GPR basés sur des technologies différentes : les
radars temporels ou impulsionnels et les radars fréquentiels.
Les radars impulsionnels sont fondés sur I'émission d’un pulse EM de trés courte durée
(de Tordre de quelques nanosecondes) et de haute énergie transmis au sol par le biais
d’une antenne. Pour pouvoir transmettre un pulse le plus court possible, I'antenne doit
avoir une réponse impulsionnelle la plus courte possible, c’est-a-dire la largeur de bande
(ou bande passante) la plus grande possible (idéalement au moins une décade, Daniels
(2009)).
Les radars fréquentiels (Langman et Inggs, 2001) sont généralement basés sur I’émission
de signaux mono-fréquentiels continus (sinusoides) successifs, séparés entre eux par un
pas en fréquence f constant. On parle dans ce cas de stepped frequency continuous wave
(SFCW) radars. Ainsi, pour une fréquence f donnée, on émet le signal continu de fré-
quence f et on enregistre la valeur d’amplitude et de phase du signal réfléchi par le sol. On
passe ensuite a la fréquence suivante en émettant le signal continu de fréquence f + Af
et on enregistre le signal réfléchi correspondant. On procéde ainsi de suite jusqu’a ce que
toute la gamme de fréquences voulue ait été balayée. Afin d’obtenir le plus d’information
possible, I'antenne doit avoir la plus grande largeur de bande opérationnelle possible. Il
existe également des radars dit frequency-modulated continuous-wave ou FMCW, mais
nous n’en parlerons pas ici.

La figure 1.7 schématise le principe de fonctionnement des deux types de radar en

comparant le spectre d’amplitude typique d’un radar impulsionnel avec celui issu d’un
radar fréquentiel de type SFCW.
Supposons ainsi que l'antenne est suffisamment large bande et transmette de maniére
idéale toute I’énergie de ces spectres au sol. Si on regarde, le spectre correspondant au
radar impulsionnel, on constate que lorsque ’on émet un pulse EM dans le sol, on excitera
ce dernier préférentiellement a la fréquence nominale (principale) du pulse, puisque par
définition cette fréquence contient le plus d’énergie. On excitera également le sol aux autres
fréquences, mais avec une moindre énergie. Avec un radar SFCW en revanche, toutes les
fréquences exciteront le sol avec le méme niveau d’énergie (toujours dans ’hypothése d’une
antenne suffisamment large bande pour transmette de maniére idéale toute ’énergie qui
lui est fournie par la source).
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FIGURE 1.7 — Schéma du principe d’un radar SFCW par rapport & un radar impulsionnel
classique.

D’une maniére générale, les radars impulsionnels sont technologiquement moins com-
plexes que les radars fréquentiels, ce qui les rend moins chers. De plus, de par son principe
méme, la mesure avec un radar fréquentiel est plus lente. Bien évidemment, chacune de ces
deux technologies posséde ses avantages et ses inconvénients selon I'application & laquelle
on la destine. Ainsi, du fait que la puissance délivrée par un radar SFCW est moindre
que celle d’un radar impulsionnel, mais que le contréle des fréquences émises est accru,
les radars SFCW sont plutot utilisés pour la caractérisation fine de ’état de surface du
sol, dans les domaines de I'auscultation d’ouvrage ou de la détection des mines.

Du fait de leur plus grande puissance, les radars impulsionnels classiques permettent eux,
en plus de la caractérisation de 1’état de surface, I’étude d’objets géologiques plus profonds.

Enfin, quel que soit le type de radar, il est nécessaire d’avoir une antenne aux perfor-
mances adaptées qui permet de délivrer le plus de signal sur la largeur de bande voulue.
Nous allons donc présenter dans les sections suivantes les principaux parameétres qui per-
mettent de caractériser les antennes ainsi que les différents types d’antennes principale-
ment utilisés en GPR.

I.C.2 Définition des principaux parameétres d’antenne

Il existe un certain nombre de paramétres permettant de définir et quantifier les per-

formances et le comportement d’une antenne comme par exemple sa largeur de bande ou
son gain.
Cette section reprend, en la résumant, la présentation des principaux paramétres d’an-
tenne faite dans Balanis (2005) et Allen et al. (2007). La définition de ces paramétres
est issue du domaine des télécommunications et reprend celle donnée par les standards
de 1'Institute of Electrical and Electronics Engineers (ou IEEE), qui fait référence en la
matiére.
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Régions du champ EM d’une antenne

Le champ EM rayonné par une antenne peut, bien qu’il n’existe pas de transition
brusque, étre divisé en trois régions distinctes qui sont le champ proche réactif, le champ
proche rayonnant (ou zone de Fresnel) et le champ lointain (ou zone de Fraunhofer)
(Balanis, 2005). Une représentation de ces trois zones pour une antenne (dipolaire) de
dimension D est faite Figure [.8.

Le champ proche réactif est 'environnement immédiat de 'antenne. La limite de cette
zone dépend en réalité de chaque antenne, mais elle est généralement comprise dans un
rayon autour de l'antenne inférieur & R; = 0,624/D3/), ou A représente la longueur
d’onde et D la plus grande dimension de 'antenne (Balanis, 2005).

Le champ proche rayonnant est lui définit comme la zone située entre le champ proche
réactif et le champ lointain. Comme précédemment, ses limites spatiales dépendent de
'antenne considérée, mais on prend généralement R; comme limite interne et Ry = 2D?/\
comme limite externe (Balanis, 2005).

Enfin, le champ lointain est défini comme la « région du champ EM d’une antenne ol
la distribution angulaire de ce champ est essentiellement indépendante de la distance a
Iantenne ». On le définit généralement a une distance supérieure a Rs.

Champ lointain
(zone de Fraunhofer)

Champ proche rayonnant
(zone de Fresnel)

R,=0,62N(D¥})
R,=2D%.

FIGURE 1.8 — Les différentes régions du champ EM rayonné par une antenne, d’aprés
Balanis (2005).

Diagramme de rayonnement d’une antenne

En fonction de ses caractéristiques, la distribution spatiale de I’énergie rayonnée par
une antenne ne se fait pas forcément de maniére homogéne dans I'espace.
Ainsi, le diagramme de rayonnement d’une antenne se définit comme « la fonction ma-
thématique ou la représentation graphique qui décrit la variation spatiale des propriétés
radiatives [champ EM généré| de 'antenne » (Balanis, 2005).
On représente classiquement ’amplitude du champ ou la densité de puissance « recue »
lorsque 'on se trouve a une distance fixe de 'antenne. Dans ces représentations, le dia-
gramme de rayonnement correspond a la distribution en champ lointain du champ rayonné

Quentin VITALE 30



I.C' Antennes large bande en GPR

par antenne, et amplitude (ou la densité de puissance) est généralement normalisée. De
plus, étant donné que certaines antennes possédent une direction privilégiée de rayonne-
ment (antenne directive), il est courant d’utiliser une représentation en dB afin de bien
faire apparaitre la direction d’émission principale et les directions secondaires (de faible
énergie) sur le méme diagramme.

Comme le montre la figure 1.9, les diagrammes de rayonnement sont souvent constitués
de multiples lobes de plus ou moins forte énergie. Le lobe le plus énergique lorsqu’il existe
est qualifié de lobe principal (direction principale d’émission) et les autres de lobes secon-
daires (directions secondaires d’émission).

Enfin, comme le champ rayonné par une antenne 'est dans les trois directions de l'es-
pace, on caractérise le rayonnement d’une antenne en définissant les principaux plans de
rayonnement de I'antenne. Ainsi, le plan contenant a la fois le vecteur champ électrique
et la direction principale de rayonnement (i.e. la direction principale de propagation de
I'onde EM émise par I’antenne) est appelé plan E (ou E-plane), et celui contenant le
vecteur champ magnétique et la direction principale de rayonnement est appelé plan H
(ou H-plane).

oy

s
L%
O
e

7

e

—>y

FIGURE 1.9 — Exemples de diagramme de rayonnement d’une antenne directive (a droite)
et d’'une antenne omnidirectionnelle (& gauche), d’aprés Balanis (2005).

En pratique, ce diagramme de rayonnement est généralement peu utilisé en GPR
puisqu’il devient complexe de le déterminer lorsque 'antenne en présence d’un sol, et ce
d’autant plus que ce diagramme de rayonnement dépendra des propriétés électriques du
sol.
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Densité de puissance moyenne, puissance moyenne rayonnée et intensité de
rayonnement d’une antenne

La densité de puissance instantanée rayonnée par une antenne est donnée par le vecteur
de Poynting :
[I=FExH (1.46)

ou & un instant donné, IT est le vecteur de Poynting (en W.m™2), E est I'intensité du champ
électrique (en V.m™) et H est I'intensité du champ magnétique (en A.m™).

En considérant des variations harmoniques (¢**) du champ EM, on peut définir les
grandeurs complexes E et H (en gras) représentant le champ EM comme :

H(z,y,2,t) = Re[H(x,y, z)e™'] (1.48)
En utilisant 'identité Re[Ee™!] = 1/2[Ee™! 4+ E*¢™?], ou * indique le conjugué, on

peut réécrire la densité de puissance instantanée comme (Balanis, 2005) :

II=FEx H=1/2Re[E x H*] + 1/2Re[E x He**" (1.49)

La moyenne temporelle de la densité de puissance (densité de puissance moyenne)
s’écrit alors :

I = 1/2Re[E x HY| (L.50)

C’est cette densité de puissance moyenne (pour une direction donnée) qui est parfois repré-
sentée dans un diagramme de rayonnement d’antenne. Pour obtenir la densité de puissance
moyenne d’un signal avec plusieurs composantes fréquentielles (pulse), il est nécessaire de
faire une moyenne sur les différentes composantes fréquentielles (Allen et al., 2007), sinon
elle est représentée fréquence par fréquence.

Enfin, on définit la puissance (moyenne) rayonnée par une antenne (Pg) au travers
d’une sphére de surface S située a une distance r de 'antenne comme :

2 ™ 2 s
Pa— /5 Tds — /0 /O T2 sin(6)dde — 1/2 /0 /0 Re[E x H'r? sin(6)d0d (1.51)

ot ITr? = Iy est appelée intensité de rayonnement de 'antenne et représente la densité
de puissance moyenne par unité d’angle solide.

Directivité, gain et rendement d’une antenne

La directivité est le rapport entre 'intensité du rayonnement dans la direction consi-
dérée et 'intensité du rayonnement moyen de "antenne.
Puisque le volume se compose de 47 stéradians, l'intensité du rayonnement moyen d’une
antenne est Pr/4m et correspond au rayonnement d’une antenne isotrope (i.e. qui a le
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méme rayonnement dans toutes les directions de 'espace).

La directivité D(6, ¢) est donc le rapport entre 'intensité du rayonnement d’une antenne
(dans la direction considérée) et celle d'une antenne isotrope de puissance équivalente et
est donnée par :

Lorsque la direction n’est pas spécifiée, on considére implicitement qu’il s’agit de la direc-
tion de rayonnement maximum qui est comparée & 'intensité moyenne du rayonnement.
La directivité calculée est alors la directivité maximale de ’antenne. Si une antenne avait
un rayonnement isotrope (ce qui n’est pas possible en réalité), sa directivité vaudrait 1.

Le gain a une définition trés similaire a celle de la directivité. C’est le rapport entre
I'intensité du rayonnement dans la direction considérée et l'intensité du rayonnement
qu’aurait une antenne isotrope idéale (sans pertes) soumise a la méme puissance d’entrée
P;. Ainsi, le gain est défini comme :

G(0,9) = —-Ir(0,9) (L53)

La encore, lorsque la direction n’est pas spécifiée, on considére implicitement qu’il s’agit
de la direction de rayonnement maximum.

Le rendement est le rapport entre la puissance totale (moyenne) rayonnée par une
antenne Pg et la puissance d’entrée P; qu’on lui a fournie.
Puisqu’une antenne est rarement idéale, il existe des pertes de puissance dues a la diffé-
rence d’impédance entre 'antenne et sa ligne d’alimentation ainsi qu’au caractére dissi-
pateur de Pantenne (pertes par conduction et pertes diélectriques). Ainsi, le rendement
n permet de quantifier la capacité d’une antenne a transmettre (sous forme de puissance
rayonnée) la puissance électrique qui lui est fournie, et s’exprime comme :

-5

En regardant les deux définitions précédentes, on voit donc que le rendement permet
de relier le gain et la directivité d’'une antenne par :

n (1.54)

dm D<07¢>PR

G(0,9) = Esze,@ =—p = nD(0, $) (1.55)

Largeur de bande (ou bande passante) d’une antenne

La largeur de bande (ou bande passante) d’une antenne est généralement définie comme
la plage de fréquences sur laquelle les performances de ’antenne, selon la caractéristique
que Pon considére, sont conformes & un certain standard (Balanis, 2005). La largeur
de bande sur laquelle antenne est considérée comme fonctionnant dépend donc de la
caractéristique (gain, diagramme de rayonnement, polarisation etc.) que 'on considére.
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Ainsi, si les performances de 'antenne sont acceptables entre une fréquence f,,;, et une
fréquence f,4., on définira sa largeur de bande (By) de 'antenne comme le rapport :

_ fmax - fmm _ fmaw - fmzn (156)

fcenter (fma:v + fmm)/2

OU feenter €St la fréquence nominale de 'antenne (celle généralement donnée par les fabri-
cants de GPR impulsionnel). Dans cette définition, la largeur est donnée en pourcentage.
On peut également définir la largeur de bande comme le rapport entre f,0. €t fiin :

_ foas

fmin
Lorsque la largeur de bande est définie de cette maniére, elle est généralement donnée
sous la forme 10 : 1, ce qui signifie que la fréquence la plus haute est dix fois plus grande
que la plus basse.

Une antenne est généralement dite ultralarge bande si sa bande passante est supérieure a
20 % de sa fréquence nominale (Wiesbeck et al., 2009).

Bw

Bw (1.57)

Polarisation d’une antenne

La polarisation d’une antenne est définie comme la polarisation de 'onde EM qu’elle

émet (Balanis, 2005), et cette derniére est définie par la direction du vecteur champ élec-
trique.
Il en existe trois différentes (linéaire, circulaire et elliptique) qui sont présentées Fi-
gure 1.10. La Figure [.10.A représente ’évolution typique des vecteurs champ électrique
(E) et champ magnétique (B) lorsqu'une onde EM se propage dans un milieu. Si on
suit I’évolution de la direction du vecteur champ électrique dans cette figure, on constate
que celle-ci ne change pas, elle est toujours colinéaire & F,. Cette onde a une polarisation
dite linéaire (Figure 1.10.B). D’une maniére plus générale, la direction du champ élec-
trique peut varier, dans ce cas l'onde est dite a polarisation circulaire (Figure 1.10.C) ou
elliptique (Figure 1.10.D) selon la forme décrit par la variation de la direction du vecteur
champ.

En réalité, selon les types d’antennes, les différentes parties d’'une antenne peuvent

émettre des ondes de différentes polarisations, et de maniére analogue au diagramme de
rayonnement, on peut définir un diagramme de polarisation de ’antenne. Tout comme le
diagramme de rayonnement, la polarisation d’une antenne est généralement définie pour
le champ lointain.
Lorsque la direction de polarisation n’est pas précisée, on considére qu’il s’agit de la
polarisation de ’antenne dans sa direction principale d’émission. Cette polarisation est
parfois appelée co-polarisation. Dans ce cas, on parle de polarisation croisée (ou cross-
polarisation) pour parler de la polarisation de I'antenne dans la direction orthogonale &
la direction principale d’émission.

En GPR, les différentes polarisations sont surtout utilisées pour caractériser des phé-
nomeénes anisotropes comme par exemple des failles géologiques, des crevasses ou des
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FIGURE 1.10 — Polarisation d’une onde EM. A : propagation d’une onde EM. B : polari-
sation linéaire, C : polarisation circulaire et D : polarisation elliptique.
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fissures. Dans le domaine du génie civil, la polarisation est également étudiée pour la
caractérisation des différents types de conduits et leur caractére remplis ou non.

Impédance d’entrée, ccefficient de réflexion et rapport d’onde stationnaire
d’une antenne

L’ impédance d’entrée Z, d’'une antenne est définie comme le rapport entre la tension
et I'intensité (ou entre les champs électrique et magnétique) a 'entrée de I’antenne a une
fréquence donnée. Il s’agit d’un nombre complexe qui s’exprime comme :

Zy=Ra+1Xy (158)

oll R, est la résistance de 'antenne et X4 sa réactance. Cette impédance dépend de la
fréquence, de la géométrie de 'antenne ainsi que du milieu entourant I’antenne (vue de la
ligne d’alimentation, une antenne dans I'air aura une impédance différente d’une antenne
posée sur un sol).

Le ceefficient de réflexion S7; d’une antenne est la mesure de la maniére dont une onde
EM créée par une source est transmise a une antenne. Lorsque I'impédance de la source
Zo n’est pas la méme que celle de ’antenne, il se produit une réflexion plus ou moins forte,
et toute la puissance fournie par la source n’est pas transmise a 'antenne. Le coefficient
de réflexion (S11) entre 'antenne et la source se définit & une fréquence comme :

 Za—Zy
i+ Z

Ce ceefficient de réflexion dépend de la fréquence et est généralement exprimé en dB.
Lorsque la puissance délivrée par la source n’est pas réfléchie par 'antenne, elle est trans-

Sn (1.59)
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mise au milieu (sans compter les pertes internes a ’antenne). Une valeur d’amplitude du
S11 inférieure ou égale a -10 dB & une fréquence particuliére est communément utilisée
comme valeur seuil pour considérer 'antenne comme opérant a cette fréquence (ce qui
correspond & une transmission d’environ 70 % de ’énergie fournie par la source).

C’est principalement ce ceefficient que nous allons utiliser dans la suite de ce manuscrit
pour caractériser le comportement de nos antennes.

Le rapport d’onde stationnaire ou voltage standing wave ratio (V. SW R) est le rapport
entre I’onde incidente et 'onde réfléchie entre I’antenne et sa ligne de transmission. Du fait
des interférences (constructives ou destructives) entre ces deux ondes, il existe une onde
stationnaire au sein de la ligne de transmission. Lorsque ’antenne et la ligne d’alimentation
sont mal adaptées (impédances trés différentes), il existe une forte onde réfléchie a 1’entrée
de 'antenne, qui retourne vers la ligne d’alimentation. On définit ainsi le VSW R & une
fréquence particuliére comme :

1+ |Sh]

VSWR =
1 —|Su]

(.60)

Ce rapport est donc un nombre réel supérieur ou égal a 1. Lorsqu’il n’y a pas de réflexion
entre la ligne d’alimentation et antenne (i.e. adaptation d’impédance parfaite entre la
source et 'antenne), le Sy est nul et le VSW R vaut 1. Si en revanche il y a une désadap-
tation entre 'antenne et la source, le VSW R est supérieur a 1. Ainsi, lorsque 80 % du
signal est transmis a l'antenne (i.e. [S11| = 0,2) le VSWR vaut 1,5, et si seulement 25 %
du signal est transmis a Pantenne (i.e. |Si;| = 0,75) il vaudra 7.

I.C.3 Les principaux types d’antennes large bande utilisées en
GPR

Il existe un nombre trés important d’antennes de types différents, possédant chacune
leurs caractéristiques propres, ce qui fait qu’elles sont adaptées a des applications aussi
différentes que la télécommunication, la radio-identification (radio frequency identification
ou RFID) ou encore le GPR qui nous intéresse plus particuliérement.

Du fait des besoins spécifiques du GPR, tous les types d’antennes ne peuvent pas étre
utilisés. Classiquement en effet, les applications d’imagerie EM (du sous-sol ou médicale)
se basent sur ’étude des réflexions des ondes EM sur les différentes interfaces constituant
le milieu étudié. On recherche ainsi des antennes qui puissent transmettre fidélement (sans
déformation) un pulse EM court (de l'ordre de quelques nanosecondes) dans le domaine
temporel, tout en limitant le plus possible les réflexions parasites internes a ’antenne qui
peuvent venir bruiter le signal, et masquer les réflexions recherchées.

Ce besoin d’une réponse temporelle courte et ne déformant pas le pulse a transmettre se
traduit dans le domaine fréquentiel par le besoin d’une antenne & caractére large bande.
De plus, dans certaines antennes, ce ne sont pas les mémes parties qui rayonnent selon
la fréquence du signal. Le « point d’origine » du rayonnement d’une antenne est appelé
centre de phase, et si sa position dans ’antenne varie en fonction de la fréquence, cela peut
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avoir pour conséquence de disperser le pulse émis puisque selon la fréquence, la distance
parcourue par 'onde EM n’est pas la méme (Allen et al., 2007). Ainsi, il est nécessaire
d’avoir dans la mesure du possible un centre de phase constant, ou une variation simple
comme une variation linéaire (Daniels, 2004, 2009).

Enfin, n’oublions pas que les caractéristiques d’une antenne (largeur de bande, gain etc.)
sont généralement définies dans 'air (vide). Or, en GPR, I'antenne est posée (on-ground)
ou surélevée (off-ground) au-dessus d’un sol dont les propriétés EM varient selon sa nature
(argileux, limoneux, teneur en eau etc.) et donc 'endroit ou I'on se trouve et 1’époque a
laquelle on réalise la mesure. Cette présence du sol & une influence directe sur les capacités
et les caractéristiques d’une antenne qui varient donc selon le sol sur lequel elle se trouve.

Dans cette section, nous présentons rapidement les principaux types d’antennes utili-

sées classiquement pour des applications GPR, afin d’expliquer le choix fait sur le type
d’antenne retenu pour les prototypes construits au laboratoire au cours de cette thése.
Du fait de la trés grande variété des différentes antennes existantes, cette présentation
ne peut pas étre exhaustive et nous renvoyions a Balanis (2005) pour une présentation
détaillée en la matiére.
Enfin, il existe plusieurs maniéres de classer et présenter les antennes en fonction, par
exemple, de leurs différentes caractéristiques (polarisation, largeur de bande etc.), de la
maniére dont elles sont fabriquées (filaires, imprimées), de leurs formes etc. De plus, il
existe un trés grand nombre de catégories et sous-catégories d’antennes. Ainsi, par souci
de simplification, nous avons donc regroupé dans cette présentation les antennes en deux
grands groupes selon leur directivité.

Antennes directives & transition progressive

Le principe a la base des antennes a transition progressive (ou tapered) est de créer
une transition lisse d’impédance entre la ligne d’alimentation (comme un cable coaxial
par exemple) et le milieu ot 'onde EM doit se propager (I'air généralement).

Bien qu’il en existe d’autres, les antennes directives utilisées en radar sont généralement
des antennes de type cornet ou Vivaldi, et c’est ces deux types d’antennes que nous allons
présenter maintenant.

Antenne cornet : Trés tot les antennes de type cornet ont été utilisées comme antenne
large bande pour les télécommunications (Schantz, 2004). Une antenne de type cornet a,
comme son nom l'indique, pour caractéristique principale d’avoir une forme de cornet,
c’est-a-dire qu’il s’agit d’un guide d’onde évasé a son extrémité de maniére a créer une
transition lisse d’impédance entre le guide d’onde et le milieu. L’allure générale de ce type
d’antennes est présentée Figure [.11.

La section du guide d’onde peut avoir différentes formes et est classiquement circulaire ou
rectangulaire. La partie évasée de ’antenne est généralement composée de deux ou quatre
plans métalliques dont I’élargissement progressif peut avoir une multitude de formes,
comme étre linéaire (Shlager et al., 1996), exponentiel (Choi et Lee, 2004 ; Chung et al.,
2005) ou encore respecter un polynéme particulier (Bassam et Rashed-Mohassel, 2006).
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En plus de la forme des plans métalliques de ’antenne, I’ajout de « nervures » aux antennes
cornet classiques (ridged horn antenna, Figure 1.11.D) permet d’améliorer leur largeur de
bande. Les antennes cornet sont réguliérement utilisées en GPR off-ground notamment
(Li et al., 2003 ; Lambot et al., 2004b ; Lin et al., 2012 ; Turk et Keskin, 2012 ; Panzner
et al., 2013).

Enfin, du fait de leur forte directivité, ces antennes ne souffrent pas de rayonnement en
face arriére (i.e. dans la direction opposée a celle du rayonnement principal), et il n’est
donc pas nécessaire de les blinder pour éviter les interactions parasites avec le milieu

« extérieur » au sol (arbres, immeubles etc.).
B
D

FIGURE L.11 — Schéma de différentes antennes de type cornet, d’aprés Balanis (2005).

Il existe cependant deux inconvénients majeurs a l'utilisation de ce type d’antenne.
Tout d’abord, du fait de leur forme, elles sont trés sensibles & la réflexion qui se produit
a linterface air-sol (réflexions multiples entre I'antenne et le sol) et sont généralement
utilisées pour les applications GPR en configuration off-ground, or nous avons vu que
c’est en configuration on-ground que nous souhaitons utiliser nos antennes.

De plus, si on veut une antenne capable d’émettre (et recevoir) dans la partie basse fré-
quence du spectre EM utilisé en radar (i.e. autour d’une centaine de MHz) le caractére
3D de ce type d’antenne fait que son encombrement la rend difficilement déplagable sans
moyen mécanisé comme un quad. Ainsi, une antenne cornet ayant une largeur de bande
entre 200 MHz et 2 GHz mesure typiquement 950 cm de haut, a une emprise au sol de
680 cm x 960 cm et pése 16 kg (dimensions de antenne BBHA 9120 F, de chez Schwarz-
beck Mess-Elektronik)!

Enfin, gardons a I'esprit que nous voulons développer une antenne que 1’on peut facilement
fabriquer au laboratoire. Or, les difficultés de fabrication de ce type d’antenne (nécessité
d’un certain usinage) font qu’il est difficile et cotiteux de construire une telle antenne.
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Antenne Vivaldi : Les antennes Vivaldi sont un type particulier d’antennes a fente
progressive ou tapered slot antenna (TSA). Une antenne se compose classiquement d’un
motif rayonnant métallique (triangulaire dans I’exemple présenté Figure 1.12) et les cou-
rants électriques se concentrent sur les bords de ce motif rayonnant plus qu’a l'intérieur.
Ainsi, un motif rayonnant particulier et son complémentaire (empreinte négative) auront
des propriétés similaires (mais une polarisation différente). Une antenne slot se compose
« simplement » de 'empreinte négative du motif rayonnant d’une antenne comme illustré
(Figure 1.12) pour une antenne « noeud papillon » ou bow-tie (dans le suite de ce manus-
crit, nous garderons I’emploi du terme anglais bow-tie pour parler de ce type d’antennes).

FIGURE .12 — Schéma d’une antenne bow-tie (& droite) et de son équivalent slot (& gauche)
ol le conducteur métallique est représenté en noir.

Tout comme les antennes cornet, les TSA sont des antennes & transition progressive,
ce qui veut dire que leur profil s’évase pour adapter progressivement leur impédance a
celle du milieu de propagation. De plus, dans le cas des antennes Vivaldi, elles présentent
également une forte directivité et une faible polarisation croisée (cross-polarization). En
revanche, contrairement aux antennes cornet, les TSA ont une structure 2D (antennes
généralement imprimées), ce qui permet une réduction de taille et de poids pour des pro-
priétés équivalentes.
Il existe une multitude de formes pouvant définir le profil de transition d’'une TSA (Fi-
gure 1.13), et on qualifie généralement d’antennes Vivaldi (ou d’ezponentially tapered slot
antenna — ETSA) les TSA dont le profil de transition est exponentiel.

linéaire quelconque Vivaldi

FI1GURE 1.13 — Schémas de différents types d’antennes a fente a transition progressive
(TSA) ou le conducteur métallique est représenté en noir.

Méme si en théorie, 'antenne Vivaldi originale présentée par Gibson (1979) a une
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largeur de bande illimitée, elle a en réalité une largeur de bande finie du fait de sa taille
(finie) et de la transition entre ’antenne et sa ligne d’alimentation.

Afin d’améliorer cette largeur de bande, Gazit (1988) propose une antenne Vivaldi mo-
difiée (dite antenne Vivaldi antipodale, Figure 1.14), imprimée sur un circuit double-face
qui permet une alimentation directement par une ligne asymétrique (comme un cable
coaxial) ce qui évite les pertes au niveau de cette transition. Cette amélioration de la
largeur de bande dans I’antenne Vivaldi antipodale s’accompagne d’'une augmentation de
la polarisation croisée, notamment & haute fréquence.

Pour pallier cette dégradation de la polarisation croisée et améliorer encore la largeur de
bande des antennes Vivaldi, Langley et al. (1993, 1996) propose une antenne dite BAVA
(balanced antipodal Vivaldi antenna) ou on ajoute une troisiéme couche métallique par
rapport a une antenne antipodale classique, I'antenne devenant ainsi « triple face » (Fi-
gure 1.14).

Les antennes Vivaldi sont donc large bande, directives, ont une faible polarisation croisée
et sont faciles a fabriquer (circuit imprimé). De ce fait, ces antennes sont réguliérement
utilisées et développées pour des applications d’'imagerie EM telles que I'imagerie médicale
(Bourqui et al., 2007, 2010 ; Yang et al., 2008), la détection de mines (Sato et al., 2004 ;
Feng et al., 2009) ou encore la caractérisation des propriétés EM des sols (Liu et Sato,
2011).

Vivaldi Vivaldi antipodale BAVA

FIGURE [.14 — Schémas de différents types d’antennes Vivaldi, le conducteur métallique
de la face supérieure est représenté en noir, celui de la face inférieure (ou interne) est
représenté en gris.

Leurs deux inconvénients majeurs par rapport a 'utilisation que nous souhaitons en
faire sont les mémes que ceux des antennes cornet, a savoir I’encombrement, méme s’il est
moindre que celui des antennes cornet (structure 2D) et I'utilisation off-ground.

Antennes dipolaires omnidirectionnelles

Les antennes omnidirectionnelles large bande sont généralement des dérivés des an-
tennes dipole (ou monopole) classiques. Elles peuvent étre élémentaires (structures 3D)
comme P'antenne biconique introduite par Carter en 1939 (Schantz, 2004) ou imprimées
(structure 2D) et peuvent prendre une multitude de formes. Bien que dans le détail, leurs
caractéristiques de rayonnement leurs soient propres et dépendent de leurs géométries,
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elles restent toutes dérivées du méme modele dipolaire de base et gardent un diagramme
de rayonnement globalement dipolaire.

Parmi les schémas d’antennes dipolaires omnidirectionnelles les plus classiquement
utilisés en GPR on trouve 'antenne dite papillon ou bow-tie (Figure 1.15). Cette antenne
qui est une version plane de I'antenne biconique de Carter est classiquement définie par
Iangle d’ouverture au sommet des triangles qui la composent, angle duquel dépend son
impédance caractéristique et sa largeur de bande (Carrel, 1958 ; Lestari et al., 2010).
En réalité, les triangles composants une antenne bow-tie ont une longueur finie et il existe

bow-tie bow-tie slot bow-tie filaire imprimé

Ol” =

FIGURE 1.15 — Schémas de différentes implémentations d’antenne bow-tie. Le conducteur
métallique est représenté en noir.

une rupture brusque d’impédance a la terminaison de 'antenne qui produit des réflexions
parasites limitant la largeur de bande de ce type d’antenne. Il existe cependant un cer-
tain nombre de techniques de charges (capacitive, résistive, ou les deux) de 'antenne qui
permettent de limiter ces réflexions terminales et d’améliorer ainsi sa largeur de bande
(Yarovoy et al., 2002 ; Lestari et al., 2004, 2010 ; Uduwawala et al., 2004).

L’impédance caractéristique des antennes bow-tie varie plus avec la fréquence que leurs
équivalents biconiques, ce qui fait qu’il est généralement nécessaire d’utiliser des tech-
niques d’adaptation d’impédance large bande pour maximiser la bande passante de ce
type d’antennes (Balanis, 2005). Malgré leurs caractéristiques large bande non idéales et
leur faible gain, la facilité de fabrication et leurs faibles poids et encombrement par rapport
a leur équivalent élémentaire font que les antennes bow-tie restent trés populaires pour les
applications GPR. Par exemple, Lestari et al. (2010) propose une version filaire imprimée
et chargée d’une antenne bow-tie qui compile en quelque sorte toutes les techniques pour
améliorer I'efficacité des antennes bow-tie.

De plus avec 'avénement de la technologie des circuits imprimés, il devient relativement
facile d’inclure un circuit d’adaptation d’impédance directement dans le dessin de I'an-
tenne (Tawk et al., 2008) ou encore d’utiliser une version slot plus facilement alimentable
(Yazdandoost et Kohno, 2005 ; Mehdipour et al., 2008). La Figure 1.15 illustre toute cette
variabilité possible dans I'implémentation des antennes de type bow-tie.

Les antennes de types bow-tie ne sont qu'une des géométries possibles pour les an-
tennes omnidirectionnelles dipolaires, et il en existe de nombreuses autres. Par exemple

Schantz et Fullerton (2001) proposent une antenne dipolaire dite diamond dipole (schéma,
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de gauche de la Figure 1.16) qui est également constituée par des triangles isocéles, mais
dont la position est inversée par rapport a une antenne bow-tie classique (alimentation par
la base des triangles). Plus récemment, Rejiba et al. (2011b) utilise une antenne de ce type
aux dimensions réduites, spécialement adaptée pour des applications GPR en forages.
En cherchant & optimiser la géométrie des antennes de type diamond dipole, on se rend
compte qu’adoucir la géométrie du motif rayonnant en arrondissant ses angles permet
d’obtenir de meilleures performances large bande en limitant les réflexions parasites aux
extrémités de 'antenne (Gonzalez et al., 2009). Le méme constat peut étre fait pour les
géométries de type bow-tie et étendu aux géométries dipolaires d’une maniére générale
(Karacolak et Topsakal, 2006 ; Qu et Ruan, 2006). D’'une maniére générale, la distribu-
tion des courants & la surface d’une antenne est responsable de sa capacité d’émettre a
une certaine fréquence, mais il est complexe de I'analyser et elle est généralement peu
exploitée dans la conception des antennes.

A partir de 1a, toutes les « fantaisies » sont possibles pour le dessin de la géomé-
trie d’'une antenne. En se basant sur le caractére multifréquence des motifs fractals par
exemple, Yamini et Soleimani (2005) ou Li et Mao (2012) incluent de tels motifs dans la
géométrie d’antenne bow-tie pour obtenir une antenne aux caractéristiques multibandes.
Cependant, du fait de leur caractére multibande (émission sur des bandes de fréquences
discontinues) les antennes fractales sont plutot réservées aux domaines des communica-
tions qu’a celui du GPR ot 'on cherche une largeur de bande continue.

La figure 1.16 présente, a titre d’illustration de la diversité des types d’antennes dipolaire,
un certain nombre de géométries réguliérement rencontrées.

FIGURE 1.16 — Schémas de différentes implémentations d’antennes dipolaires. Le conduc-
teur métallique est représenté en noir.

I[.C.4 Conclusions sur les antennes large bande en GPR et choix
pour nos prototypes

Nous avons vu qu’il existe différents systémes de GPR (impulsionnel et fréquentiel) qui
peuvent étre associés a des antennes possédant chacune des caractéristiques différentes,
mais qui doivent toutes étre relativement large bande pour convenir aux applications ra-
dar.

Ainsi, les antennes de type cornet et Vivaldi possédent de trés bonnes caractéristiques
large bande et sont en plus d’étre trés directives, ce qui en fait des antennes réguliérement
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utilisées en GPR. Cependant, nous avons vu que pour les fréquences auxquelles nous sou-
haitons les utiliser (environ 100 MHz & 1 GHz) leur encombrement est tel qu’il n’est pas
facile a un opérateur « seul » de les utiliser sur le terrain. De plus, ce type d’antennes est
quasiment exclusivement réservé a une utilisation avec un GPR fréquentiel.

Les antennes dipolaires omnidirectionnelles, méme si elles possédent de moins bonnes ca-
ractéristiques large bande, sont facilement utilisables sur le terrain (faible encombrement)
et possédent l'avantage d’étre utilisables avec les deux types de GPR (méme si elles sont
généralement utilisées en association avec un GPR impulsionnel).

Nous aimerions fabriquer des prototypes au laboratoire car nous disposons des outils né-
cessaires a la fabrication de circuits imprimés. De plus, nous avons dans 'idée de fabriquer
des prototypes d’antennes flexibles afin de maximiser le contact en le sol (rugueux) et les
antennes et de délivrer ainsi le plus de puissance possible au milieu. Ainsi, malgré les trés
bonnes caractéristiques large bande et la grande directivité des antennes de types cornet
et Vivaldi, 'impossibilité d’une flexibilité mécanique (utilisation perpendiculaire au plan
du sol) et leur fort encombrement font que nous n’avons pas retenu ces types d’antennes
pour nos prototypes et avons décidé de partir sur la fabrication de deux prototypes diffé-
rents d’antennes de type dipole imprimé.

Avant de passer a la fabrication de ces prototypes & proprement parler, il est nécessaire
de passer par une étape d’étude numérique du comportement des antennes afin de les
dimensionner pour qu’elles soient adaptées a notre besoin de cartographie en contexte
agricole et de connaitre leur comportement (réflexions internes etc.) en présence de sol.
Les détails sur la conception et ’analyse numérique des deux prototypes d’antennes seront
donc abordés dans le chapitre suivant (II).
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Chapitre 11

Conception et analyse numérique des
prototypes d’antennes
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II.A  Conception des antennes

Aprés avoir passé en revue dans le chapitre précédent les différentes techniques de
mesure de la teneur en eau (permittivité diélectrique) des sols en GPR ainsi que les prin-
cipales antennes large bande utilisées, nous avons décidé de concevoir nos propres proto-
types d’antennes en partant sur des antennes de type dipole imprimé. A V'issue de étude
présentée dans ce chapitre, deux prototypes d’antennes ont été finalement construits.
Nous présentons donc dans la premiére partie de ce chapitre la maniére dont les deux pro-
totypes ont été construits. Dans une deuxiéme partie, nous présentons différentes analyses
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numériques de ces prototypes qui ont été réalisées de maniére a étudier le comportement
de nos antennes en présence de sol.

II.A.1 Choix de simulations par différences finies dans le domaine
temporel (FDTD)

Afin de pouvoir concevoir nos prototypes d’antennes, il est nécessaire de disposer d’un
outil capable de simuler numériquement leur comportement. Il existe plusieurs outils de
simulation EM généralement basés sur des approches différentes de la résolution des équa-
tions de Maxwell.

Le but de ce travail de recherche n’étant pas le développement d’un code de modélisation
EM mais le développement d’antennes radar large bande, nous avons fait le choix d’utili-
ser un logiciel déja existant.

Du fait de la familiarité du laboratoire avec 'utilisation des différences finies dans le do-
maine temporel ou FDTD (Rejiba et al., 2003, 2011a ; Dhemaied et al., 2011), nous nous
sommes naturellement tourné vers un logiciel utilisant cette approche pour résoudre les
équations de Maxwell.

L’approche FDTD se base sur la discrétisation spatiale et temporelle des équations de
Maxwell (I.A.4) ce qui a 'avantage de ne pas faire de réelles approximations sur la forme
des éléments simulés. Cette approche divise I’espace en un certain nombre de cellules &
lintérieur desquelles les propriétés EM sont homogénes. Ainsi, la précision de la forme
des objets simulés n’est limitée que par la finesse de la discrétisation. Bien évidemment,
plus la discrétisation de l’espace (et du temps) est fine, plus le nombre de cellules est
important et plus le temps de calcul est grand. Le schéma de discrétisation généralement
utilisé est celui décrit originellement par Yee (1966) et présenté Figure I1.1. Dans un tel
schéma, la dérivation spatiale est approximée par une différence finie centrée du second
ordre qui s’écrit :

df (x) flao+9) = flwo— §

) 2
ol - - +O(dz?) (IL1)

oll d{if)\x:xo représente la dérivée spatiale de la fonction f(x) évaluée en xg, dx le pas

d’échantillonnage en z et O(dx?) représente I'erreur du second ordre commise sur le cal-
cul de la dérivée (termes du développement de Taylor non pris en compte) et qui est
généralement négligée si dx est suffisamment fin.

Lorsque 'on regarde la Figure I1.1, on s’apercoit que dans la cellule 3D de Yee, chaque
composante E est entourée par quatre composantes H et que chaque composante H est
entourée par quatre composantes E. Enfin, le calcul de la composante H est décalée d'un
demi pas de temps par rapport & celui de la composante E suivant ainsi un schéma de

type leapfrog.

Cette thése n’ayant pas pour but de coder un logiciel de simulation, nous avons fait
le choix d’utiliser un logiciel commercial (Empire XCcel™) qui a I'avantage, méme si
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F1GURE II.1 — Schéma de la cellule 3D FDTD dite de Yee. Les vecteurs E sont au milieu
des arétes tandis que les vecteurs H sont au centre des faces.

nous n’avons pas accés au code source, d’étre basé sur la méthode robuste et éprouvée
des FDTD et posséde une interface graphique permettant de dessiner assez facilement
n’importe quel schéma d’antenne. De plus, ce logiciel posséde une implémentation de la
dépendance fréquentielle des matériaux permettant de la représenter par des modéles de
type Debye ainsi que la possibilité intéressante de créer une distribution spatiale de pro-
priétés électriques au sein d’'une méme couche.

Il existe également une dispersion numérique propre au calcul FD'TD mais qui est nor-
malement limitée et négligeable si la discrétisation est suffisamment fine au regard des
fréquences utilisées. Nous nous sommes donc efforcés de garder un maillage suffisamment
fin dans toutes nos simulations pour limiter cette dispersion numérique.

Meéme si les simulations se font dans le domaine temporel, nous étudierons le compor-
tement de 'antenne dans le domaine fréquentiel par le biais de son Si; (dont la définition
est donnée en 1.C.2) le passage de I'un a lautre se faisant par simple transformée de
Fourier. A tire de rappel, le S;; représente dans le domaine fréquentiel la maniére dont
le signal émis est transmis par I'antenne au milieu : plus son amplitude est proche de
1, moins le signal est transmis au milieu. De plus, pour considérer qu’une antenne émet
de maniére satisfaisante sur une certaine bande de fréquence nous appliquerons le critére
standard d’une valeur d’amplitude du Sy; (voir I1.C.2) inférieure ou égale a -10 dB (soit
environ 3,16).

II.A.2 Choix du domaine de fréquence et contraintes sur 1’en-
combrement des antennes
En fonction de ses caractéristiques, une antenne va étre capable de transmettre un
signal sur une bande de fréquences plus ou moins large.

En GPR, les fréquences utilisées dépendent des applications. Grosso modo, plus la fré-
quence est élevée, plus la résolution spatiale sera importante, mais moins la pénétration
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dans le sol sera grande.

Les principales applications pour lesquelles le GPR est utilisé sont par exemple la géomor-
phologie structurale avec I’étude de la stratigraphie des moraines (Sadura et al., 2006),
des glaciers (Arcone et al., 2005) et des glaciers rocheux (Monnier et al., 2009, 2011) ou
'estimation de la profondeur d’eau de riviére ou de lac (Moorman et Michel, 1997 ; Bos-
suet et al., 1998) ou de 'épaisseur de glace (Nolan et al., 1995 ; Ramirez et al., 2001) etc.
Le GPR est également utilisé en archéologie (Piro et al., 2003 ; Gondet et al., 2009), pour
la géotechnique et 'auscultation d’ouvrage (Maierhofer, 2003) ou encore les études envi-
ronnementales comme la cartographie de pollutions (Jordan et al., 2004) ou la détection
de vides et de mines (Sato et al., 2004 ; Daniels, 2006 ; Feng et al., 2009) ainsi qu’en hy-
drogéologie de surface (Al-fares et al., 2002 ; Rejiba et al., 2012) et en agriculture (Allred
et al., 2008). Cette liste est non exhaustive, mais regroupe les principales applications.
On associe généralement une gamme de fréquences a chacune de ces applications qui doit
étre adaptée a la taille des objets que 'on cherche & caractériser et & la résolution né-
cessaire. La Figure 1.2 résume les gammes de fréquences associées classiquement & ces
applications.

Fréquence (Hz) 106 10 10 100 10° 10% 102 109 10 10° 10° 107 10° 10°

| | |
HEF HEE - = s < 7
) =3 [ =] o s 15! 8 5
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FIGURE I1.2 — Positionnement des différentes applications GPR. dans le spectre EM.

La bande des fréquences couramment utilisées en GPR s’étale donc d’environ 10 MHz
a plus d’1 GHz, et les antennes associées ont des tailles variant de plusieurs métres a
quelques dizaines de centimeétres.
Dans notre cas, les applications qui nous intéressent sont les applications agricoles, et
notamment la caractérisation de la teneur en eau dans les premiers décimétres du sol. La
gamme de fréquences associée s’étale d’environ 100 MHz a 1 GHz. C’est donc une antenne
capable d’opérer sur toute cette gamme de fréquences que ’on cherche a concevoir.
La taille des antennes commerciales capables d’opérer a ces fréquences varie généralement
de 1 m & moins de 10 cm. En gardant a I'esprit que plus une antenne est encombrante,
moins il est commode de la manipuler sur le terrain, nous nous sommes fixé comme

Quentin VITALE 48



IT.A Conception des antennes

objectif de concevoir une antenne ne dépassant pas une taille intermédiaire d’environ
210 mm x 297 mm, soit un format A4. Ces deux objectifs ont donc été le principal fil
conducteur pour la conception des deux prototypes d’antennes décrits dans les deux sec-
tions suivantes.

Enfin, afin de simplifier notre démarche, aprés avoir essayé de dimensionner notre propre
dispositif de blindage sans succés, nous avons fait le choix d’utiliser un blindage commer-
cial afin de limiter le rayonnement en face arriére de nos antennes. Notre choix s’est porté
sur une mousse absorbante plane d’environ 11 cm d’épaisseur conditionnée par panneau
de 60 cm x 60 cm (modéle FL-4500CL de chez ETS-Lindgren). Etant un produit com-
mercial soumis a la concurrence, les propriétés électriques exactes de cette mousse ne sont
pas disponibles. Cependant nous les avons estimées par des mesures TDR avec la sonde
TDR directement plantée dans chacune des trois sous-couches qui composent la mousse.
Les valeurs qui ont été estimées sont regroupées dans le Tableau II.1.

Une des conséquences directes du choix de cette mousse pour le blindage de nos antennes
est que nous n’avons pas poursuivi outre mesure la voie de prototypes d’antennes flexibles
pour un contact optimum entre le sol (rugueux) et les antennes, puisque la rigidité méca-
nique de la mousse fait perdre aux prototypes leur flexibilité.

n° de la couche | épaisseur (en cm) | & | o (en mS.m!)

1 3.8 1,08 0,755
y 4 1,31 1,00
3 3,8 3,37 8,6

TABLEAU II.1 — Propriétés électriques estimées par TDR de la mousse absorbante utilisée.

II.A.3 Antenne de type bow-tie

Les antennes dipolaires, et notamment les antennes de type bow-tie sont depuis long-
temps trés largement utilisées en GPR (Daniels et al., 1988 ; Daniels, 2009).
En se basant sur les matériaux disponibles au laboratoire, nous avons décidé dans un
premier temps d’alimenter 'antenne par un cable coaxial d’impédance 50 €2 branché di-
rectement sur 'antenne a I’aide d’une prise SMA. Le choix de la prise SMA fixe a environ
3 mm ’écart maximum entre les deux poles de 'antenne afin de pouvoir la brancher di-
rectement dessus.
Nous avons donc réalisé une étude paramétrique sur la base d’une antenne bow-tie afin de
dimensionner le schéma le mieux adapté (en terme d’impédance) a une ligne d’alimenta-
tion de 50 €2, tout en respectant la contrainte d’un format A4. Nous avons vu en [.C.3 que
ce type d’antenne est formé de deux triangles isocéles dont les sommets sont reliés a la
ligne d’alimentation. Nous avons également vu que leur largeur de bande est généralement
limitée, mais qu’il existe un certain nombre de techniques de charge permettant de limiter
les réflexions aux bords de 'antenne et d’améliorer leur largeur de bande.
De plus, 'utilisation d’un systéme de transition d’impédance adapté sur une large bande
de fréquence entre 'antenne et la ligne de transmission permet également d’améliorer la
largeur de bande d’une antenne. Certaines de ces techniques d’adaptation d’impédance

Quentin VITALE 49



CHAPITRE II : Conception et analyse numérique des prototypes d’antennes

seront abordées au chapitre III.

Avant méme de considérer de telles techniques (elles pourront toujours étre utilisées par
la suite), nous avons décidé, en partant sur la base d’un schéma bow-tie classique, de réa-
liser une étude paramétrique simple sur deux paramétres de 'antenne : la demi-largeur
de la base L et la hauteur du biseau W (Figure I1.3) afin de trouver les valeurs de ces
parameétres donnant la meilleure adaptation « naturelle » & une ligne d’alimentation de
50 Q.

La largeur totale Wd du conducteur et sa longueur maximale Lg ont été fixées & 180 mm
et & 138,50 mm respectivement, afin de rentrer sur un format A4 tout en laissant suffi-
samment de substrat diélectrique autour du motif rayonnant.

' N
v

Lg=1385mm .

A

=180 mm

wd

FIGURE I1.3 — Schéma de 'antenne de type bow-tie étudié. W représente la hauteur du
biseau de ’antenne et L la demi-largeur de la base. La géométrie présentée ici correspond
au couple de valeurs (L = 34, W = 28).

La Figure I1.4 présente les Sy pour trois valeurs (en mm) de couples (L, W) différentes
issues de 'étude paramétrique (ces trois couples, sélectionnés parmi tous ceux simulés,
correspondent a deux géométries extrémes et & un schéma intermédiaire retenu au final
comme le meilleur). Le couple (L = 12, W = 130) correspond & un schéma d’antenne
bow-tie classique, le couple (L = 4, W = 10) correspond lui & deux plaques rectangulaires
avec la base légérement biseautée tandis que le couple (L = 34, W = 28) correspond a un
schéma intermédiaire entre les deux précédents (celui présenté Figure 11.3).

On constate sur cette figure que antenne bow-tie classique (cercles pleins bleus Fi-
gure 11.4) est celle dont la largeur de bande est la plus faible puisque 'amplitude du Si;
n’est inférieure & -10 dB que sur une centaine de mégahertz centrée autour de 340 MHz.
N’oublions par que dans ces simulations, on branche directement la ligne d’alimentation
de 50 Q sur I'antenne sans autre intermédiaire. La transition d’impédance entre la ligne
d’alimentation et ’antenne n’est donc pas « propre » au sens ou ’entendent les anten-
nistes puisque méme si 'augmentation graduelle (linéaire ici) de la largeur de métal créé
une transition graduelle d’impédance, il y a aucun systéme d’adaptation d’impédance a
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FIGURE I1.4 — S1; dans lair pour trois schémas d’antennes issus de ’étude paramétrique.

proprement parlé (voir chapitre III). Or, cette adaptation d’impédance est trés impor-
tante puisque c’est cette adaptation entre la ligne d’alimentation et I'antenne sur une
large gamme de fréquences qui définit les propriétés large bande de 'antenne.

En ce qui concerne 'antenne dont la forme est celle de deux plaques rectangulaires (tri-
angles creux rouges Figure 11.4), Pamplitude du Si; est inférieure a -10 dB sur toute la
gamme 360 MHz - 890 MHz, avec une valeur moyenne sur cette gamme inférieure & -20 dB.
Le biseau de la base de I'antenne permet ici une meilleure adaptation d’'impédance entre
I’antenne et la ligne d’alimentation que celui de 'antenne bow-tie classique.

Enfin, le S1; correspondant au schéma intermédiaire (cercles creux verts Figure I1.4) & une
amplitude inférieure & -10 dB sur toute la gamme 360 MHz - 1,6 GHz. Si on le regarde en
détail, on peut y observer deux pics d’émission (i.e. trés faibles amplitudes) : un premier
pic a 445 MHz et d’amplitude -38 dB, et un deuxiéme a 1,4 GHz et d’amplitude -34 dB.
Ces deux pics sont séparés par un plateau dont 'amplitude vaut en moyenne -13 dB et
correspondent & des longueurs d’onde dans 'air peu ou prou similaires aux dimensions
minimum et maximum de ’antenne (445 MHz correspond dans ’air 4 une longueur d’onde
de 30 cm et 1,6 GHz a une longueur d’onde de 10 cm).

Les fréquences minimale d’opération (critére de -10 dB), maximale d’opération ainsi que
la fréquence centrale d’opération et la largeur de bande (au sens de 1.C.2) sont rappelées
pour les trois schémas d’antennes dans le Tableau 11.2.

Ainsi, méme si Pamplitude du S;; de 'antenne dont la forme est celle de plaques rectan-
gulaires est bien inférieure a celle du schéma intermédiaire (meilleure adaptation donc),
on choisit de sélectionner le schéma intermédiaire du fait que sa largeur de bande (B,,)
est bien supérieure (127 % contre 80 %, cf. Tableau I1.2). On considére donc que (I = 34,
W = 28) est le couple (L, W) optimum issu de cette étude paramétrique systématique
pour un schéma simple (i.e. de géométrie et de conception simple — sans circuit d’adap-
tation d’impédance) de type bow-tie.

Le schéma intermédiaire est donc celui retenu pour servir de base a notre prochaine étude
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numérique.

Antenne | f; [MHz| | f, [MHz] | f. [MHz| | B, [%]

bow-tie 308 384 346 22
plaque 360 890 625 80
intermédiaire 360 1600 980 127

TABLEAU I1.2 — Fréquences minimale (f;) et maximale (f,) d’opération, fréquence cen-
trale (f.) et largeur de bande (B,) pour les trois schémas d’antennes bow-tie (L = 12,
W = 130), plaque (L = 4, W = 10) et intermédiaire (L = 34, W = 28).

Dans I'étude paramétrique précédente, nous avions décidé d’étudier D'effet de L et
W sur le Sy; et de fixer Lg et Wd pour ne pas dépasser d’un format A4. Dans une
optique de réduction maximale de ’encombrement de I’antenne, on est en droit de se
poser la question de la possibilité de réduire la taille de ces deux paramétres (Ld et Wd)
sans dégrader fondamentalement le S7; de 'antenne. On se propose donc maintenant de
regarder l'effet de ces deux paramétres pour le couple (L, W) optimum.

Les Figure I1.5.A et Figure I1.5.B présentent donc 'effet de la réduction des paramétres
Wd et Lg sur le S7; du « schéma d’antenne optimum ».

A :effetde Wd a L, W et Lg constants B :effetde Lga L, W et Wd constants
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FIGURE IL.5 — A : effet de la diminution de Wd sur le S;; pour L = 34, W = 28 et
Lg = 138,5. B : effet de la diminution de Lg sur le S1; pour L = 34, W = 28 et Wd = 90.
Les valeurs de Wd et Lg sont données en mm.

On constate ainsi que lorsque 'on réduit la largeur de antenne (Figure I1.5.A), il
y a une désadaptation progressive de I'antenne, ce qui dégrade le S7;. On passe ainsi,
pour le plateau du Sy; situé entre 445 MHz et 1 GHz, d’'une amplitude moyenne de -
13 dB pour Wd = 90 (cercles creux verts) a une valeur moyenne de -9 dB et de -6 dB
respectivement pour Wd = 70 et Wd = 50. Outre la valeur du plateau, la forme du Sy,
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reste fondamentalement inchangée et on retrouve les mémes pics d’émission aux mémes
fréquences, seule la valeur de leur amplitude change (on dégrade a chaque fois I’émission
puisqu’on augmente 'amplitude du Sip). Ainsi, réduire la largeur de 'antenne conduit
a une dégradation trop importante du Si; et on ne peut donc pas envisager cela pour
réduire encore I’encombrement de I'antenne.

En ce qui concerne la longueur Lg, on constate Figure I1.5.B que plus on la réduit, plus
on adapte 'antenne a la ligne d’alimentation puisque la valeur moyenne du plateau passe
de -13 dB pour Lg = 138,5 a environ -15,5 dB et -18 dB respectivement pour Lg = 110 et
Lg = 120. En revanche, on observe une modification de la forme Si; : on décale légérement
la bande passante de 'antenne vers de plus hautes fréquences. Ainsi, diminuer la longueur
de I'antenne semble une bonne solution puisqu’on améliore I’adaptation de 'antenne, et
donc la qualité du signal transmis. Cependant, étant donné que 1’on décale légérement la
bande passante vers les hautes fréquences et qu’on la dégrade légérement (cf. Tableau I1.3),
nous avons décidé de retenir le schéma permettant d’émettre aux plus basses fréquences
et ayant la plus grande bande passante, c’est-a-dire celui qui correspond a Wd = 90 et
Lg = 138,5 (cercles creux verts).

Enfin, nous avons également représenté (Figure I11.5) le S3; d’un schéma d’antenne plus
large, ne rentrant pas sur un format A4 (losanges pleins noirs). On constate que c’est ce
schéma qui possédent la meilleure adaptation puisque 'amplitude du Sy, est trés largement
inférieure a -10 dB (voir & -20 dB) sur toute la gamme 370 MHz - 1,46 GHz! Il posséde
également la moins bonne bande passante puisqu’elle n’est « que » de 11 % (ce qui reste
tout a fait honnéte).

fi IMHz] | f, [MHz] | f. [MHz] | B, [%]
Lg = 110 440 1760 1100 120
Lg = 120 400 1700 1050 124
Lg = 138,5 360 1600 980 127

Lg = 130, Wd = 110 370 1460 915 119

TABLEAU I1.3 — Fréquences minimale (f;) et maximale (f,) d’opération, fréquence cen-
trale (f.) et largeur de bande (B,) pour les quatre schémas d’antennes (Lg = 110,
Wd = 90), (Lg = 120, Wd = 90), (Lg = 138,5, Wd = 90) et (Lg = 130, Wd = 110).

Ainsi, le schéma retenu n’est pas le schéma optimal stricto sensu puisqu’en réduisant
légérement sa longueur on améliorerait son S1; et qu’un schéma bien plus large posséde une
bien meilleure capacité de transmission /réception sur une gamme de fréquences similaire.
Cependant, il semble étre un bon compromis entre grande bande passante, fréquence la
plus basse d’émission (on rappelle que 'on ne cherche pas spécialement & atteindre de
trés hautes fréquences) et amplitude du Sy (inférieure a -10 dB) sur toute la gamme de
fréquences.
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II.A.4 Antenne de type dipdle elliptique

La transition d'impédance entre la ligne d’alimentation et I’antenne a une importance
capitale pour le caractére large bande d’une antenne. Dans le paragraphe précédent, nous
avons concu un schéma d’antenne de maniére & y brancher directement la ligne d’alimen-
tation sans réel circuit d’adaptation d’impédance. Dans cette section, nous allons procéder
avec la méme approche en partant cette fois d’un schéma d’antenne de type dipole ellip-
tique.

Du fait méme de leur forme, les antennes dipolaires elliptiques offrent naturellement une
transition d’impédance relativement douce, ce qui leur procure naturellement une bonne
largeur de bande (Schantz, 2002 ; Yu et al., 2009). De plus, la modification de la forme de
base d’une telle antenne avec par exemple I'ajout d’anneaux elliptiques concentriques a
'intérieur du schéma d’antenne peut améliorer la largeur de bande (schéma d’inspiration
fractal) ce que montre De Noia et al. (2012). Le schéma fractal proposé dans cet article
opére sur toute la bande 200 MHz - 1,5 GHz, ce qui correspond a notre largeur de bande
cible. Cependant, d’une part I’ajout d’anneaux semble n’améliorer que légérement le Si;
par rapport a un schéma classique en ellipses pleines, mais d’autre part le schéma proposé
a une taille d’environ 500 mm x 740 mm, ce qui n’est pas fabricable dans notre laboratoire.
Malgré cela, la forme elliptique semble étre une bonne base pour la conception d’une an-
tenne large bande et nous avons donc décidé de rester sur un schéma d’antenne en ellipses
pleines, plus simple, et qui tiendrait sur un format A4.

Un schéma elliptique peut étre vu comme un dérivé d’une antenne dipolaire dont les poles
seraient circulaires. Sur cette base, Schantz (2002) montre que 'augmentation du ratio
entre grand et petit axes se traduit par une amélioration de ’adaptation de I’antenne a
une ligne 50 ) par rapport a des poles circulaires purs.

Afin de dimensionner le schéma d’un dipdle elliptique permettant la meilleure adaptation
possible & une ligne 50 2 tout en tenant sur un format A4 nous avons réalisé une étude
paramétrique sur la taille du grand (a) et du petit (b) axe des ellipses (Figure I1.6) pour
trouver le rapport a/b optimum adapté a nos contraintes.

297 mm

A
\4

210 mm

FIGURE I1.6 — Schéma de I'antenne de type dipole elliptique. a représente le grand axe de
Iellipse et b son petit axe.
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FIGURE I1.7 — A et B : S;; de 'antenne dans l'air pour différentes valeurs du rapport
a/b pour b = 70 mm et b = 100 mm respectivement, C : Sj; de Pantenne dans I’air pour
a/b = 1,5 pour différentes valeurs de b. D : Sj; de Pantenne dans Pair pour différentes
configurations.

Les différents résultats de cette étude paramétrique sont présentés Figure 11.7. On
représente tout d’abord sur les Figures I1.7.A et I1.7.B les amplitudes des S7; simulés pour
une antenne elliptique dans 'air pour des valeurs du rapport a/b de 1, 1,25, 1,5, 1,75 et
2. Pour chaque valeur du rapport a/b, nous avons utilisé des valeurs du petit axe égales a
70 et 100 mm respectivement pour la Figure I11.7.A et la Figure I1.7.B. Si on compare sur
la Figure I1.7.A les Sj; pour les rapports a/b = 1 (cercles pleins bleus), 1,25 (triangles
creux rouges) et 1,5 (cercles creux verts), on constate que plus le rapport augmente, plus
I’adaptation de I’antenne s’améliore. L’amplitude des pics d’émission augmente en tant
que telle (pour le pic & 800 MHz par exemple, on passe d’environ -20 dB pour a/b = 1
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a -17 et -14 dB pour respectivement a/b = 1,25 et 1,5), mais comme I'amplitude des
plateaux diminue (pour le plateau a environ 1 GHz, on passe de -8 dB pour a/b = 1
a -10 et -11 dB pour respectivement a/b = 1,25 et 1,5), on améliore au final le Sy; sur
I’ensemble de la gamme de fréquences. En revanche, si on continue a augmenter la valeur
du rapport a/b, le S; se dégrade. C’est ce que 1'on constate en regardant I'amplitude des
S11 pour a/b = 1,75 (losanges pleins noirs) et 2 (croix marrons) ot I’on voit une remontée
générale du Sy; vers de plus fortes amplitudes (autour de -11 et -10 dB respectivement).
On peut observer exactement les trois mémes phénomeénes sur la Figure I1.7.B :

— TL’amplitude du pic d’émission du Sy; (4 580 MHz) qui augmente de -22 dB 4-18 dB

puis -15 dB pour respectivement a/b = 1, 1,25 et 1,5.
— L’amplitude du plateau du Sy; (autour de 900 MHz) qui diminue de -8 dB 4 -10 dB
puis -12 dB pour respectivement a/b = 1, 1,25 et 1,5.

— La dégradation générale du Sy; si on continue & augmenter le rapport a/b.
Bien qu’on ne le montre pas ici, on peut faire les mémes constatations pour des valeurs
de b supérieures. Il semble donc qu'un rapport entre grand et petit axes autour de 1,5
pour une antenne de type dipole elliptique soit la valeur optimale qui permet d’obtenir
une bonne adaptation de ’antenne sur une large bande de fréquences.
De plus, si on compare entre eux les Sy des Figure I1.7.A et Figure I1.7.B, on constate
que 'amplitude moyenne des S7; pour b = 70 mm est légérement plus grande que pour
b = 110 mm, ce qui veut dire que les plus grandes ellipses donnent une antenne mieux
adaptée a une ligne 50 ) que les petites.

En partant de ce constat, on représente Figure [1.7.C les S;; de 'antenne dans I’air
pour un rapport a/b constant et égal & 1,5 pour différentes largeurs d’ellipses (i.e. pour
différentes valeurs de b). Afin de tenir sur un format A4, la plus grande valeur de b repré-
sentée est 130 mm. Pour une telle valeur du petit axe (et un rapport a/b de 1,5), 'emprise
de la partie métallique de ’antenne est d’environ 136 mm x 195 mm. Pour ces valeurs il
ne reste plus que 7,5 mm de substrat de chaque co6té de 'antenne pour la partie la plus
proche du bord (largeur de 'antenne Figure 11.6). Pour respecter nos contraintes sur le
format, des valeurs de b supérieures & 130 mm n’ont donc pas été investiguées.

Si on regarde les courbes représentées sur la Figure I1.7.C on peut faire au moins deux
constats. Tout d’abord, comme précédemment, plus la largeur de Uellipse (b) augmente,
plus 'antenne est adaptée a une ligne 50 €2 puisque 'amplitude moyenne du S, diminue
avec I'augmentation de b. On constate également que plus la largeur de 'ellipse aug-
mente, plus la premiére fréquence a laquelle on atteint le seuil de -10 dB (fréquence de
seuil) diminue (ce qui est logique puisque la taille globale du dipole augmente). On passe
en effet d’une fréquence de seuil de 690 MHz pour b = 70 & une de 500 puis 390 MHz
pour respectivement b = 100 et b = 130 mm.

Ainsi, 'antenne ayant de loin les meilleures performances en termes de largeur de bande
est la plus grande. Cependant, cette configuration ne laisse que trés peu de substrat au-
tour de 'antenne et afin de pouvoir manipuler plus facilement et de laisser suffisamment
de marge de manceuvre en terme d’erreur de positionnement lors de la fabrication du
prototype nous avons décidé de laisser plus de substrat autour de la partir rayonnante et
donc de réduire la taille des ellipses par rapport a cette antenne « optimum ».
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La largeur d’ellipse qui a finalement été retenue pour le prototype est b = 110.

La figure Figure I1.7.D montre ainsi les S7; simulés pour cette antenne pour des rapports
a/b de 1,5, de 1,6 et de 1,75. On y a également représenté le Sj; de Pantenne de type
dipole elliptique « optimum » précédente (a/b = 1,5 et b = 130 mm). On peut constater
que les deux Sy; correspondants respectivement & a/b = 1,66 mm (triangles creux rouges)
et a/b = 1,75 (cercles creux verts) sont globalement moins bons que celui correspondant a
a/b = 1,5 (cercles pleins bleus) méme s'ils restent tout a fait acceptables puisqu’inférieurs
a -10 dB sur tout la largeur de bande d’intérét. De plus, le Sy; correspondant & a/b = 1,5
posséde un plateau a environ 740 MHz qui remonte au-dessus des deux autres Si;. Il est a
noter que le Sy correspondant & a/b = 1,5 et b = 130 mm posséde également un plateau
similaire (& environ 600 MHz).

De ce fait, nous avons retenu comme schéma celui de l’ellipse correspondant au couple
(a/b = 1,66 et b = 110 mm) soit a = 183 mm et b = 110 mm puisque son Si; est inférieur
a -10 dB sur la gamme de fréquences d’intérét, qu’il est relativement plat sur cette méme
gamme (i.e. pas de pics ou plateaux prononcés, ce qui veut dire que I’émission / récep-
tion est homogéne sur cette gamme de fréquences) et qu’il reste globalement meilleur que
celui correspondant & a/b = 1,75. Sa fréquence minimale et maximale d’opération sont
respectivement 450 MHz et 2,5 GHz et sa bande passante est de 139 %.

Encore une fois le schéma retenu n’est pas le schéma optimum stricto sensu, mais il
semble répondre de maniére satisfaisante aux critéres d’émission/réception et de limite sur
la taille fixés. De plus, il semble important de noter qu’un rapport de l'ordre de a/b = 1,5
parait étre un rapport optimum pour le dimensionnement de dipdles elliptiques dans la
gamme de fréquences et les tailles d’antennes qui nous concerne ici.

II.A.5 Conclusions sur la conception des prototypes d’antennes

Etant donné que nous souhaitons utiliser nos prototypes d’antennes pour mesurer la
teneur en eau en contexte agricole, nous nous sommes fixés deux objectifs principaux pour
leur conception qui sont un encombrement minimal (facilité de manipulation et possibilité
de le fabriquer au laboratoire) et une bande passante maximale. Ceci se traduit par le fait
d’imposer un format A4 pour la taille maximale de ’antenne tout en ayant la plus grande
bande passante possible dans la gamme de fréquences 100 MHz - 1 GHz.

Deux prototypes ont été concus numériquement dans ce sens, 1'un sur la base d’une
antenne bow-tie, 'autre sur celle d’'un dipole elliptique. Dans les deux cas, nous avons
considéré que la ligne d’alimentation (50 €2) était directement connectée a Pantenne sans
la présence d’un quelconque systéme d’adaptation d’impédance.

Le premier schéma d’antenne retenu opére dans la gamme de fréquences 360 MHz -
1,6 GHz (B,, = 127 %) tandis que le deuxiéme opére dans la gamme 450 MHz - 2,2 GHz
(Byw = 139 %).

Les performances obtenues pour nos prototypes ne couvrent pas toute la gamme de fré-
quences idéale voulue, notamment dans la partie basse fréquence, mais cela semble trés
difficile de descendre en fréquence tout en respectant une taille A4 qui est la taille maxi-
male des circuits imprimés que nous pouvons fabriquer au laboratoire.
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Enfin, rappelons que les performances de ces prototypes d’antennes ont été évaluées dans
I’air, or comme nous ’avons vu précédemment, les propriétés des antennes dépendent
également du milieu.

Puisque nous souhaitons utiliser nos antennes en configuration monostatique on-ground,
il est nécessaire d’étudier le comportement de nos prototypes lorsqu’ils sont mis en pré-
sence d'un sol. C’est ce que nous allons faire de maniére numérique dans les sections qui
suivent.
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II.B Analyse numérique des prototypes d’antennes

I1.B.1 Propriétés électriques (e, o) représentatives des sols natu-
rels

Nous avons vu dans le chapitre précédent que les propriétés électriques (g, o) des sols
dépendent principalement de sa teneur en eau, de la salinité de ’eau et de sa teneur en
argile.

De plus, les gammes de variations de la permittivité diélectrique relative et de la conduc-
tivité électrique sont trés différentes. D’aprés Cassidy (2009), dans les milieux naturels
la permittivité diélectrique relative s’étale d’environ 3 (sable sec) a 40 (argile humide)
avec une moyenne d’environ 16 (voir Tableau I.1) pour les sols usuels. La conductivité
électrique quant a elle peut s’étaler de moins de 107" mS.m (calcaire sec) a plus de
1000 mS.m™! (argile humide) avec une moyenne de 5 mS.m!.

Rappelons que dans ce chapitre, notre objet d’étude principal est le cecefficient Si; de
Iantenne lorsque celle-ci est placée sur des sols de différentes propriétés électriques. Du
fait de l'interaction de 'antenne avec le sol, les caractéristiques du S7; mesurés vont évo-
luer avec I'impédance caractéristique du sol. Cette impédance (Z,,) dépend des propriétés
électriques du sol et peut étre exprimée comme (Daniels, 2004) :

[ Hofhr 1 o
I = c0er (1 tan?(9)) (cos(8/2) +i - sin(0/2)) (I1.2)

ol g est la perméabilité magnétique du vide, u, est la perméabilité magnétique relative
du milieu, gg est la permittivité diélectrique du vide, ¢, est la permittivité diélectrique
relative du milieu et § est angle de pertes (voir [.A.3).

=

Cette impédance est une grandeur complexe dont le comportement dépend de la fré-
quence. La Figure I1.8 illustre le comportement du module de cette impédance caractéris-
tique sur la gamme 100 MHz - 3 GHz pour des milieux de différentes propriétés électriques.

La Figure I1.8.A représente cette impédance pour des milieux trés résistants (¢ = 0,1 mS.m-

soit 10 000 Q.m) et de permittivités diélectriques relatives égales a 5, 10, 15, 20, 25 et 30.
On y représente également a titre indicatif 'impédance de 1’eau « pure » (trait plein bleu)
dont la permittivité diélectrique relative vaut 80. A noter que I'impédance de I’air n’est
pas représentée afin de garder la méme échelle sur tous les graphiques, mais sa valeur est
de 377 Q. Pour de tels milieux (diélectriques purs), on voit que 'impédance ne dépend
pas de la fréquence puisque la conductivité électrique étant quasi nulle, 'angle de pertes
(0) est trés faible. Plus la permittivité diélectrique relative augmente, plus 'impédance
diminue (elle se trouve au dénominateur de l’expression) avec un minimum atteint par
Ieau avec 42 ).

La Figure I1.8.B représente cette impédance caractéristique pour des milieux peu conduc-
teurs (o — 5 mS.m™ soit 200 2.m) pour les mémes permittivités diélectriques relatives
que précédemment. On remarque que 'impédance n’est plus constante, puisqu’elle est
plus faible dans la partie basse fréquence du spectre. Prenons comme exemple le milieu
e = 5, 'impédance a une valeur d’environ 105 €2 & 100 MHz, puis 140 Q & 150 MHz et
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F1GURE I1.8 — Module de I'impédance EM d’un sol en fonction de la fréquence et de
sa permittivité diélectrique relative () pour des conductivités électriques (o) égales a
0,1 mS.m! (A), 5 mS.m™* (B), 10 mS.m™* (C) et 50 mS.m™ (D). Le bandeau grisé entre
360 MHz et 2,2 GHz représente la bande passante dans l'air des prototypes d’antennes
concus en [ILA.

continue d’augmenter jusqu’a arriver & un plateau a environ 600 MHz qui a pour valeur
168 €, soit la valeur du milieu résistant de méme permittivité diélectrique relative. Ce
comportement est semblable quelque soit la permittivité diélectrique relative, avec cepen-
dant pour différence le fait que plus la permittivité diélectrique relative est élevée, moins
les variations sont importantes et plus le plateau est atteint tot. Si on considére un spectre
de fréquences entre 300 MHz et 2 GHz, qui inclus largement le spectre d’opérabilité de
nos schémas d’antennes (cf. I1.A.5), on peut considérer que la variation fréquentielle d’im-
pédance reste négligeable (I’écart moyen d’impédance sur cette gamme de fréquences de
I'ordre de 1 % entre le cas d’un terrain résistant et le cas d’un terrain peu conducteur).

Pour un milieu moyennement conducteur (¢ = 10 mS.m! soit 100 Q.m, Figure 11.8.C),
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on peut faire les mémes constats que précédemment, avec une accentuation encore plus
forte de la variation fréquentielle de 'impédance (I’écart moyen d’impédance sur cette
gamme de fréquences de 'ordre de 4 % entre le cas d’un terrain résistant et le cas d’un
terrain moyennement conducteur). De plus, on voit apparaitre un peu aprés 100 MHz une
chute de 'impédance pour tous les milieux, qui traduit I'aspect oscillant de la variation
fréquentielle d’impédance.

Pour les terrains conducteurs (o = 50 mS.m™ soit 20 Q.m, Figure I1.8.D), cet aspect
oscillatoire est encore plus prononcé, et on ne peut plus négliger la variation fréquentielle
de T'impédance sur la bande de fréquence d’opération de nos antennes (I’écart moyen
d’impédance sur cette gamme de fréquences de l'ordre de 35 % entre le cas d’un terrain
résistant et le cas d’un terrain conducteur).

Ainsi, pour des terrains pas ou peu conducteurs (jusqu’a environ ¢ = 5 mS.mt), la

variation fréquentielle de I'impédance caractéristique du milieu peut étre négligée sur la
gamme de fréquences d’opération de nos antennes. Pour des milieux plus conducteurs en
revanche, cela n’est plus le cas. Il est important de considérer ces effets puisque 1’on voit
que 'impédance d’'un méme milieu peut grandement changer selon les fréquences si sa
conductivité est suffisamment élevée. Les variations du S;; seront donc influencées par
cette variation d’impédance du sol, et certaines fréquences seront plus ou moins trans-
mises selon les propriétés du sol.
Afin de paramétrer dans nos simulations des modéles ayant des propriétés électriques suf-
fisamment représentatives de celles des sols naturels et de reproduire aussi fidélement que
possible le comportement du Si; de nos antennes lorsqu’elles seront posées dessus, nous
avons décidé d’utiliser dans nos études des permittivités diélectriques relatives variant
entre 1 (air) et 30 (argile) et des conductivités électriques variant de 0,1 (sable sec) a
100 mS.m™* (argile humide).

II.B.2 Effet d’'un demi-espace infini

Dans la section II.A nous avons déterminé les propriétés de nos prototypes d’antennes

dans l'air. Nos antennes étant destinées & étre utilisées pour des applications GPR on-
ground, il convient de s’intéresser a l'effet de la présence d’un sol sur leurs caractéristiques
et plus particuliérement leur S;. Afin de représenter le sol, nous avons pris le parti de
simuler nos schémas d’antennes en présence de demi-espaces infinis dont les propriétés
électriques varient dans les gammes définies dans la section précédente.
Le maillage utilisé dans les simulations FDTD est adaptatif et se ressert automatiquement
autour des éléments fins qui nécessite un maillage plus détaillé (notamment au niveau de
I'alimentation de I’antenne). La taille minimum d’une cellule est définie pour que la plus
petite longueur d’onde simulée soit discrétisée spatialement par au moins vingts cellules.
Pour limiter le temps de calcul on émule dans le modéle numérique le demi-espace infini
par I'application de conditions absorbantes ou PML (perfectly matched layer) aux limites
spatiales du domaine de calcul. Un schéma type des modéles utilisés en simulation pour
I’antenne de type bow-tie est représenté Figure I1.9.
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Vue en coupe (sur le sol) Limites du Olomain(}/ue du dessus (dans I'air)
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FIGURE I1.9 — Schéma du type modéle antenne/demi-espace utilisé dans les simulations
FDTD. Le domaine de calcul est réduit par Papplication de PML (perfectly matched
layer). Un maillage adaptatif permet d’affiner la discrétisation des parties les plus petites
de 'antenne.

Antenne de type bow-tie

L’évolution du Si; en fonction des propriétés du sol est complexe et non linéaire et ce
d’autant plus que 'on s’intéresse a une large bande de fréquences. Ainsi, les pics d’émis-
sion du Sp; se décalent, diminuent, disparaissent ou réapparaissent selon les propriétés
électriques du sol. Etant donné qu’il est compliqué de caractériser un tel comportement
sur une large gamme de fréquences, nous avons pris le parti d’étudier ’évolution du Sy,
de maniére simple a travers I’étude de seulement quelques points « remarquables ».

Définition des points remarquables du Si; : On s’intéresse ici a ’évolution du Si;
du schéma de type bow-tie lorsque celui-ci est placé sur un demi-espace infini dont on fait
varier les propriétés électriques.

La Figure I1.10.A représente cette évolution, pour I’antenne posée sur des demi-espaces in-
finis de permittivités diélectriques relatives égales a 5 (cercles pleins bleus), 10 (triangles
creux rouges), 20 (cercles vides verts) et 30 (losanges pleins noirs) et une conductivité
électrique de 0,1 mS.m™ (i.e. un terrain faiblement conducteur). On y a également re-
présenté le Si; de 'antenne dans Pair (tirets noirs). Les points visibles sur les courbes
(cercles pleins bleus, triangles creux rouges, cercles vides verts et losanges pleins noirs)
ne représentent pas les points de mesures mais on juste pour but de pouvoir différencier
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les courbes facilement dans le cas d’'une impression en noir et blanc. Il en sera de méme
pour toutes les autres courbes de ce manuscrit. De méme, 'augmentation du nombre de
points dans la partie haute fréquence dans ces graphiques ne correspond pas a une aug-
mentation de I’échantillonnage mais est juste un effet de 1’échelle logarithmique utilisée
pour représenter les fréquences.

A:(SZO,:I.I'T]S.I'TY1 B:£=10
O T T T T T TrIT ] ] 0 _l TTT1T ] T T T UL ] T T ]
= ] ]
T .10 — —
c
& - -
o ] ]
o
2 . ]
E_ - -
-20 — —
< - - -
_30 11111 I 1 1 1 11111 I e 1 1 _30 11111 I 1 1 1 11111 I 1 1
100 1000 100 1000
Fréquence [en MHz] Fréquence [en MHz]
=5 —=a-c=10 --06=0,1 -~—oc=1
——5=30 ---air(e=1) —-+—06=50 % c=100

FIGURE I1.10 — A : amplitude du Si; pour le schéma d’antenne de type bow-tie posée sur
des demi-espaces infinis de différentes permittivités diélectriques relatives et de conducti-
vité électrique 0,1 mS.m™. B : amplitude du S;; pour le schéma d’antenne de type bow-tie
posée sur des demi-espaces infinis de différentes conductivités électriques (en mS.m™) et
de permittivité diélectrique relative égale a 10.

Lorsque 1'on regarde le Si; de I'antenne dans 'air, on constate qu’il se compose de
quatre points remarquables (P1, P2, P3 et P4) : deux pics d’émission (faible amplitude)
séparés entre eux par un plateau qui représente une zone de plus faible émission (« forte »
amplitude) ainsi que la premiére fréquence a laquelle on atteint le seuil de -10 dB. Le
premier pic d’émission est centré & environ 440 MHz, le second a 1,4 GHz et le plateau
a 850 MHz. Ce comportement (pics multiples séparés par des plateaux) correspond aux
différentes fréquences de résonnance de cette antenne dipolaire. Le plateau du Si; a une
amplitude moyenne inférieure a -10 dB ce qui fait que 'antenne est considérée comme
étant opérationnelle méme dans cette zone de moindre émission.

Si on regarde maintenant le S;; pour un milieu de permittivité diélectrique relative de
5 (cercles pleins bleus), on reconnait la méme forme du Sj; avec ces deux pics séparés
par un plateau. On constate d’une part que 'amplitude et la largeur des pics augmentent
et d’autre part que les pics et les plateaux se décalent vers les basses fréquences puisque
la position du premier pic passe de 440 MHz a 320 MHz, celle du second de 1,4 GHz a
935 MHz et celle du plateau de 850 MHz a 600 MHz. De plus, la premiére fréquence a
laquelle le seuil de -10 dB est atteint se décale également vers les basses fréquences. On
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peut faire les mémes constats si on regarde les S;; pour des permittivités diélectriques
supérieures, avec néanmoins le fait que la « vitesse » d’augmentation de I'amplitude et de
décalage diminue avec 'augmentation de la permittivité diélectrique. Cette augmentation
de I'amplitude des pics du S;; fait qu’on arrive a terme pour e= 30 a la disparition des
pics et plateau a proprement parler pour avoir plutot des oscillations plus ou moins pro-
noncées du Sy;.

La Figure I1.10.B représente elle I’évolution du Sy; pour 'antenne posée sur des demi-
espaces infinis de conductivités électriques égales a 0,1 mS.m™ (cercles pleins bleus),
1 mS.m! (triangles creux rouges), 10 mS.m™! (cercles creux verts), 50 mS.m™ (losanges
pleins noirs) et 100 mS.m™" (croix marron) et de permittivité diélectrique relative égale &
10.

Si on regarde 1’évolution des quatre mémes points remarquables que précédemment, on
remarque qu’il n’y a quasi aucun décalage de leur position fréquentielle, et ce quelle que
soit la valeur de la conductivité électrique. De plus, si la conductivité reste faible (in-
férieure ou égale & 10 mS.m™), il n’y a qu’un trés léger changement d’amplitude de ces
points remarquables (amplitude des pics semble augmenter légérement et celle des pla-
teaux diminue). Pour des conductivités supérieures ou égales a 50 mS.m™ en revanche ce
changement d’amplitude est plus marqué.

En ce qui concerne la partie haute fréquence du spectre (supérieure & 1 GHz), il n’y a
aucun changement de S7; avec la conductivité électrique. En ce qui concerne la partie
basse fréquence du spectre en revanche (i.e. avant le premier pic d’émission), on constate
que leffet de la conductivité (méme pour de faibles valeurs) est bien marqué avec une
diminution générale de 'amplitude du Si;. Ainsi, plus la conductivité augmente, plus
Iamplitude du S;; d’'une maniére générale diminue.

Des tests numériques dont les résultats ne sont pas montrés ici montrent que pour des
permittivités diélectriques relatives plus basses, 'influence de la conductivité est plus im-
portante et qu’elle diminue lorsque 'on augmente la permittivité diélectrique relative.

Il semble donc que dans le cas de notre antenne de type bow-tie on puisse définir quatre
points remarquables (P1, P2, P3 et P4) qui permettent de suivre ’évolution du Sy; avec
les propriétés électriques du milieu et qui sont : la position du premier pic d’émission,
la position du plateau, la position du second pic d’émission ainsi que la position de la
premiére fréquence a laquelle le seuil de -10 dB pour 'amplitude du Sp; est atteinte.

Lien entre positions des points remarquables et permittivité diélectrique : La
diminution de amplitude des plateaux du Si; du fait de la conductivité électrique et le
décalage fréquentiel des pics d’émission du fait de la permittivité diélectrique ont déja
été utilisés pour caractériser les propriétés électriques des sols, notamment par Sagnard
et al. (2009) qui utilisent en ce sens une antenne de type monopole a planter dans le sol.
On représente donc Figure I1.11 la variation de la position en fréquence des quatre points
remarquables du S7; définis précédemment.

En ce qui concerne le décalage des pics d’émission (Figure I1.11.A et Figure I11.11.B),
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A : premier pic d'émission

B : deuxiéme pic d'émission
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FIGURE I1.11 — Position en fréquence du premier pic d’émission (A), du second pic d’émis-
sion (B), du plateau (C) et de la premiére fréquence a laquelle le seuil de -10 dB est at-
teint (D), pour 'antenne de type bow-tie posée sur des demi-espaces infinis de différentes
permittivités diélectriques relatives et conductivités électriques (en mS.m™). Le trait en
pointillés représente un ajustement d’une loi en puissance correspondant le mieux aux
données (pour D, I'ajustement est fait pour o inférieure 4 20 mS.m1).

on fait les mémes constats que dans la section précédente & savoir que plus la permittivité
diélectrique augmente, plus les pics de résonnance se décalent vers les basses fréquences,
et ce quelle que soit la conductivité électrique. Si la permittivité diélectrique relative est
suffisamment grande (supérieure a 5), ce décalage ne semble pas dépendre de la conducti-
vité électrique (quelle que soit o les points de mesures sont situés grosso modo le long de
la méme courbe se superposant méme souvent sur la Figure I1.11.A). Pour une permitti-
vité diélectrique de 1 en revanche, si la conductivité électrique est supérieure ou égale a
50 mS.m™! (soit une résistivité de 20 Q.m), on peut voir une forte influence de la conduc-
tivité (croix marron isolée vers 200 MHz). Les Si; ne sont pas présentés ici, mais pour de
telles conductivités et de si faibles permittivités, la forme du S7; change du tout au tout et

Quentin VITALE 65



CHAPITRE II : Conception et analyse numérique des prototypes d’antennes

ne présente pas de pic d’émission a proprement parlé. Il devient par conséquent difficile,
voire infondé, d’utiliser le décalage du pic d’émission comme traceur de la permittivité
dié¢lectrique. Cependant, les matériaux avec de telles propriétés électriques s’apparentent
plutot & des mousses conductrices industrielles qu’a des sols naturels. Ainsi, si on ne consi-
deére pas les points « aberrants » correspondant & ces propriétés électriques, la variation
de la position des pics d’émission est trés cohérente avec une loi de type puissance :

fpts = aEb (113)

ol fps est la fréquence du point remarquable, € la permittivité diélectrique relative du
demi-espace infini et a et b les ceefficients d’ajustement.

Les courbes en tirets visibles sur cette figure représentent d’ailleurs un ajustement aux
données par une telle loi puissance en ne considérant pas les points aberrants de faible
permittivité et forte conductivité. Ce comportement de type puissance s’explique notam-
ment par ’évolution de 'impédance du sol en fonction de ces propriétés électriques qui
suit approximativement une telle loi.

Signalons que le choix d’une loi puissance a été inspiré par celui fait par Sagnard et al.
(2009), et que vu l'allure du décalage fréquentiel, une loi en exponentiel décroissante est
tout a fait possible également.

Si on considére maintenant les Figures I1.11.C et I[.11.D, on peut globalement faire
les mémes remarques que précédemment, a ceci prés qu’en ce qui concerne la position
de la fréquence seuil de -10 dB, une loi de type puissance ne s’ajuste pas du tout aux
courbes représentant les terrains conducteurs (¢ = 50 mS.m* et ¢ = 100 mS.m) pour
des permittivités dié¢lectriques relatives inférieures a 20. Ceci est dii comme nous 1’avons
dit pour la Figure I1.10.B au comportement a basse fréquence du Sy; (fréquence inférieure
au premier pic d’émission) qui est beaucoup plus sensible a la conductivité électrique.
Enfin, pour la position du plateau du Sy; (Figure I1.11.C), il existe pour des conductivi-
tés électriques supérieures & 10 mS.m™ un décalage fréquentiel non négligeable puisqu’il
atteint environ 90 MHz (de 618 MHz a 708 MHz) entre o =10 et 100 mS.m™'.

Ainsi, si on ne considére que des milieux peu conducteurs (o inférieure a 50 mS.m
soit une résistivité supérieure a 20 Q.m), pour le prototype d’antenne de type bow-tie il
semble raisonnable de considérer un comportement en loi de type puissance du décalage
des trois points remarquables définis précédemment (positions des deux pics d’émission
et du plateau du Si;) et éventuellement de la fréquence du seuil de -10 dB. Ce dernier
point remarquable étant situé par définition dans la partie basse fréquence du Si1, il reste
trés sensible a la conductivité électrique et il semble peu judicieux de s’en servir pour des
mesures de terrains.

Les différents ceefficients d’ajustement obtenus pour nos simulations sont récapitulés Ta-
bleau I1.4.

Lien entre amplitude du plateau du S;; et conductivité électrique : Comme
nous ’avons fait dans le paragraphe précédent, nous allons tenter de trouver une relation
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‘ 1¢ pic  2¢ pic Plateau f_104B

a [MHz| | 431 1446 896 340
b -0,195 -0,283 -0,260 -0,244

R? 0,987 0,995 0,955 0,891

TABLEAU I1.4 — Parameétres de 1'ajustement par une loi puissance obtenus pour les
différents points remarquables du S7; de I'antenne de type bow-tie posée sur des demi-
espaces de différentes permittivités diélectriques relatives.

quantitative entre les variations d’amplitude du plateau du Si; et les variations de la
conductivité électrique du milieu. Nous avons choisi le plateau du Sy, plutot que la partie
basse fréquence du spectre qui est pourtant plus sensible aux variations de conductivité
électrique (voir Figure I1.10.B) pour ne pas étre tributaire des mémes effets que ceux
observés pour la fréquence du seuil de -10 dB.

Ainsi, la Figure I1.12 présente pour des demi-espaces de différentes permittivités di-
électriques relatives, les variations d’amplitude du plateau du S;; en fonction de la conduc-
tivité du milieu (en mS.m™).

D’une maniére générale, les observations faites pour la Figure [1.10.B sont aussi obser-
vables ici, a savoir que plus la conductivité électrique augmente, plus 'amplitude du
plateau du S;; diminue. Si on regarde par exemple les points correspondant au milieu de
permittivité diélectrique relative égale & 10, on constate que 1'on passe d’une amplitude
du plateau d’environ 0,26 pour o — 0,1 mS.m™, & une amplitude d’environ 0,22 pour
o = 50 mS.m!.

De plus, plus la permittivité diélectrique augmente, moins la conductivité électrique
semble avoir d’effet puisque pour des permittivités diélectriques relatives supérieures a
10, la diminution d’amplitude du plateau est quasi nulle, sauf pour de fortes valeurs de
conductivité électrique (supérieures ou égales a 50 mS.m?).

Comme précédemment, les courbes en tirets représentent pour chaque permittivité
diélectrique relative, une loi d’ajustement entre la valeur de 'amplitude du plateau et
la conductivité électrique du milieu. Le type de loi choisi ici est une relation linéaire
(Ap: = as +b) qui apparait courbe pour les grandes valeurs de conductivité électrique du
fait de I’échelle logarithmique utilisée sur cette figure.

L’ajustement est le moins bon pour les faibles valeurs de permittivité diélectrique relative
(1 et 5) et s’améliore pour les permittivités diélectriques plus élevées. Malheureusement,
cette amélioration de I'ajustement linéaire correspond également a la diminution de la
variation d’amplitude due a la conductivité électrique et il est donc a considérer avec une
grande prudence.

Les ceefficients d’ajustement obtenus pour les courbes issues de nos simulations sont pré-
sentés Tableau I1.5.

Pour résumer, les principaux effets de ’évolution des propriétés électriques du sol sur
le S1; de antenne de type bow-tie sont :
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FIGURE II.12 — Amplitude du plateau du S;; en fonction de la conductivité électrique
(en mS.m™) pour des milieux de différentes permittivités diélectriques relatives.

e =1 =5 =10 ¢ =15 ¢ =20 ¢ =25 ¢ =30
a | -13 08 -063 042 028  -019  -013
b | 017 023 026 0,27 0,28 0,29 0,29
R?| 0,827 0918 0,965 098 0,98 0,99 0,985

TABLEAU I.5 — Paramétres de I’ajustement linéaire obtenus entre 'amplitude du plateau
et la conductivité électrique pour des valeurs fixes de permittivités diélectriques relatives.

— Le décalage du spectre (notamment des points remarquables) vers les basses fré-
quences lorsque la permittivité diélectrique augmente (selon une loi en puissance).

— Une diminution générale de "amplitude du Sj; lorsque la conductivité augmente
(selon une relation linéaire si la permittivité diélectrique du milieu est suffisamment
grande), mais qui devient de moins en moins prononcée au fur et & mesure que la
permittivité diélectrique augmente.

— La partie basse fréquence du spectre (avant le premier pic d’émission) est beaucoup
plus sensible a I’effet de la conductivité électrique que la partie plus haute fréquence.

— La forme du S;; peut changer de maniére drastique pour de fortes valeurs de
permittivité diélectrique ou de fortes valeurs de conductivité électrique rendant
difficile voir impossible cette analyse par identification de points « remarquables ».
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Antenne de type dipole elliptique

Observation générale du 5;; de ’antenne de type dipodle elliptique : Nous avons
vu dans les sections précédentes l'effet de I’évolution des propriétés électriques d’un demi-
espace infini sur le S1; du schéma de type bow-tie. On s’attend donc a avoir le méme genre
de comportement pour le S;; du schéma d’antenne de type dipdle elliptique. Ainsi, de
maniére analogue a la Figure I1.10, on représente I’évolution du S7; du schéma d’antenne
de type dipole elliptique lorsque celui-ci est posé sur un demi-espace infini dont on fait
varier la permittivité diélectrique relative (Figure I1.13.A) et la conductivité électrique
(Figure 11.13.B).
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FIGURE I1.13 — A : amplitude du Si; pour le schéma d’antenne de type dipéle elliptique
posé sur des demi-espaces infinis de différentes permittivités diélectriques relatives et de
conductivité électrique 0,1 mS.m™. B : amplitude du S;; pour le schéma d’antenne de type
dipole elliptique posé sur des demi-espaces infinis de différentes conductivités électriques
(en mS.m™!) et de permittivité diélectrique relative égale a 10.

Lorsque 'on regarde la Figure I1.13. A, on peut voir d’une maniére générale que lorsque
la permittivité diélectrique augmente, 'amplitude moyenne du S;; diminue par rapport
a I'antenne placée dans I’air. Ceci traduit le fait que I'impédance de 'antenne est plus
adaptée a un sol qu’a 'air. La diminution du niveau moyen du S;; s’observe jusqu’a une
permittivité diélectrique relative de 5. Pour des permittivités diélectriques relatives supé-
rieures, le niveau moyen du Sj; remonte progressivement (désadaptation progressive du
sol et de I'antenne) jusqu’a revenir au méme niveau moyen que le Sj; de 'antenne dans
I’air pour ¢ = 30.

Les pics d’émission du Sp; dans I'air ne sont pas aussi prononcés que ceux du schéma de
type bow-tie. Ainsi, le comportement de ’antenne est plus « homogéne » sur sa gamme de
fréquences d’opération. Lorsque la permittivité diélectrique relative augmente pour passer
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de 1 & 5, ce que 'on peut assimiler aux premier et deuxiéme pics d’émission sur le Sy; de
I'antenne dans lair (vers 575 MHz et 970 MHz respectivement) s’accentuent clairement
(voir les pics a 545 et 864 MHz). Le premier pic est encore discernable et le deuxiéme bien
visible pour un milieu de permittivité diélectrique relative égale a 10. Pour des permitti-
vités supérieures en revanche, le premier pic disparait et seul le deuxiéme pic est encore
légérement visible. Ainsi, il devient difficile d’utiliser les mémes points remarquables que
pour le schéma de type bow-tie, puisque ceux-ci ne sont pas pérennes et disparaissent
relativement rapidement du Sy; lorsque la permittivité diélectrique évolue. Cependant,
si on suit I’évolution de la position du deuxiéme pic d’émission (ce que l'on fera plus en
détail dans le paragraphe suivant) ou que 'on regarde plus généralement le Si;, on peut
voir le méme décalage vers les basses fréquences au fur et & mesure que la permittivité
diélectrique relative du milieu augmente.

Si on s’intéresse maintenant a la Figure [1.13.B, on peut faire les constats suivants :

— Tout d’abord, 14 aussi, la partie haute fréquence (supérieure & 1 GHz) est insensible
au changement de conductivité électrique.

— Ensuite dans la partie du spectre qui correspond au pic d’émission (entre environ
300 MHz et 1 GHz), plus la conductivité électrique augmente, plus 'amplitude du
S11 augmente elle aussi, tout comme on a pu 'observer pour le S;; de 'antenne de
type bow-tie.

— Enfin, la partie basse du spectre (inférieure a ce qui correspond au premier pic
d’émission) est plus sensible a leffet de la conductivité électrique, et plus cette
derniére augmente, plus 'amplitude du S;; diminue.

Ainsi le comportement général du Si; du schéma d’antenne de type dipdle elliptique
semble étre le méme que celui du schéma de type bow-tie. Cependant les points remar-
quables utilisés sur ce dernier afin de quantifier le lien entre évolution du Si; et évolution
de la permittivité diélectrique relative et de la conductivité électrique ne peuvent pas
étre utilisés ici parce qu’ils ne sont pas assez pérennes. Nous avons tout de méme essayé
d’établir le méme genre de loi pour la permittivité diélectrique seulement en se basant sur
d’autres points remarquables qui nous semblaient plus adaptés a ce Sy; particulier.

Lien entre positions des points remarquables et permittivité diélectrique :
Deux des points remarquables utilisés pour 'antenne de type bow-tie sont repris pour
quantifier la relation entre permittivité diélectrique relative et décalage fréquentiel du
S11, & savoir le deuxiéme pic d’émission de 'antenne et la fréquence du seuil de -10 dB.
De plus, lorsque 'on regarde la Figure 11.13.B, sur la partie haute fréquence du spectre
(supérieure a 1,5 GHz), il semble que le Sy ait grosso modo la forme d’une droite. Partant
de ce constat, on ajuste une droite de régression sur la partie haute fréquence du Sy, et
on étudie 1’évolution de son coefficient directeur et de son ordonnée a l’origine en fonction
de la permittivité diélectrique relative.

Les différents résultats de cette étude sont présentés Figure I1.14. Pour la Figure I1.14.A
qui représente respectivement la position du deuxiéme pic d’émission, on peut faire les
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FIGURE I1.14 — Position en fréquence du deuxiéme pic d’émission (A), de la premiére
fréquence a laquelle le seuil de -10 dB est atteint (B), valeur du coefficient directeur (C)
et de 'ordonnée a 'origine (D) de la droite d’ajustement sur les hautes fréquences du Sy,
pour l'antenne de type dipoéle elliptique posée sur des demi-espaces infinis de différentes
permittivités diélectriques relatives et conductivités électriques (en mS.m™). Le trait en
pointillés représente un ajustement d’une loi en puissance correspondant le mieux aux
données (pour D, ajustement est fait pour o inférieure a 20 mS.m!).

mémes observations que pour l'antenne de type bow-tie, a savoir que le décalage du
deuxiéme pic d’émission est compatible avec une loi de type puissance. On remarque
cependant sur cette figure, que pour des permittivités diélectriques relatives élevées (su-
périeures & 25 environ), la position du pic d’émission ne change quasiment plus tandis que
la loi puissance continue de diminuer, ce qui se traduit par un mauvais ajustement sur la
fin de la courbe.

La Figure I1.14.B représente elle la position de la fréquence du seuil de -10 dB. La encore,
on peut faire les mémes observations que précédemment, & savoir la compatibilité avec
une loi puissance pour des conductivités électriques ne dépassant pas 10 mS.m!. Pour
des conductivités supérieures en revanche (triangles pleins oranges, carrés creux verts,
losanges pleins noirs et croix marrons), la forme du Sj; change radicalement et ce point
remarquable perd tout son sens comme cela est clairement visible sur la figure.

En ce qui concerne la régression linéaire sur la partie haute fréquence de la courbe, on
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constate que les variations du ceefficient directeur de la droite (Figure 11.14.C) et de
I'ordonnée & l'origine (Figure 11.14.D) sont compatibles avec une loi en puissance si la
conductivité électrique du milieu n’est pas trop élevée.

Les différents ccefficients d’ajustement obtenus sont présentés Tableau 11.6.

‘ 2¢ pic f-10ap  coefficient directeur ordonnée a l'origine

a | 1443.10° 416.10° 9.107 11 0,077
b -0,32 -0,18 -0,31 0,25
R? 0,98 0,93 0,97 0,92

TABLEAU I1.6 — Paramétres de ’ajustement par une loi puissance des points remarquables
du Sp; de 'antenne de type dipdle elliptique posée sur des demi-espaces de permittivités
diélectriques relatives différentes.

Conclusion sur I’effet d’un demi-espace sur le S;; de nos prototypes d’antennes

Nous avons vu dans cette section ’évolution du S7; de nos antennes lorsqu’elles sont
posées sur un demi-espace infini qui représente le sol. La gamme de variation des proprié-
tés électriques de ce demi-espace (1 < & < 30et 0,1 < o < 100 mS.m™) a été choisie
de maniére a représenter au mieux celles observables dans les milieux naturels.

L’étude de I’évolution du S;; des antennes a été réalisée non pas sur ’ensemble de la
gamme de fréquences, mais sur la base de points remarquables dont I’évolution est carac-
téristique de celle du S7;. D’une maniére générale, il semble que le S se décale vers les
basses fréquences lorsque I'on augmente la permittivité diélectrique et que son amplitude
diminue lorsque la conductivité électrique du milieu augmente du fait de la forte atténua-
tion du milieu.

Sur la base de Pévolution de ces points remarquables (différents selon le schéma d’an-
tenne étudié), nous avons établi que le décalage fréquentiel du Sy; suit une loi de type
puissance. Il est plus difficile en revanche d’établir une loi précise pour lier la diminution
de I'amplitude du S;; a I’évolution de la conductivité électrique autre que la loi classique
d’atténuation exponentielle pour une onde plane.

Malgré I'étude de points remarquables différents pour les deux schémas d’antennes, 1’évo-
lution générale selon une loi en puissance du décalage fréquentiel des S7; des deux types
d’antennes a pu étre établie. Ceci s’explique simplement par I’évolution de I'impédance
du sol en fonction des paramétres électriques qui peut étre approximée par une telle loi.
Or, 'impédance du sol rentre en compte dans I'impédance du systéme antenne / sol qui
est & la base méme de la définition du Sy; (voir 1.C.2).

Enfin, I'utilisation de la fréquence seuil de -10 dB comme point remarquable, notamment
parce que ce point se situe dans la partie basse fréquence du Si1, semble trop sujette aux
variations de la conductivité électrique pour étre utilisée pour caractériser le sol.
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II.B.3 Profondeur d’investigation

La profondeur d’investigation d’un GPR peut se définir comme la profondeur jusqu’a

laquelle une cible peut étre détectée ou tout du moins influence de maniére sensible le si-
gnal. Dans notre cas, nous souhaitons caractériser le sous-sol sur les deux premiers métres
de profondeur (maximum) et ¢’est donc une profondeur d’investigation de 1’ordre de gran-
deur du métre que nous cherchons a obtenir.
Pour estimer la profondeur d’investigation correspondant a nos antennes, ou tout du moins
pour vérifier que la profondeur de pénétration recherchée est bien atteinte, on se propose
« d’enterrer » un réflecteur parfait dans un demi-espace homogéne et de voir a partir de
quelle profondeur il devient indétectable.

Atténuation analytique (onde plane)

Comme nous ’avons vu en [.A.4, une onde EM est atténuée au fur et & mesure qu’elle
se propage dans un milieu. Cette atténuation («) dépend des propriétés électriques du
milieu et est donnée pour une onde plane se propageant dans un milieu a faibles pertes

diélectriques par (" ~ 0 voir I.A.4) :
2
Ji+(=) - 1] (IL.4)
we

L’atténuation pour ce type d’onde est de forme exponentielle avec o comme paramétre
caractéristique. On définit généralement la profondeur de peau pour un milieu particu-
lier comme la distance a laquelle 'amplitude de 'onde EM émise a été diminuée d’un
facteur 1/e soit environ 37 %. Comme nous nous intéressons au signal réfléchi par le sol,
Patténuation du signal regu par nos antennes sera au mieux deux fois plus importante
(trajet aller-retour) et on considérera plutot I’équivalent d’une « profondeur de peau aller-
retour » : pa_p = 1/(2a).

Ainsi, si on considére un réflecteur parfait (plaque métallique par exemple) situé a une
certaine profondeur dans le sol, 'amplitude recue a la surface du sol par une antenne
parfaite (sans pertes) sera donnée par :

a = w —_

2

A(z) = Age > (IL5)

ot A est 'amplitude émise, z la profondeur du réflecteur parfait et A(z) amplitude de
I’onde réfléchie recue en surface.

La Figure I1.15 présente, pour des milieux de différentes propriétés électriques, 'am-
plitude théorique recue a la surface du sol (en pourcentage de 'amplitude émise, i.e.
A(z)/Ap) en fonction de la profondeur du réflecteur parfait. Les courbes d’amplitude sont
représentées pour des milieux ayant une permittivité diélectrique relative de 5, 10 ou 20
et une conductivité électrique de 1, 10 ou 100 mS.m™!. La position et la valeur de la pro-
fondeur de peau aller-retour pour chaque milieu a été marquée par une croix.
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FIGURE I1.15 - Amplitude recue a la surface du sol (en % de I'amplitude émise) en
fonction de la profondeur du réflecteur parfait pour des milieux de différentes propriétés
électriques pour une fréquence de 1 GHz. Les croix indiquent les profondeurs de peau
aller-retour.

On constate qu’a conductivité électrique constante, la profondeur de peau aller-retour

augmente avec la permittivité diélectrique. On passe ainsi pour o = 1 mS.m™! (terrain peu
conducteur), d’une profondeur de 5 m pour ¢ = 5,412 m pour ¢ = 20. Pour un terrain
de conductivité moyenne (10 mS.m™), la profondeur de peau aller-retour se trouve entre
0,5 et 1,2 m et pour un terrain conducteur (100 mS.m™1), elle se trouve entre 5 et 12 cm.
En gardant a l'esprit le fait que la gamme de variation de la permittivité diélectrique
dans les sols (moins d’un ordre de grandeur) reste beaucoup plus faible que celle de la
conductivité électrique (plusieurs ordres de grandeur), on voit donc I'importance de I'effet
de la conductivité électrique sur la pénétration des ondes EM.
Ainsi, pour se donner une régle du pouce pour une antenne idéale, une fréquence de
1 GHz, dans un terrain peu conducteur (1 mS.m™1) la profondeur de peau est de l'ordre
du décamétre, de 'ordre du métre dans un terrain moyennement conducteur (10 mS.m!)
et de l'ordre du décimétre dans un terrain conducteur (100 mS.m™).

N’oublions pas que le calcul de ces profondeurs de peau présentées ici ne prend en

compte ni la capacité de transmission /réception des antennes, ni la sensibilité de I'appareil
de mesure (i.e. capacité a détecter de faibles courants).
Afin de connaitre de maniére plus spécifique la profondeur d’investigation de nos antennes,
nous allons l'estimer dans la section suivante a l'aide de la modélisation FDTD. Pour se
faire on se propose « d’enterrer » un réflecteur parfait dans un demi-espace homogéne et
de voir a partir de quelle profondeur il devient indétectable sur le Sy;.

Quentin VITALE 74



II.B Analyse numérique des prototypes d’antennes

Estimation de la profondeur d’investigation a partir du S;

On cherche ici a estimer la profondeur a partir de laquelle I'effet d’une plaque métal-
lique dans un demi-espace n’est plus discernable sur le Si;.
Pour se faire, on calcule un S;; de référence dans lequel I’antenne est posée sur un demi-
espace infini de propriétés électriques (g, o). Pour ce méme couple de paramétres (g, o),
on calcule un Sy; pour lequel on a ajouté dans le modéle numérique une plaque métallique
(conducteur parfait). On fait donc varier la profondeur de cette plaque et pour chaque
profondeur on calcule la différence (RMSE) entre le modéle de référence et le modéle avec
plaque.
Pour les profondeurs importantes et les fortes permittivités diélectriques, le temps de si-
mulation peut vite devenir conséquent, et il faut le limiter. On se base donc sur le calcul du
temps de propagation aller-retour pour un trajet vertical d’une onde plane afin de simuler
sur un temps suffisamment long pour ne pas tronquer le signal avant que la réflexion sur
la plaque n’ait eu lieu.
De plus, nous avons vu que les profondeurs de peau aller-retour minimale et maximale
auxquelles on peut s’attendre sont respectivement décimétrique et décamétrique. Cepen-
dant nous arrétons nos investigations a une profondeur de plaque maximale de 3 m, d’une
part pour des raisons de temps de simulation, et d’autre part parce que notre objectif en
terme de pénétration est relativement superficiel (premier métre au maximum).

Les résultats du calcul de la RMSE entre un modéle sans plaque (demi-espace infini)
et un modeéle avec une plaque a différentes profondeurs sont regroupés Figure 11.16 pour
le schéma d’antenne elliptique. Les simulations ont été menées pour des milieux ayant une
permittivité électrique relative de 5, 10 ou 20 et une conductivité électrique de 1 mS.m™
(Figure 11.16.C), 10 mS.m™! (Figure I1.16.B) ou 100 mS.m™! (Figure II.16.A).

Si on regarde les courbes de RMSE en fonction de la profondeur du réflecteur obte-
nue pour un milieu conducteur (Figure I1.16.A), on constate que dés le deuxiéme point
(0,25 ¢cm de profondeur), les courbes pour les trois permittivités diélectriques relatives
sont quasiment confondues, et qu’on atteint un plateau de RMSE d’une valeur inférieure
a environ 0,01. Par la suite, méme si on augmente la profondeur de la plaque, la RMSE
ne change pas (ou peu), ce qui veut dire que Ueffet de la plaque sur le Sy; est négligeable
et qu’on ne peut pas distinguer le Sj; de référence (sans plaque) de ceux ot la plaque est
profonde d’au moins 25 cm. Ainsi, en terrain conducteur la profondeur d’investigation de
ces antennes est inférieure a 25 cm, ce qui est en accord avec les calculs pour une onde
plane (a cette profondeur il reste moins de 10 % du signal émis Figure I1.15).

Si on regarde maintenant la Figure I1.16.B (sol moyennent conducteur), on observe
pour chaque courbe une décroissance de la RMSE avec la profondeur, et ce jusqu’a une
profondeur d’environ 1,5 m. Cette décroissance de la RMSE indique simplement que plus
la plaque est profonde, plus le Si; simulé est proche du Si; de référence.

Pour des profondeurs supérieures, on observe une légére remontée de la RMSE (comme
sur le graphique précédent d’ailleurs) et un plateau de la RMSE a une valeur inférieure
a 0,01. Comme précédemment, ce plateau signifie qu’a partir de cette profondeur les Si;
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FIGURE I1.16 -~ RMSE entre le Sj; de référence (sans plaque) et le Sy; simulé en fonction
de la profondeur de la plaque métallique pour des permittivités diélectriques relatives de
5, 10 ou 20 et des conductivités électriques de 100 mS.m™ (A), 10 mS.m™* (B) et 1 mS.m™*

(©).

sont quasi indiscernables les uns des autres et que 'on peut considérer que ce plateau
correspond a la limite de détectabilité de la plaque.

Ainsi, la profondeur d’investigation de notre antenne sur un terrain moyennement conduc-
teur est de maximum 1,5 m.

Enfin, si on regarde la Figure 11.16.C (sol peu conducteur), on observe toujours la
méme décroissance de la RMSE avec la profondeur, sans toutefois atteindre un plateau
franc. Les deux derniers points de chaque courbe (profondeur de 2,5 et 3 m) sont certes
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trés proches, mais le plateau n’est pas aussi prononcé que précédemment. Il est fort pro-
bable que dans ce dernier cas, la profondeur maximale simulée (3 m) n’est pas suffisante
pour réellement atteindre le plateau. Méme si le plateau n’est pas atteint, la profondeur
d’investigation peut étre considérée comme d’environ 2 m.

En résumé, en se basant sur cette étude simple, les ordres de grandeur de la profon-
deur d’investigation de l’antenne sont de moins de 25 c¢m pour un terrain conducteur
(100 mS.m!), d’environ 1,5 m pour un terrain moyennement conducteur (10 mS.m™) et
inférieure a 2,5 m pour un terrain peu conducteur (1 mS.m™).

Une étude similaire réalisée sur le deuxiéme prototype d’antenne donne des profondeurs
d’investigation ayant les mémes ordres de grandeur.

Enfin, il faut garder a I'esprit que nous nous sommes servi d’un réflecteur parfait pour
estimer ces profondeurs d’investigation. Dans les sols naturels, il est plus que rare de trou-
ver ce genre de réflecteurs et on peut donc supposer que ces profondeurs sont largement
surestimées par rapport a celles que I'on aura en réalité sur le terrain. Cependant, I'esti-
mation la plus basse étant de 'ordre de 25 ¢m, on peut considérer que le S;; mesuré sur le
terrain sera comparable en terme de volume d’investigation a celui d’une sonde TDR de
longueur équivalente. De plus, cette technique de mesure permet d’estimer la permittivité
diélectrique et la conductivité électrique dans une gamme de fréquences similaire (voir
annexe B) a celle de nos antennes et sera par la suite utilisée a titre de comparaison.

I11.B.4 Effet de I’élévation sur le Si;

Nos antennes seront utilisées sur le terrain en configuration on-ground. Cependant, la

réalité du terrain est telle qu’il est rare que le contact entre les antennes et le sol soit
parfait comme on I’a supposé jusqu’a présent dans nos simulations.
De ce fait, on se propose d’étudier rapidement 'effet du défaut de contact entre le sol
et 'antenne sur le S;; en 'assimilant a une légére élévation de 'antenne au-dessus du
sol. Nous avons ainsi considéré des élévations allant de quelques millimétres & quelques
centimétres seulement, étant donné que 'antenne reste en configuration on-ground.

Un exemple de résultats obtenus pour les deux prototypes d’antennes placées au-
dessus d’un sol (demi-espace) moyen (¢ = 15, 0 = 1 mS.m!) est présenté Figure I11.17. On
a représenté sur cette figure 'amplitude des S7; des deux types d’antennes a différentes
hauteurs au-dessus du sol a gauche, et a droite la position des points remarquables des
pics d’émissions correspondant aux deux prototypes.

On remarque sur les Figures I1.17.A et I1.17.C que plus I’élévation de I’antenne augmente,
plus le S7; se décale vers les hautes fréquences. Ce décalage est particuliérement visible
pour les deux figures sur la partie basse fréquence du spectre. Dans le cas de 'antenne
de type bow-tie (Figures 11.17.A), 'augmentation de 1’élévation jusqu’a environ 2 cm se
traduit par une meilleure adaptation de I'antenne au sol puisque I’amplitude moyenne
du S7; diminue, tandis que pour 'antenne de type dipole elliptique cela correspond au
contraire a une désadaptation entre 'antenne et le sol. Dans les deux cas, pour des hau-
teurs supérieures a 5 ¢m il y a une forte désadaptation entre I'antenne et le sol ce qui se
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traduit par une remontée de 'amplitude moyenne du Si;.
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FIGURE I1.17 — A : S;; de I'antenne de type bow-tie pour différentes élévations de ’an-
tenne au-dessus d’un demi-espace infini. B : Position du premier pic d’émission du Sy,
de l'antenne de type bow-tie pour pour différentes élévations de 'antenne. C : Sy; de
Iantenne de type dipole elliptique pour différentes élévations de 'antenne au-dessus d'un
demi-espace infini. D : Position du deuxiéme pic d’émission du Si; de 'antenne de type
dipole elliptique pour différentes élévations de 'antenne. Propriétés du demi-espace infini :

e=15etoc =1 mS.m.

Tout comme lorsque le contact entre 'antenne et le sol est parfait, le décalage fréquen-
tiel dépend des propriétés électriques du sol. Cette dépendance du décalage aux propriétés
électriques est illustrée Figures I1.17.B et I1.17.D ou l'on a représenté respectivement la
fréquence du premier pic d’émission de 'antenne de type bow-tie en fonction de la per-
mittivité diélectrique relative du sol et celle du deuxiéme pic d’émission pour I'antenne
de type dipole elliptique.
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On constate sur ces deux figures que pour de faibles élévations (inférieures & 3 mm), le
décalage fréquentiel du Si; semble suivre une loi en puissance comme cela était le cas
lorsque 'antenne est en contact parfait avec le sol i.e. le pic se décale vers les basses fré-
quences lorsque la permittivité diélectrique du sol augmente. Cependant, méme si le sens
du décalage est le méme, les pics d’émission restent plus haute fréquence que lorsque I’an-
tenne est en contact parfait avec le sol. Il y a donc décalages vers les hautes fréquences par
rapport au cas on-ground idéal. De plus, lorsque I’élévation augmente (& partir de 3 mm),
le décalage du Sy avec la permittivité diélectrique n’est plus univoque puisque 'on peut
voir que les pics d’émission du Sp; des deux prototypes d’antennes se décalent vers les
hautes fréquences lorsque la permittivité diélectrique augmente. Le caractére aléatoire de
la position des pics pour des élévations a partir du centimétre vient en partie du fait qu’il
y a évolution de la forme du Sy; et qu’il devient de fait difficile d’identifier et de discerner
avec précision les pics d’émission sur le Si;.

Ainsi, lorsque 1’élévation de 'antenne augmente, du fait de la présence d’une couche
d’air de plus en plus importante sous ’antenne il y a « désadaptation » progressive de
I'antenne au sol (nous avons vu que dans le cas de I'antenne bow-tie une faible élévation de
I'antenne augmente au contraire 'adaptation de 'antenne au sol). Ceci se traduit d’une
maniére générale par un décalage du Sy vers les hautes fréquences par rapport au cas ol
I’antenne est en contact parfait avec le sol.

Lorsque 1'élévation reste faible (de I'ordre de 3 mm), on observe (a hauteur constante)
un décalage du Sy, vers les basses fréquences qui semble suivre une loi de type puissance
comme pour 'antenne en contact parfait avec le sol.

En revanche, lorsque 1’élévation augmente, ce décalage s’opére dans le sens inverse et
il semble que le Si; se décale vers les hautes fréquences. Toutefois, il est important de
garder a 'esprit que dans ce dernier cas, I’évolution de la forme du Sy, est telle qu’il n’est
pas évident du suivre I’évolution des pics d’émission (disparitions et réapparitions) d’oi
I’aspect aléatoire de la position des pics.

Il semble donc que l'utilisation d’une loi en puissance pour déterminer directement la
permittivité diélectrique du sol & partir de la position des pics d’émissions du Si; ne soit
possible que pour de relativement faibles permittivités diélectriques (asymptote de la loi
puissance a partir de e = 15, voir I1.B.2) et de faibles élévations d’antennes puisqu’au-
dela, d’une part I’analyse des points remarquables est mal aisée et d’autre part ’évolution
du Sp; n’est pas aussi univoque.

II.B.5 Effet de la rugosité sur le Si;

Tout comme nous venons de voir les grands traits de I'effet de ’élévation sur le S, de
nos antennes, nous allons voir & présent ceux de effet de la rugosité du sol.
Les terrains agricoles sur lesquels nous souhaitons travailler sont en effet souvent carac-
térisés par la présence de labours et de mottes de terre qui rendent la surface rugueuse.
Dans nos simulations, nous avons choisi de représenter la rugosité moyenne du sol par
une fonction sinusoidale permettant de définir une surface en toéle ondulée qui correspond
assez bien a l'alternance de rangs et d’inter-rangs types de certains terrains agricoles. Afin
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de considérer une rugosité moyenne moins directionnelle que la précédente, nous avons
également simulé 'antenne posée sur des surfaces en « boite d’ceufs » (Figure I1.18.A).
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FIGURE II1.18 — A : schéma du prototype d’antenne de type bow-tie posé sur un sol
rugueux en « boite d’ceufs ». B : comparaison des S;; simulés pour le prototype de type
bow-tie posé sur un sol rugueux (cercles pleins bleus), sur un sol plat (triangles creux
rouges) et surélevé de 1 cm au-dessus d’un sol plat (cercles creux verts).

A titre d’exemple la Figure 11.18.B présente la comparaison des Si; obtenus pour 'an-
tenne de type bow-tie posée sur un sol moyen (¢ = 15, 0 = 1 mS.m!) avec une surface
de type boite d’ceufs (cercles pleins bleus), parfaitement lisse (triangles creux rouges) et
une élévation de 1 cm au-dessus d’un sol parfaitement lisse (cercles creux verts).

Nous n’allons pas rentrer dans les détails de U'effet des différents types de rugosités sur
le S1; puisque l'effet de décalage fréquentiel et de déformation par rapport & un cas avec
un sol non rugueux est complexe et non linéaire. Cependant, les constats présentés pour
I'exemple particulier de cette figure peuvent étre considérés comme assez général (sur la
base des autres simulations faites, mais non montrées ici).

Le constat le plus flagrant est celui du décalage fréquentiel du S vers les hautes fré-
quences par rapport a un cas non rugueux. Lorsque 'on regarde ce décalage fréquentiel,
on constate qu’il est du méme ordre de grandeur que celui observé lorsque 1’on suréléve
Pantenne d’environ 1 cm au-dessus d’un sol non rugueux. La forme du Si; au-dessus du
sol rugueux reste en revanche plus proche de celle sur un sol plat que celle de ’antenne
surélevée en ce sens que l'on reconnait facilement les deux pics d’émission présents res-
pectivement & 460 MHz et 1,2 GHz pour le sol rugueux et 300 MHz et 770 MHz pour le
sol plat.

Ce décalage fréquentiel peut s’expliquer par le fait qu’au fur et a mesure que la rugosité
augmente, il y a de plus en plus d’air sous 'antenne par rapport au cas non rugueux, ce
qui se traduit par une « désadaptation » d’impédance entre ’antenne et le sol rugueux.
Du fait que la configuration considérée est une configuration on-ground, la sensibilité aux
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effets de diffraction sur la surface rugueuse présente en prospection off-ground est moindre
et Deffet principal influencant le Sy est a priori celui de désadaptation.

Ainsi, par la suite, plutot que de considérer la rugosité du sol avec précision (ce qui
est en théorie possible en FDTD puisqu’il n’y pas de réelle limitation sur la forme des
objets considérés, mais demande un temps de calcul accru du fait de la finesse du maillage
nécessaire) nous avons choisi l'option de considérer plutot une « élévation d’antenne équi-
valente » qui permet de prendre en compte la désadaptation de ’antenne sans accroitre
le temps de calcul, méme si cela se paie sur la précision de la forme du S;; simulé.

I1.B.6 Effet de la connexion SMA sur le Sy

A Tissue de cette analyse numérique faite sur le comportement du S;; de nos proto-
types d’antennes en présence de sol, des prototypes physiques des schémas d’antennes ont
été fabriqués au laboratoire.

La premiére antenne a avoir été étudiée est le modéle de type bow-tie et également le
premier & avoir été fabriqué. Comme le prototype numérique a été dimensionné de ma-
niére a étre « naturellement » adapté a une ligne d’alimentation de 50 €2, le prototype
physique a été fabriqué de maniére & brancher directement le cable coaxial d’alimentation
sur 'antenne par le biais d’un connecteur SMA (Figure I11.19.A). Ce type de connecteur
est couramment utilisé dans le domaine des radiofréquences et posséde une impédance
caractéristique 50 €.

Comme nous le verrons plus en détail en TV.A, ce prototype a été testé en laboratoire
et des mesures de S1; de antenne placée au-dessus d’une plaque métallique (conducteur
parfait) ont été faites.

Nous avons reproduit en simulations FDTD les conditions des mesures en laboratoire
afin de comparer les S1; mesurés et simulés (ligne d’alimentation 50 €2 idéale directement
branchée sur 'antenne) et de nous assurer de leur bonne cohérence.

La Figure I1.19.B présente le S;; mesuré (cercles pleins bleus) pour le prototype d’an-
tenne bow-tie placé & 60 cm au-dessus d’une plaque métallique ainsi que son équivalent
simulé en FDTD avec une alimentation idéale (triangles creux rouges).

Le premier constat qui peut étre fait est qu’il existe une forte différence d’amplitude (en-
viron 5 dB en moyenne) entre les deux Si;. En revanche, en ce qui concerne la forme
du S7;1 en tant que tel, la simulation FDTD avec une alimentation idéale reproduit assez
fidélement les variations du S;; mesuré.

La forte différence d’amplitude entre les deux Sy; peut facilement s’expliquer par un dé-
faut dans la connexion directe entre ’antenne et le cable coaxial d’alimentation. Bien
que celle-ci ait été réalisée avec le plus grand soin et que l'on utilise un connecteur SMA
d’impédance 50 €2, il se produit une forte réflexion au niveau du connecteur qui fait que
I’on ne transmet pas autant d’énergie qu’on le souhaiterait.

Afin de prendre en compte effet de ce « défaut de connexion », un modéle FDTD précis
du connecteur SMA utilisé a été réalisé a partir des cotes et du dessin technique fourni par
le fabricant. Lorsque l'on prend en compte un modéle d’alimentation plus réaliste (cable
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coaxial + connecteur SMA) on constate que le Sy; simulé (cercles creux verts Figure 11.19)
reproduit le S1; mesuré de maniére beaucoup plus fidéle tant en amplitude qu’en forme.
Ainsi, méme si la conception méme de 'antenne supposait une alimentation directe de
Iantenne et que le connecteur utilisé est censé étre adapté a 'antenne, les prototypes
fabriqués sont « décevants » puisqu’ils ne délivrent pas autant de signal qu’espéré d’aprés
les simulations.
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FIGURE I1.19 — A : schéma du connecteur SMA utilisé pour brancher le cable coaxial sur
le prototype d’antennes. B : comparaison des S7; mesuré et simulés pour ’antenne placée
4 60 cm au-dessus d’une plaque métallique. La premiére simulation FDTD (triangles creux
rouges) prend en compte une alimentation de 50 €2 idéale tandis que la deuxiéme (cercles
creux verts) prend en compte le modéle précis du connecteur SMA.

Meéme si les deux prototypes ont déja été fabriqués de cette maniére, il est intéressant
d’essayer d’améliorer leurs capacités en n’utilisant plus une connexion directe avec le
cable coaxial, mais en reliant I’antenne & un circuit d’adaptation d’impédance. C’est avec
cette optique que nous avons abordé la question de 'adaptation d’impédance que nous
développons dans le chapitre suivant.

II.B.7 Conclusions sur ’analyse numérique des prototypes d’an-
tennes

Aprés avoir con¢u numériquement des prototypes d’antennes qui répondent aux exi-
gences de taille et bande passante que nous nous sommes fixés en [1.A.2, nous avons étudié
leur comportement en présence de sol par le biais de I’étude du Si;.

Nous avons vu qu’en estimant la profondeur d’investigation moyenne de nos prototypes a
I’aide d’une plaque métallique, celle-ci semble étre suffisante dans la plupart des cas pour
répondre a notre problématique de caractérisation du premier meétre du sol.
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La caractérisation des propriétés électriques du sol directement & partir du S7; d’une
antenne est complexe et nous avons essayé¢ de la simplifier en n’utilisant que quelques
points remarquables. Cette étude a montrée que le décalage fréquentiel du S, vers les
basses fréquences lorsque la permittivité diélectrique du sol augmente semble suivre une
loi de type puissance comme celle utilisée par Sagnard et al. (2009). Cependant, nous
avons également vu que cette approche est trop simpliste et que 'identification des points
remarquables est parfois difficile, ce qui limite fortement son utilisation.

De plus, nous avons vu que lorsque le contact entre le sol et 'antenne n’est pas parfait
(antenne surélevée), le couplage entre le sol et I'antenne se dégrade trés vite de sorte
que le comportement du Si; n’est plus aussi univoque que précédemment et qu’il devient
infondé d’utiliser I’approche des points remarquables précédente.

Ceci est d’autant plus important que les sols naturels et notamment les sols agricoles sont
souvent rugueux, et que 'effet de cette rugosité est analogue a celle de ’élévation. Ainsi,
une telle approche en loi de type puissance n’est réellement envisageable que pour des
sols peu conducteurs et suffisamment peu rugueux pour que le contact entre I’antenne et
le sol puisse étre considéré comme quasi-parfait.

Enfin, des prototypes physiques des antennes ont été fabriqués et des premiéres mesures
de Sp; réalisées. Ces mesures montrent que la non prise en compte initiale du connecteur
SMA qui relie le cable coaxial d’alimentation & 'antenne a une influence cruciale sur le
S11 et notamment sur son amplitude. Cependant, I'ajout d’un modéle numérique tres
précis du connecteur SMA dans les simulations FDTD permet de trés bien reproduire les
mesures.

Cela pose la question trés importante de 'adaptation d’impédance entre 'antenne et sa
ligne d’alimentation. Cet aspect n’a en effet pas été réellement considéré jusqu’a présent
dans notre étude. Ainsi, afin d’étre capable d’améliorer les capacités réelles de nos pro-
totypes, nous avons donc décidé de concevoir un circuit d’adaptation d’impédance pour
pallier les déficiences de la connexion directe entre I'antenne et la ligne d’alimentation
telle qu’elle est faite sur les prototypes. Les détails de la conception d’un tel circuit seront
donc présentés dans le chapitre suivant.
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Chapitre 111

Adaptation d’impédance
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III.A  Principe et buts de adaptation d’impédance

Une antenne posséde sa propre impédance (Z4) qui dépend de ses caractéristiques
géométriques (taille, forme, etc.) et de ses propriétés électriques (permittivité diélectrique
du substrat sur lequel elle est imprimée par exemple etc.). Sa ligne d’alimentation posséde
également sa propre impédance (Zp), 50 Q généralement (Figure I11.1).

Comme l'impédance de I'antenne (une centaine d’ohm généralement) et celle de la ligne
d’alimentation sont différentes, il se crée des réflexions multiples au niveau de la connexion
entre ligne d’alimentation et antenne (rupture brusque d’impédance). Ainsi, d’'une part
I’énergie transmise a 'antenne est plus faible qu’idéalement, et d’autre part ces réflexions
internes au systéme radar peuvent venir parasiter le signal mesuré et dégrader ainsi la
qualité du signal. C’est ce que nous avons pu observer sur le S7; mesuré avec une prise
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SMA directement connectée a 'antenne (voir I1.B.6).

Circuit d'adaptation Antenne
0 d'impédance Z,)

I

F1GURE III.1 — Schéma du principe de I'inclusion d’un circuit d’adaptation d’impédance
entre une ligne d’alimentation d’impédance Z, et d’'une antenne d’impédance Z 4, d’apres
Pozar (2009).

Afin de délivrer le plus de puissance possible a I'antenne et d’améliorer la qualité du

signal (limitation de la réflexion entre I'antenne et la ligne d’alimentation) on utilise gé-
néralement un circuit d’adaptation d’impédance. C’est donc dans 'optique de concevoir
un tel circuit pour améliorer la largeur de bande réelle de nos antennes que nous nous
intéressons dans ce chapitre aux principes de 'adaptation d’impédance.
L’adaptation entre une ligne d’alimentation et n’importe quelle charge (antenne ou tout
autre circuit électronique) peut se faire facilement et parfaitement pour une fréquence
donnée. Le probléme devient plus complexe lorsque I'on veut réaliser cette adaptation sur
une large gamme de fréquences (Pozar, 2009).

Il existe plusieurs techniques utilisées classiquement pour créer un circuit d’adapta-
tion d’impédance. On peut, par exemple, utiliser un circuit (appelé L-section) composé
de capacités et d’inductions en série et en paralléle. Une autre technique consiste & créer
une transition lisse (pas de ruptures brusques) d’impédance entre la ligne d’alimenta-
tion et 'antenne en utilisant uniquement des lignes microruban (i.e. une piste de circuit
électronique) et des guides d’ondes coplanaires. C’est cette derniére technique que nous
allons étudier dans la suite parce qu’elle permet d’étre simulée et fabriquée facilement
(pas besoin de composant électronique en tant que tel) et méme parfois d’étre intégrée
directement au schéma d’antenne.

Enfin, notons que I'on confond dans 'usage « courant » (tout comme dans ce ma-
nuscrit) le mot « balun » (regroupement des mots anglais balanced et unbalunced) avec
le circuit d’adaptation d’impédance au sens propre. Le mot balun désigne en réalité un
circuit permettant la transition entre une ligne de transmission symétrique ou balanced,
comme une ligne microruban de type PSL (parallel strip line, voir I11.B.3) et asymétrique
ou unbalanced, comme un cable coaxial.

ITI.B Ligne microruban (au sens large)

III.B.1 Ligne microruban classique (MSL)

Une ligne microruban ou microstrip line (MSL) est une ligne de transmission plane
qui se compose d'un conducteur métallique fin, collé sur un substrat diélectrique, for-
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mant ainsi une « piste ». L’autre face du substrat diélectrique est généralement elle aussi
recouverte d’un conducteur sur toute sa surface, ce qui forme la masse du circuit. La
géométrie de ce type de ligne est montrée Figure 111.2. L’impédance caractéristique d’une
ligne microruban dépend de plusieurs paramétres comme sa largeur (w), la permittivité
diélectrique relative (g,) et I'épaisseur (h) du substrat sur lequel elle est imprimée. Ce
type de ligne d’alimentation est asymétrique, puisque le milieu au-dessus (air) de la piste
est différent de celui au-dessous (substrat), et la majorité des lignes de champ électrique
est concentrée dans le substrat diélectrique (Pozar, 2009).

N
I
q e,
FIGURE II1.2 — Schéma d’une ligne microruban ou microstrip line (MSL) en coupe,

d’aprés Pozar (2009).

Pour caractériser électriquement ce type de ligne d’alimentation, on utilise classique-
ment deux paramétres qui sont I'impédance caractéristique (Zp) et la permittivité diélec-
trique effective (e.ff) de la ligne microruban. Ces paramétres peuvent étre interprétés
comme l'impédance et la permittivité diélectrique de la ligne d’alimentation symétrique
(i.e. avec le méme diélectrique au-dessus et en-dessous de la piste) équivalente a la ligne
microruban étudiée.

L’impédance caractéristique d’une ligne microruban se définit comme (Hammerstad, 1975 ;
Bahl et Trivedi, 1977 ; Pozar, 2009) :

60 8h  w
In{—+ — pour w/h <1
P AT 1111
0 1207 (IL1)

pour w/h > 1
VEerf [£ 41,3934 0,6671n (% 4 1,444)]

avec .5 la permittivité diélectrique effective de la ligne microruban définie elle-méme
par :

N

e+1 e —1 h\
Eeff = — + 5 (1+12E> (IT1.2)

Ces formules ne sont « que » des approximations des solutions pour un champ quasi-
statique, mais servent de base pour le dimensionnement des lignes microruban. Ce dimen-
sionnement sera ensuite ajusté, par essai erreur ou par optimisation, au schéma d’antenne
particulier auquel la ligne d’adaptation est destinée (voire II1.F).

II1.B.2 Guide d’onde coplanaire (CPW)

Un guide d’onde coplanaire ou coplanar waveguide (CPW) au sens conventionnel du
terme (Gupta et al., 1996) est « une ligne de transmission |plane| ot tous les conducteurs
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sont sur le méme plan » (i.e. la méme face du substrat diélectrique), contrairement a la
ligne microruban o il y a un conducteur sur chaque face du substrat dié¢lectrique. Il est
constitué d’un conducteur central (de largeur w) encadré par deux conducteurs latéraux
de largeur supposé infini. Le conducteur central et les latéraux sont séparés par des fentes
(absence de conducteur) de largeur (s). La géométrie classique d’un tel guide d’onde est
montrée Figure T11.3. Les lignes de champ dans un tel guide sont moins confinées que dans
une ligne microruban, ce qui le rend plus sensible a un éventuel blindage placé directement
au-dessus ou en-dessous (Gupta et al., 1996).

[ er

FIGURE II1.3 — Schéma d’un guide d’onde coplanaire ou coplanar waveguide (CPW) en
coupe, d’aprés Pozar (2009).

Comme pour la ligne microruban, on caractérise ce type de guide d’onde par sa per-
mittivité diélectrique effective (e.rs) et son impédance caractéristique (Z;) définie par
(Gupta et al., 1996 ; Simons, 2004) :

_30m K(ky)
Zy = e K ko) (I11.3)

avec e.rf la permittivité diélectrique effective du guide d’onde coplanaire définit par :

2 K(ky) K (ko)

geff =1 + (1114)

avec K (k,) l'intégrale elliptique compléte de premier ordre d’argument k,,. Les différents
arguments k, sont définis (pour la géométrie présentée a la Figure I11.3) par :

W
w4+ 2s

ko et ky=1/1— k2

sinh (%)

. w(w+2s)
sinh (T)

ky = et k= /1 — k2

\/7
(I1L.5)
\/7

Encore une fois ces formules sont des approximations quasi-statiques qui servent au
dimensionnement de base du guide d’onde coplanaire, qui peut ensuite étre adapté en
simulation FDTD pour le schéma d’antenne auquel il est destiné.
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ITI.B.3 Ligne microruban double face asymétrique (DSTL)

Une ligne microruban asymeétrique double face ou double-sided transmission line (DSTL)
est une ligne de transmission plane qui se compose de deux conducteurs métalliques, placés
chacun sur une face différente du substrat diélectrique (Figure I11.4). Lorsque la largeur
du conducteur de la face supérieure (w;) est différente de celle du conducteur de la face
inférieure (wy), on parlera dans la suite de ligne microruban double face asymétrique
(DSTL), dans le cas contraire, on parlera de ligne microruban paralléle ou parallel strip
line (PSL).

—
[ _ !
W

FIGURE III.4 — Schéma d’une ligne microruban double face asymétrique ou double-sided
transmission line (DSTL) en coupe, d’aprés (Carro et De Mingo, 2010).

Comme précédemment, on peut définir son impédance caractéristique (Zp) comme
(Carro et De Mingo, 2010) :

Zy = K K (II1.6)
VEelf (K(kﬁ) K(ki))
avec g.f¢ la permittivité diélectrique effective de la ligne définit par :
S0t
K (ko) “T K (k1
off = —F———— I11.7
eI Tk K (IIL.7)

avec K (k,) lintégrale elliptique compléte de premier ordre d’argument k,,. Les différents
arguments k, sont définis (pour la géométrie présentée Figure I11.4) par :

we

ko_860h(gi) et ky=+/1— k2
Q(xb‘i‘xt) ’
ky = t ki =1/1— k2 II11.8
! \/(l—i—xb)(l—i—xt) ¢ ! ! (IIL8)

Tt 2
xy = cosh ( A ) et x, = cosh < . )
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avec A la hauteur de la plaque métallique infinie qui surplombe la ligne de transmission.
Cette plaque métallique permet le calcul de 'expression de I'impédance de la ligne, et si
A est suffisamment grand, on considére que la plaque n’a plus d’effet sur I'impédance du
circuit. Dans la pratique on utilise A = 20h (Carro et De Mingo, 2010). La encore, ces
expressions sont issues d’une approximation quasi-statique.

III.C Principe de la transition lisse d’impédance

Afin de bien adapter la ligne de transmission et I’antenne, il faut que le circuit d’adap-
tation limite le plus possible les réflexions qui ont lieu entre ligne de transmission et
antenne, et ce sur une largeur de bande de fréquences correspondant a la bande passante
de 'antenne.

D’apres les formules des sections précédentes, on voit d’une maniére générale que plus
la largeur du conducteur central (piste conductrice) diminue, plus I'impédance caracté-
ristique de la ligne (ou guide d’onde) augmente. Ainsi, en faisant varier la largeur du
conducteur du circuit d’adaptation, on pourra passer progressivement d'une impédance
de 50 2 (ligne d’alimentation) & une impédance proche de celle de I’antenne.
Classiquement ce changement de largeur du conducteur se fait soit de maniére continue
soit, soit par sauts (sections de longueur finie), ce qui se traduit soit par un profil d’im-
pédance lisse, soit par des sauts d’impédance (Figure I11.5).

Z, Z(x) |
x x .
0 L X
o_é;ro_ _

b Z+AZ

- = O O— —
x x x x .
0 X X +Ax L X

FIGURE II1.5 — Schéma de I’évolution type du profil d’impédance le long d'un circuit
d’adaptation de longueur L entre une ligne de transmission d’impédance Z; et ’antenne
d’impédance Z4, avec un changement continu (A) et par section (B) de la largeur du
conducteur central, d’aprés Pozar (2009).

Lorsque 'on est dans le cas d’une transition de type multi-section, on concoit facile-
ment qu’il existe une réflexion a la premiére transition d’impédance entre la premiére et la
deuxiéme section, une deuxiéme réflexion entre la deuxiéme et la troisiéme section et ainsi
de suite pour toutes les sections de la ligne d’adaptation. On peut, de la méme maniére,
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considérer que la transition continue d’impédance n’est en réalité qu’une succession de
sections de longueur infinitésimale.

En se basant sur cette décomposition, on peut définir la variation du ceefficient de ré-
flexion partiel AI' entre deux sections successives comme :

(Z+AZ)-Z AZ dz

= tdl' = — dAZ =0 I11.9
(Z+AZ)+Z 27 + AZ gz AUn (ITL.9)
ot AZ représente la variation d’impédance entre deux sections de longueur Ax. Puisque
I'impédance (Z) est fonction de la position sur la ligne (), en utilisant les propriétés de
dérivation de la fonction logarithme naturel on obtient :

z
iz 1d(n(%))
T 2Z 2 da
ol Zio représente 'impédance normalisée par rapport a la ligne d’alimentation. Enfin, en
utilisant la théorie des petites réflexions, en sommant tous les ceefficients de réflexion par-

tiels, on obtient 'expression du ceefficient de réflexion total (en x = 0) suivante (Pozar,
2009 ; Carro et De Mingo, 2010 ; Carro et al., 2011) :

1/ . d 7
R —— —i2Br — (1 [ = 11111
2/0 ‘ dl’(n<20)>dx ( )

ol 3 est la constante de phase de la ligne de transmission et L sa longueur totale. On
suppose ici en effet que la propagation se fait dans un milieu sans pertes (y = i3, avec
[ = w\/lE) et que la constante de phase est constante selon z.

Al =

dr dx (111.10)

Ainsi, en connaissant le profil d’'impédance d’une ligne donnée, on peut calculer le
coefficient de réflexion global I' qui y est associé. De plus, comme la constante de phase
B dépend de la fréquence, le ccefficient de réflexion global I' est lui aussi dépendant de
la fréquence. Lors de la conception d’un circuit d’adaptation d’impédance, c’est donc ce
ceefficient global I" que 1'on cherche & minimiser sur une large bande de fréquences. Ainsi
pour chaque type de transition d’impédance (variation de 'impédance le long de la ligne
de transmission de type linéaire, exponentielle ou autre), on aura un ceefficient global de
réflexion I' associé ayant ses caractéristiques propres.

La Figure I11.6 montre I’aspect d’une transition d’impédance de type exponentiel (Po-
zar, 2009) et de type Hecken (Hecken, 1972), ainsi que 'aspect des ccefficients de réflexion
globaux associés. Puisque SL dépend de la fréquence, cette figure est analogue a la va-
riation fréquentielle du ccefficient de réflexion. D’une maniére générale, on constate que
le coefficient global de réflexion posséde des rebonds fréquentiels réguliers, dont "ampli-
tude varie selon le profil d’'impédance. Ainsi, selon les fréquences, il existe une plus ou
moins bonne transmission du signal. De plus, I’'amplitude de ces rebonds dépend du type
de profil, et on constate que celle des rebonds d'un profil de type exponentiel est plus
grande que celle des rebonds d’un profil de type Hecken. Dans le domaine de "adaptation
d’impédance, on impose généralement les caractéristiques du coefficient de réflexion global
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(i.e. 'amplitude maximale tolérée pour les rebonds et la largeur de bande du ceefficient
de réflexion) et de 1a on en déduit la forme de la transition d’impédance qui respecte ces
critéres.

Enfin, comme la relation entre 'impédance et la largeur du conducteur de la ligne de
transmission n’est pas linéaire (voir sections II1.B.1 a II1.B.3), la forme finale de la ligne
d’adaptation ne sera pas la méme que celle du profil d’'impédance, et il convient de trouver
la variation de largeur qui reproduit la bonne variation d’impédance.

A B
15 T I T I T I T I T 05 T I T I T I T
14 - 04| —
13 - 03| —
o R
NX - 4= 4 1
N
12 - 02| —
11 - 01| —
l 1 l 1 l 1 l 1 l 1 0 1 1 1 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 1 2m 3w 4m
Position relative [x/L] BL

—e— exponentiel -a— Hecken

FIGURE II1.6 — A : exemple de profil d’impédance de type exponentiel et de type Hecken
le long d’une ligne de transmission de longueur L. B : allure du ccefficient de réflexion
global (I') correspondant.

ITI.D Conception d’une ligne d’adaptation (DSTL) de
type Hecken

Il existe différents types de circuits d’adaptation permettant cette transition lisse entre
ligne coaxial et antenne dipolaire et qui offrent des caractéristiques large bande. Par
exemple, Thaysen et al. (2000a,b,c) utilise un circuit basé sur un guide d’onde coplanaire
multisection dont le profil d’impédance permet d’obtenir un ceefficient de réflexion global
qui respecte des rebonds suivant un polynéme de Tchebychev. La géométrie de ce circuit
d’impédance est présentée Figure I11.7 et peut étre découpée en trois parties : un guide
d’onde coplanaire multisection (qui est le circuit d’adaptation d’impédance proprement
dit), un balun (voir III.A) et une ligne microruban coplanaire (i.e. deux conducteurs
paralléles positionnés sur la méme face du substrat et de méme largeur).

Meéme si les performances de ce circuit sont théoriquement satisfaisantes, sur la base
de prototypes construits au laboratoire (résultats non présentés), il résulte que du fait
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Guide d'onde coplanaire Microrut_)an
multi-section Balun  coplanaire

FI1GURE II1.7 — Géométrie du circuit de transition d’impédance proposé par Thaysen et al.
(2000a,b,c).

que les deux conducteurs en fin de circuit sont placés sur la méme face, il est physique-
ment difficile de connecter correctement le circuit d’adaptation a notre antenne (lorsque
celui-ci est placé perpendiculairement au plan de l'antenne), ce qui dégrade de maniére
importante ces performances. Nous avons donc choisi de tester un autre type de circuit
d’adaptation qui posséde lui aussi de trés bonnes caractéristiques large bande, et qui a
« I'avantage » d’étre un circuit double face.

Ainsi, en se basant sur Carro et al. (2011) et Vinayagamoorthy et al. (2012), nous
avons choisi de concevoir un circuit d’adaptation d’impédance sur la base d’une ligne
microruban double face. Ce type de circuit, lorsqu’il est placé perpendiculairement au
plan de I'antenne, permet de connecter facilement le cable coaxial d’alimentation aux
deux poles de I'antenne et d’adapter 'impédance sur une large bande de fréquences.

Le balun congu (Figure I11.8) peut lui aussi étre décomposé en trois parties :

— une ligne microruban classique (MSL — section A Figure I11.8);

— une ligne microruban double face (le circuit d’adaptation d’impédance au sens
propre) dont les largeurs du conducteur du dessus et du dessous varient (DSTL —
section B Figure I11.8);

— une ligne microruban double face (ligne microruban paralléle) dont les deux conduc-
teurs ont la méme largeur (PSL — section C Figure II1.8).

Les sections A et C de ce balun n’étant que des prolongements des extrémités de la section
B sur une certaine longueur, seule la conception de cette derniére sera détaillée dans la
suite.

Nous avons vu au paragraphe III.C que le comportement du ccefficient global de ré-
flexion de la ligne d’adaptation dépend de la forme de son profil d'impédance. Trés tot,
certains auteurs (Collin, 1956 ; Klopfenstein, 1956) se sont intéressés a I’étude du profil
d’impédance « optimum », c¢’est-a-dire au profil d’impédance ayant pour une longueur L
fixée, le ceefficient de réflexion minimum sur la largeur de bande considérée. Ce profil,
dit de Klopfenstein, a le désavantage de posséder une discontinuité d’impédance en fin de
profil (Hecken, 1972 ; Carro et al., 2011), ce qui le rend peut optimal pour une transition
entre une ligne microruban double face et une ligne microruban paralléle. Pour pallier
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cette discontinuité d’impédance, Hecken (1972) propose un profil « quasi-optimum » qui
a lui I’avantage de proposer une transition lisse d’impédance.

Depuis, il ne semble pas y avoir de véritable évolution de la formulation du profil d’impé-
dance optimum, mais plutot une adaptation de ces deux profils aux besoins d’un circuit
particulier.

En suivant 'approche proposée par Carro et al. (2011), nous avons donc congu un circuit
d’adaptation d’impédance respectant un profil quasi-optimal d’Hecken.

Dans ce type de profil, pour adapter 'impédance de la ligne d’alimentation Z; avec celle
de 'antenne Z 4, I’évolution de 'impédance le long du circuit d’adaptation Z, de longueur
L se fait selon la formulation suivante (Hecken, 1972 ; Carro et al., 2011) :

In(Z,) = %m (ZoZa) + %m (Z—ﬁ)qs(B,X) (I11.12)

ou X =2z/L et ¢(B, X) est défini par :

B X
OB, X) = —— /0 Io (B\/l - u2> du (IIL.13)

ou Iy est la fonction de Bessel modifiée de premier ordre et B le ccefficient défini par
Hecken (1972). Le calcul détaillé de ce coefficient est détaillé dans Pannexe A.

L’allure générale d’un tel profil d’'impédance est montrée a la Figure I11.6.A et a la
Figure T11.9.A.

Face du dessous Face du dessus

MSL

DSTL

PSL

FIGURE II1.8 — Géométrie schématique du circuit de transition d’impédance basée sur
une ligne microruban double face dont la largeur des conducteurs varie.

Afin de trouver la géométrie de la ligne de transmission correspondant a ce profil
d’impédance, nous avons procédé comme suit :

— Nous commengons par calculer la largeur du conducteur de la face supérieure (wy)

et de la face inférieure (wp) pour les parties terminales (section A et C) du circuit
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d’adaptation (c’est-a-dire pour une MSL et pour une PSL). On utilise les équations
présentées dans les paragraphes [11.B.1 et I11.B.3 pour calculer les deux couples
(w0, wyr) et (wy, wyy) correspondant aux impédances Zy et Z4 (Figure I1L.8).
— Comme suggéré par Carro et al. (2011), pour simplifier la détermination de la
géométrie de la section B, on choisit d’imposer une variation linéaire de la largeur
du conducteur de la face supérieure. Ainsi, la largeur w;(z) du conducteur de la
face supérieure le long du circuit d’adaptation d’impédance est définie par :
wy(x) = Wer — W0, 4 Wy,
L
— Enfin, tous les autres paramétres étant fixés, il ne reste qu’a calculer la largeur du
conducteur de la face inférieure wy(x). Les moyens de fabrication disponibles au
laboratoire ne permettant pas de descendre a une précision inférieure a 0,1 mm sur
la gravure des circuits imprimés (ce qui est déja trés fin!), c’est cette limite que
nous avons fixée comme précision sur le calcul de chaque wy(x). Ainsi, pour chaque
wy(z), nous avons calculé de maniére systématique les impédances correspondant
a des largeurs wy, s’étalant de 0,1 mm & wyo (avec un pas de 0,1 mm) et sélectionné
celle qui donne I'impédance la plus proche de Z,.

Les profils d’impédance et de largeur du conducteur de la face inférieure obtenus pour
un circuit d’adaptation de 100 mm de long et permettant 'adaptation d’une ligne 50 €2 a
une ligne 100 €2 sont présentés Figure I11.9.

&
1 T 1 T T T T T T 7

ol Ll vt ol 1 s
0O 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 0 20 40 60 80 100

Position [en mm] Position [en mm]
—e— optimisé —— Hecken - W,

FIGURE II1.9 — A : profils d'impédance de type Hecken recherché et obtenu par optimi-
sation pour Zy = 50 €2, Z4, = 100 Q, L. = 100 mm, ¢, = 4,6 et h = 1,54 mm. B : profil de
la largeur du conducteur inférieur correspondant.

Lorsque 'on superpose le profil théorique d’Hecken recherché (triangles creux rouges
Figure I11.9.A) au profil d’impédance obtenu par la méthode présentée plus haut (cercles

pleins bleus Figure I11.9.A), on constate une trés bonne correspondance entre les deux.
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Les seuls écarts notables se situent dans les deux premiers centimétres du circuit. Dans
cette partie, 'impédance « optimisée » est légérement supérieure a celle voulue. Ceci est
dia principalement au fait que dans cette partie du circuit, 'impédance varie trés peu et
reste trés proche de 50 2 et qu’il est donc difficile de reproduire fidélement ces faibles
variations en fixant une précision de 0,1 mm sur la largeur wy.

Ainsi, sur toute cette partie du circuit, la largeur wy, est en réalité constante (Figure 111.9.B),
et ¢’est uniquement par la variation de la largeur du conducteur supérieur que ’on modifie
I'impédance de la ligne de transition.

Par la suite, les largeurs des deux conducteurs changent, ce qui permet de reproduire plus
fidelement le profil d’impédance de Hecken recherché.

Le Tableau III.1 récapitule en chiffre la géométrie du circuit d’adaptation d’'impédance
congu pour adapter une ligne d’alimentation de 50 €2 & une charge (antenne) d’impédance
égale a 100 €.

N’oublions pas que, dans notre cas, nous ne connaissons pas exactement 'impédance
caractéristique de nos antennes, bien que nous ayons cherché a les adapter directement a
une ligne d’alimentation de 50 € (voir chapitre IT). On se propose donc dans le paragraphe
suivant d’estimer de maniére simple 'impédance de nos antennes afin de concevoir le
circuit d’adaptation d’impédance qui leur correspond le mieux.

Position [en mm| | w; [en mm| | w, [en mm| | Zpsrr [en Q] | Zyecken [en Q]
0 3,2 10 497 50
15 2.3 10 53,2 51,9
30 2,7 9,1 56,9 57,2
45 2,4 3,1 67,0 66,7
60 2.2 2.1 79.1 79.2
75 1,9 1,6 91,8 91,0
90 1,7 1,5 97.4 98,1
100 1,5 1,5 101,6 100

TABLEAU III.1 — Récapitulatif de la géométrie de la ligne d’adaptation d’impédance
de type Hecken obtenue (pour Z, = 50 Q, Z4 = 100 Q, L. = 100 mm, &, = 4,6 et
h = 1,54 mm).

III.E Impédances caractéristiques des schémas d’antennes
concus et balun adapté

III.E.1 Principe de ’estimation simple de I'impédance caracté-
ristique

Les impédances caractéristiques de nos deux schémas d’antennes n’étant pas connues,
on se propose ici de les estimer grace & un panel de circuit d’adaptation d’impédance de
type Hecken.
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Pour cela, on part du principe selon lequel plus un circuit d’adaptation donné est adapté
a 'impédance caractéristique d’une antenne, plus le systéme antenne-circuit d’adaptation
aura un Sy; performant (c’est-a-dire dont 'amplitude est inférieure a -10 dB sur une large
bande de fréquences).

Lorsque I'on connecte en simulation FDTD nos schémas d’antennes a un circuit d’adapta-
tion adapté & une impédance particuliére, on peut facilement simuler le S7; correspondant.
En faisant cette opération pour une gamme de circuits d’adaptation, adaptés chacun a
une impédance différente, on se retrouve avec un panel de Sy; correspondant & un panel
d’impédance caractéristique.

Au final, on peut considérer que le Si; qui offre les meilleures performances sur la gamme
de fréquences qui nous intéresse, est celui qui correspond au circuit le mieux adapté a
I'impédance caractéristique de notre antenne.

Ce procédé simple a 'avantage de permettre a la fois une estimation de I'ordre de gran-
deur de 'impédance caractéristique d’un schéma d’antenne, et de trouver du méme coup
le circuit d’adaptation d’impédance le mieux adapté a ce schéma.

II1.E.2 Estimation simple de I'impédance caractéristique des sché-
mas d’antennes

Nous avons donc appliqué le principe décrit précédemment pour estimer les impédances
caractéristiques de nos deux schémas d’antennes. Le balun utilisé dans les simulations est
celui présenté a la Figure [11.8, avec une variation de la largeur des conducteurs dans la sec-
tion B respectant un profil d’impédance d’Hecken comme décrit dans le paragraphe I11.D.
Les sections A et C mesurent toutes les deux 10 mm de long, tandis que la section B
s’étend elle sur 100 mm. La longueur totale du balun est donc de 12 cm, ce qui est relati-
vement imposant, mais lorsqu’il est placé perpendiculairement au plan de I'antenne, il se
loge dans I’épaisseur de la mousse absorbante du blindage (voir I1.A.2).

La Figure II1.10 présente les Sy; résultant pour les deux schémas d’antennes (type
bow-tie et de type dipole elliptique) connectés aux différents baluns.
La Figure I11.10.A représente les S; obtenus pour le schéma d’antenne de type bow-tie,
avec des circuits d’adaptation d’impédance congus pour une impédance Z4 de 50 (cercles
pleins bleus), 60 (triangles creux rouges) et 100 Q (cercles vides verts). On y a également
représenté pour comparaison le S1; de 'antenne directement alimentée par un cable coaxial
connecté avec une prise SMA (losange pleins noirs) ainsi que celui de 'antenne alimentée
par une ligne 50 2 idéale (croix marrons).

On constate sur cette figure que lorsque I'antenne est connectée & un balun adapté
a une impédance de 100 €, ses performances en terme de Sy; sont faibles (le Sy oscille
autour de -5 dB) et se rapprochent de celles de 'antenne connectée directement a un cable
coaxial par une prise SMA. En revanche, lorsque I'impédance pour laquelle le balun a été
conc¢u diminue, on constate une amélioration générale du Si; puisque son niveau moyen se
situe en dessous de -10 dB (sur la bande de fréquences d’intérét) pour des impédances Z4
de 60 et 50 2. Pour ces deux impédances, les Si; sont trés proches, et se rapprochent de
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maniére sensible du S;; obtenu en connectant I’antenne directement & une ligne de 50 €2
idéale. On peut donc considérer que le circuit le mieux adapté a ce schéma d’antenne est
celui qui correspond a une impédance de 50 Q.

La Figure I11.10.B représente elle les S;; obtenus pour le schéma d’antenne de type

dipole elliptique connectée aux mémes circuits d’adaptation que précédemment. De la
méme maniére, les S7; correspondant & I'antenne connectée a un cable coaxial par une
prise SMA et & une ligne d’alimentation 50 €2 idéale sont représentés.
On peut faire les mémes constats que pour 'autre antenne, a savoir qu’'une impédance de
100 €2 aboutit & un S7; ne répondant pas au critére de -10 dB dans la bande de fréquences
d’intérét, et qu’il y a une amélioration du Si; lorsque I'impédance Z4 est plus faible. Cette
fois-ci, méme si le S7; pour une impédance Z4 de 50 €2 se rapproche de celui obtenu avec
une ligne d’alimentation 50 € idéale, il semble que le circuit le mieux adapté a 'antenne
corresponde a I'impédance 60 €.

Ainsi, selon cette approche, il semble que les impédances caractéristiques de nos sché-
mas d’antennes soient respectivement de l'ordre de 50 et 60 2 pour le schéma de type
bow-tie et pour celui de type dipéle elliptique. Etant donné que ces deux schémas ont
été congus en cherchant a optimiser le S7; de 'antenne directement connectée a une ligne
50 €2 il est tout a fait cohérent de retrouver la meilleure adaptation pour des impédances
du méme ordre de grandeur.

De plus, au vu des S, obtenus pour les deux schémas d’antennes, il semble tout a fait
raisonnable de considérer que 'utilisation du méme circuit d’adaptation (50 ou 60 €2) pour
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FIGURE II1.10 — A : Sy; du systéme balun / antenne de type bow-tie pour différentes
impédances caractéristiques supposées de 'antenne. B : Si; du systéme balun / antenne de
type dipole elliptique pour différentes impédances caractéristiques supposées de I'antenne.
A titre comparatif sont également représentés les Si; de 'antenne alimentée directement
par un cable coaxial connecté par une prise SMA et par une ligne 50 2 idéale.
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les deux antennes produira des résultats tout a fait satisfaisants.

Enfin, étant donné la proximité d’impédance entre les antennes et la ligne d’alimentation,
on peut considérer que le role du circuit d’adaptation sera véritablement ici celui d’un
balun au sens défini au paragraphe III.A plus que celui d'un adaptateur d’impédance a
proprement parlé. Ce role est néanmoins fondamental puisqu’il permet d’améliorer gran-
dement le Sq; des deux schémas d’antennes par rapport a un branchement direct du cable
coaxial par une prise SMA, tel qu’il a été pratiqué en réalité sur les prototypes fabriqués.

La stratégie de balayage utilisée ici s’apparente a une approche de type essai / erreur
simple. Tl est également possible d’avoir une approche se basant sur 1'optimisation au
sens propre, en utilisant les algorithmes d’optimisation existants. C’est ce que nous allons
illustrer dans la section suivante a travers ’exemple de 'optimisation d’un balun simple
adapté & un de nos schémas d’antennes.

III.F Optimisation d’un balun simple

Il est possible de lancer le logiciel de simulation que nous utilisons depuis une invite
de commande Windows classique. On peut donc coupler 'avantage d’une simulation de
modéles directs en FDTD 3D avec tous les différents algorithmes d’optimisation dispo-
nibles Python, Scilab ou MATLAB.

En pratique, on définit sous Empire XCcel™ la géométrie de base & simuler, en précisant
les grandeurs qui seront les parameétres a faire varier. Pour le balun de la Figure II1.8 par
exemple, on définit la géométrie en précisant que A, B, C, wyg, wpo, Wy, et wyr, seront les
parameétres a faire varier.

11 suffit ensuite de lancer la commande d’exécution de la simulation, d’aller chercher les
résultats de la simulation dans les différents fichiers créés et de les analyser.

La géométrie de base du balun que 'on a optimisée est celle présentée Figure I11.8.
En réalité, les paramétres A, C, wyg et wyg ont été fixés et seuls les paramétres B et wyy,
ont été optimisés. De plus, comme pour le balun de type Hecken, nous avons imposé une
variation linéaire de I’épaisseur du conducteur supérieur. La longueur totale du balun est
fixée & 12 cm et A est égal & 1 cm. Ainsi la longueur B varie enter 0 et 10 cm.

Dans chacune des simulations réalisées, le balun a été connecté au schéma d’antenne de
type bow-tie. Ainsi, c’est 'amplitude moyenne du Sy; du systéme balun / antenne, sur
toute la gamme de fréquences, qui sert de fonction objectif et que 1’on cherche a minimiser.

Préalablement & I'optimisation, nous avons réalisé une exploration systématique de
Iespace des paramétres sur la gamme 0 < B < 100 mm et 0,1 < w,;, < 5 mm, afin de
connaitre la forme de la fonction objectif.

[’algorithme d’optimisation utilisé dans cet exemple est I'implémentation disponible sous
MATLAB de la méthode de Nelder-Mead (Lagarias et al., 1998). Cette méthode est
utilisée dans le cas des problémes non linéaires et non contraints.
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FIGURE I1I.11 — Amplitude moyenne du Sy; sur la gamme de fréquences 50 MHz - 3 GHz
en fonction de B et w,;, pour le balun simple.

L’aspect de la fonction objectif dans le domaine de recherche est montré a la Fi-
gure II1.11. Tout d’abord, on constate d’'une maniére générale que la fonction objectif
(valeur moyenne du ceefficient Sy; sur la gamme 50 MHz - 3 GHz) a tendance & diminuer
lorsque la valeur de w,;, augmente, puisque 'on passe d’une valeur de la fonction objectif
d’environ -6 dB pour w,;, = 1,5 mm a environ -9 dB pour w,;, = 3,5 mm. Ceci n’est vrai
que jusqu’a une valeur de wy; d’environ 3,5 mm, aprés quoi si wy;, augmente encore, on
augmente légerement la valeur de la fonction objectif puisque 'on passe d’environ -9 dB
pour wp;, = 3,5 mm a environ -8,5 dB pour wy;, = 4,5 mm. Ce comportement est tout a
fait normal puisque plus la largeur w,;, augmente, plus 'impédance caractéristique de la
ligne de transmission (PSL) du balun diminue. Pour une ligne de type PSL, on passe ainsi
d’une impédance caractéristique d’environ 100 2 pour w,;, = 1,5 mm & une impédance
caractéristique d’environ 50 2 pour wy;, — 3,8 mm. Ainsi, lorsque wy;, augmente, on a une
adaptation progressive de I'impédance du balun a celle de 'antenne.

En ce qui concerne le comportement de la fonction objectif en fonction de B, on constate
la aussi d’'une maniére générale que plus la longueur B augmente plus la fonction ob-
jectif diminue. Ceci est vrai jusqu’a une valeur de B d’environ 50 - 60 mm. Pour des
valeurs supérieures, la valeur de la fonction objectif augmente légérement. Ce comporte-
ment s’explique par le simple fait que pour une wy,;, donnée, plus la longueur augmente,
plus la transition d’impédance peut se faire de maniére lisse.

Enfin, bien que la fonction objectif soit relativement plate pour 2,5 < wyz, < 4 mm, il existe
une zone de minimum de la fonction objectif centrée approximativement sur B = 55 mm
et Wy, — 3,5 mim.

Sur la Figure I11.11 sont également représentés les chemins parcourus par 'algorithme
d’optimisation dans ’espace des paramétres pour différents modéles initiaux. Ainsi, quatre
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modéles initiaux différents répartis sur le domaine des paramétres ont été testés.

D’une maniére générale, on constate que quel que soit le modeéle initial choisi, on converge
vers la zone de moindre Si; située entre 3 et 4 mm (pour wyy), ce qui vue la forme de
la fonction objectif est tout a fait normal. Par contre, & cause du caractére local de 'al-
gorithme d’optimisation utilisé et du fait que la fonction objectif est relativement plate
autour de 'optimum global, aucun des modéles initiaux testés ne converge vers I'optimum
global (cas des chemins n°l et n°4 par exemple).

Vu l'espace des parameétres relativement restreint, il serait intéressant de tester une ap-
proche d’optimisation plus globale comme le recuit simulé et les méthodes de Monte-Carlo.
L’optimum global atteint par les chemins n°2 et n°3 se trouve aux environs de B = 55 mm
et wyp = 3,4 mm.

Les différentes valeurs des paramétres optimisés sont présentées Tableau I11.2.

Modéle initiaux Modéle optimaux
Paramétre [en mm| | n°l n°2 n°3 n°4 n°l n°2 n°3 n°4
B 20 20 50 80 24,1 54,9 549 948
Wi, 15 45 15 15 3 34 34 31
Wy 20 20 20 20 20 20 20 20
W 32 32 32 32 | 32 32 32 39
C 90 60 60 30 90 60 60 30
A 10 10 10 10 10 10 10 10

TABLEAU III.2 — Récapitulatif de la géométrie des modéles de balun simple utilisés pour
I'optimisation.

III.G Conclusions sur 'adaptation d’impédance

Il existe de nombreuses techniques d’adaptation d’impédance qui permettent d’amé-
liorer la transmission du signal (en termes de qualité et d’intensité) entre 'antenne et la
source EM.

Nous avons choisi d’étudier un balun double-face placé perpendiculairement au plan de
Iantenne. La géométrie du balun a été définie en suivant un profil d’impédance quasi-
optimum de type Hecken. Ce profil permet d’adapter de maniére quasi-optimum I'impé-
dance entre une source EM (d’impédance 50 €2 dans notre cas et n’importe quel circuit
électrique d’impédance Z,).

En connectant en simulation nos schémas d’antennes a différents baluns congus pour des
impédances caractéristiques différentes, nous avons pu estimer 'ordre de grandeur des
impédances de nos schémas d’antennes.

Lorsque I'on compare les S7; obtenus en connectant le balun le plus adapté a nos antennes
avec les S obtenus en connectant le cable d’alimentation directement sur I’antenne par
une prise SMA, on constate une grande amélioration de la transmission du signal, d’ou
I'intérét de prendre en compte 'adaptation d’impédance dés le début de la conception de
I’antenne.
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De plus, les baluns étudiés ici ont comme gros désavantage d’étre ajoutés a I’antenne, et
de ne pas faire partie du méme circuit. D’une part, cela engendre une fragilité mécanique
due a la nécessité de connecter deux circuits perpendiculaires, et d’autre part cela allonge
le temps de simulation, car le caractére 3D du systéme balun / antenne nécessite Pagran-
dissement et l'affinage du maillage du domaine simulé dans la direction du balun. En
incluant le balun directement dans le schéma d’antenne (et dans le méme plan), comme
c’est le cas dans certains schémas, cela permet de gagner en encombrement et en temps
de simulation.

Enfin, nous avons vu qu’il est possible d’interfacer notre modéle direct en FDTD avec
des algorithmes d’optimisation pour concevoir « automatiquement » des baluns adaptés
a un schéma d’antenne particulier. Cet interfacage, montré ici de maniére simple, est trés
intéressant, car il permet d’imaginer 1'utilisation de tels algorithmes dés la conception du
schéma d’antenne pour allier les avantages d'un code EM 3D robuste en FDTD (Empire
XCcel™) et des différentes bibliothéques de calculs scientifiques disponibles.

Quentin VITALE 102



Chapitre 1V

Premiers tests des prototypes en
laboratoire et sur le terrain
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IV.A Premiers tests en laboratoire

Aprés I'étude numérique réalisée sur les schémas d’antennes, les prototypes corres-
pondants ont été construits. Des mesures en laboratoire ont été réalisées en collaboration
avec Anh Phuong Tran de 1'Université catholique de Louvain (UCL), en Belgique. Ces
mesures ont eu pour but de comparer des mesures radar en environnement controlé et les
simulations correspondantes, ainsi que de calibrer les antennes au sens de Lambot et al.

(2004c).

D’un point de vue chronologique, nous avons commencé par étudier (numériquement)
le schéma d’antenne de type bow-tie, et c’est donc le prototype correspondant qui a été
construit en premier. Ainsi, les mesures présentées dans cette partie concernent unique-
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ment ce prototype puisqu’au moment des mesures, le deuxiéme prototype (type ellipse)
n’était pas encore a I’étude.

IV.A.1 Dispositif expérimental

Le dispositif expérimental utilisé & 'UCL se compose d'un bac de 3mx 3 m x 1 m
dans le fond duquel repose une plaque métallique. Le milieu sur lequel les mesures sont
réalisées (sol) est posé sur cette plaque, ce qui a 'avantage de renvoyer beaucoup d’énergie
vers I'antenne , de limiter les interactions avec le sol se trouvant sous la plaque (fondations
du batiment, tuyaux etc.) et de contraindre parfaitement le milieu étudié spatialement
(Figure IV.1). De plus, la présence d’un treuil automatique trés précis permet de réaliser
des mesures de I'antenne a différentes hauteurs au-dessus du milieu.

Hauteur

Milieu (g,0)

Conducteur électrique parfait

FIGURE IV.1 — Schéma du dispositif expérimental de 'antenne placée a différentes hau-
teurs au-dessus du milieu.

Des mesures ont été réalisées pour 'antenne placée a différentes hauteurs au-dessus de
trois milieux différents. Les premiéres mesures correspondent a 'antenne dans lair (au-
dessus de la plaque) et servent a la calibration de 'antenne (voir paragraphe suivant). Les
autres mesures correspondent a 'antenne placée au-dessus de 66 cm d’eau puis au-dessus
de 13 cm de sable.

IV.A.2 Calibration de ’antenne en champ lointain

La calibration de 'antenne a pour but de déterminer les fonctions de transfert carac-
téristiques de 'antenne telles que définies par Lambot et al. (2004b,c) grace a des mesures
du 51 de 'antenne lorsque celle-ci est placée a différentes hauteurs au-dessus d’un milieu
parfaitement connu. Une fois connues, ces fonctions de transfert (propres a 'antenne et
indépendantes du sol) permettent de modéliser analytiquement et en fullwave le Sy; de
I’antenne au-dessus de n’importe quel milieu tabulaire.

Cette calibration peut étre dissociée en deux grandes parties : une calibration dite en
« champ lointain » qui correspond a une antenne monostatique en configuration off-ground
et une calibration dite en « champ proche » qui correspond & un couple d’antenne (bista-
tique) qui tend vers une configuration on-ground (i.e. avec une élévation infime). C’est au
premier type de calibration que nous allons nous intéresser dans la suite de cette section.
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Principe de la calibration en champ lointain

Pour une antenne monostatique en configuration off-ground au-dessus d’un sol consi-
déré comme tabulaire (Figure IV.2.B), le Sj; de Pantenne peut se décomposer en une
somme de ceefficients propres & I'antenne (fonctions de transfert de 'antenne) interagis-
sant avec la fonction de Green théorique représentant le sol selon I’équation (Lambot
et al., 2004b,c) :

YW, H@GLHW L, H@GLW
)= Xw) T MO T e Y T ek @)

(IV.1)

ou H;(w) représente la fonction de transfert de 'antenne en 'absence de sol (Sy; dans
Vair), H(w) = Hy(w) - H,(w), Hf(w) représentent les fonctions de transfert de 'antenne
en présence de sol et GI_(w) la fonction de Green du sol (Figure IV.2.A).

A B
X(w) VNA Y(w)

i .
h e o HpEp o, (ain)
| k4

H(w) |—»

v

T
H(w) Antenne H (0) z h My &p Oy
Y n +
O+—— H(w) |« Tns
T
Zns f’N_ 1 Hyp Enp Ong
> G,Lx(w) Hy &y Oy

Sol

FIGURE IV.2 -~ A : bloc-diagramme représentant le systéme analyseur de réseau (VNA) /
antenne / sol, modélisés comme des systémes linéaires en série et en paralléle. B : systéme
antenne / sol représenté comme un point source au-dessus d’un sol tabulaire composé de
N couches de propriétés EM p,, €, et 0, et d’épaisseur z,, d’aprés Lambot et al. (2004c¢).

En réalisant des mesures du S;; de 'antenne pour différentes configurations (k), i.e.
a différente hauteurs au-dessus d’un milieu parfaitement connu, comme un conducteur
parfait par exemple, on peut déterminer ces fonctions de transfert pour une fréquence
particuliére en linéarisant I’équation précédente :

Su(w) = Hi(w) + Su(w) Hp(w) Gl (w) + Gl (W) (H (w) — Hi(w)Hy(w)) (IV.2)
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Ce systéeme linéaire d’équations peut se réécrire sous forme matricielle de la maniére
suivante (Lambot et al., 2006) :

[ShW)Y /1 ShWGhw) L@\ X i
: : : : Hi(w)

Sh@) | = |1 Sh@Ehe) Ghw) |- H,(w) (1v.3)
; ; ; ; H(w) = Hi{w)Hy ()
1(w) 1 S (w) Gl (w) GIn(w)

ou k allant de 1 a n représente chaque hauteur.

Ce systéme matriciel surdéterminé est de la forme B = A- X. Le vecteur des inconnus
(X) contenant les valeurs des fonctions de transfert de antenne a la fréquence considérée
se calcule donc facilement par :

X = (A"A)'AYB (TV.4)

ou A représente le hermittien de A.

En réalisant cette opération de maniére indépendante pour chaque fréquence mesurée,
on obtient les trois fonctions de transfert de 'antenne en champ lointain (H;(w), Hs(w)
et H(w)) sur toute la gamme de fréquences étudiée.

Calcul de la fonction de Green du sol en champ lointain

La fonction de Green (GI)) en champ lointain d’un sol tabulaire multi-couches se
définit dans le domaine spatial et pour une fréquence donnée comme (Lambot et al.,
2007) :

1 [t -
GL(p) =g [ )LL)y, (v.5)
0

T 8r
ou p est la distance entre le récepteur et I'émetteur, k, est son équivalent dans le domaine

spectral, J,, est la fonction de Bessel d’ordre n et (3’1I(kp) est la fonction de Green du sol
dans le domaine spectral.

Dans le cas d'une configuration monostatique, émetteur et récepteur sont confondus
et 'expression de la fonction de Green dans le domaine spatial se simplifie en :

1 [T
GLO) =g [ GLik)dk, (1v.6)
8T Jo
avec FRT]V[ ) RTE
Gl(ky) = [~ — - 2R —2Th V.7
L) = (0 - B (o), (v.7)

oll 01, €1 et py sont respectivement la conductivité électrique, la permittivité diélectrique
et la perméabilité magnétique de la premiére couche (air). I',, est le nombre d’onde vertical
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de la couche n défini par T'yy = | /(k2 + k2), avec k7 = w?u(e, —i%2), ot w est la pulsation

définie comme w = 27 f.

Les coefficients globaux de réflexion RIM et RTF & interface n sont définis récursive-
ment comme :

RTM TM + Rzﬁ exp( 2Fn+1hn+1)

IV.8
1 + TTMRnJrl eXp( 2Fn+1hn+1) ( )

rZ:M — (O-”+1 + Z:wgnJrl)Fn _ (Un =+ Z:wgn)FnJrl (IV9)
(Ong1 + iweni1) T + (0n +iwe, ) iy

r P+ RIY exp(=20541hng)
1 _'_ TTERn—H exp( 2Fn+1hn+1)

RTE — (IV.10)

pT8 = Botln = Prnil (IV.11)
Mn—l—lrn + Mnrn—f—l

ot rI™ et rTE gont les ceefficients de réflexion locaux a l'interface n, et h, la hauteur de

la couche n. En considérant qu’il n’y a pas de réflexion a la derniére interface N, i.e. on

fait I'hypothése d’un demi-espace infini, on peut poser : RIM, = et REE = r1F .

Afin d’éviter les nombreuses singularités que contient cette fonction de Green dans le
domaine spectral et de permettre un calcul plus rapide, Lambot et al. (2007) propose un
chemin d’intégration « optimal » en définissant k, comme la grandeur complexe (k, =

z + iy) telle que :
T

y(x) = JEETT (IV.12)

oll ¢ est la célérité d’une onde EM dans le vide.

Défini de cette maniére, le chemin d’intégration n’est pas refermé sur I'axe des réels
et 'intégration ne se fait que jusqu’a une valeur x,,,, définit comme :

Tmaz = \/(_;id)f + (%)2 (IV.13)

ott d = 1071% dans Lambot et al. (2007).

L’expression finale de la fonction de Green dans le domaine spatial pour une fréquence
particuliére devient alors :

R Oz + iy(x))

= g Gl (x4 iy(x)) - (v + iy(z)) e dx, (IV.14)
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avec

O +iyl) L v (5)2 (IV.15)

oz \/(%)2+1 \/((%)2+1)3

Pour connaitre cette fonction de Green du sol sur toute la gamme de fréquences qui
nous intéresse et 'utiliser lors de la calibration de I'antenne, il suffit de réaliser ce calcul
pour chacune des fréquences souhaitées.

Calibrations expérimentale et numérique (FDTD) de ’antenne en champ loin-
tain

En suivant le principe exposé ci-dessus, on réalise la calibration de notre prototype
d’antenne de maniére expérimentale et numérique. La calibration expérimentale se fait
simplement par calibration a partir des mesures réalisées, tandis que la calibration nu-
mérique se fait elle & partir de S;; simulés par FDTD pour 'antenne dans la méme
configuration que les mesures expérimentales. Les différentes hauteurs utilisées pour les
deux types de calibration (81 hauteurs en tout) sont les mémes et s’étalent entre 1 et
70 ¢cm au-dessus du plan métallique. Les fonctions de transfert obtenues pour les deux
calibrations sont présentées a la Figure IV.3.

Le nombre de hauteurs utilisées dans la calibration est important, car il permet de
stabiliser I'inversion matricielle des fonctions de transfert (Lambot et al., 2006). A titre
d’exemple, on compare sur cette figure les fonctions de transfert obtenues avec les mesures
expérimentales (81 hauteurs, cercles pleins bleus) avec les Si; simulés en FDTD pour 6
hauteurs (cercles creux verts) et pour les 81 hauteurs (triangles creux rouges). Dans le
cas de la calibration numérique avec 6 hauteurs, les 6 hauteurs utilisées sont choisies de
maniére a s’étaler entre 10 et 70 cm (respectivement 10, 30, 40, 50, 60 et 70 cm). On
constate ainsi que plus le nombre de hauteurs est grand, plus les fonctions de transfert
issues de la calibration numérique sont proches de celles issues des mesures.

Si on considere les amplitudes des fonctions Hy et H en effet, on constate qu’elles sont
trés proches entre calibrations expérimentale et numérique si le nombre de hauteurs est
suffisant. L’effet du nombre de hauteurs sur le calcul des fonctions de transfert semble étre
le plus grand pour H; puisque c’est la que I’écart entre calibrations avec 6 et 81 hauteurs
est le plus important.

En ce qui concerne le calcul de H; cependant, cet effet du nombre de hauteurs semble
moins important puisque les courbes pour la calibration numérique avec 6 et 81 hauteurs
sont quasiment confondues (aussi bien en amplitude qu’en phase). En revanche, si on com-
pare I'amplitude des H; issue des calibrations numérique et expérimentale, on constate des
légéres différences d’amplitude, notamment sur les plateaux du Sy; (situés a 600 MHz et
1,5 GHz environ) ainsi que sur la partie haute fréquence (a partir de 2 GHz). Malgré cela,
on constate que la forme générale des fonctions de transfert est similaire entre calibrations
numérique et expérimentale, en ce qui concerne leur amplitude.
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FIGURE IV.3 — Fonctions de transfert de 'antenne obtenues par calibrations expérimen-
tale (cercles pleins bleus) et numérique (triangles creux rouges). La courbe en tiret avec
les cercles creux verts représente les fonctions de transfert obtenues avec seulement 6
hauteurs.

Quentin VITALE 109



CHAPITRE 1V : Premiers tests des prototypes en laboratoire et sur le terrain

A contrario, la phase des fonctions de transfert expérimentales est trés mal reproduite
par la calibration numeérique.

La fonction de transfert de antenne dans Uair (H;) représente sa réponse en I’absence
de sol, c’est-a-dire son S;; dans Pair. Un des moyens de s’assurer de la qualité de la
calibration de I'antenne (i.e. de I'inversion des fonctions de transfert) est de comparer les
H; calibrés avec le S1; de 'antenne dans air.

Pour les antennes directives de type cornet, Vivaldi etc. la mesure précise du S7; dans
Iair peut se faire assez aisément en pointant I’antenne vers le ciel par exemple. Pour
les antennes de type dipole comme les notres, cette mesure est plus ardue puisqu’elles
ont un rayonnement grosso modo omnidirectionnel, il faut donc disposer d’une chambre
anéchoique ou se placer suffisamment loin du sol.

Ne disposant pas de réelles mesures du S7; de notre antenne dans I’air, nous comparons
(Figure IV.4) le S1; de Pantenne dans Pair simulé par FDTD (i.e. sans présence de plaque
métallique) aux H; calibrés grace a la plaque métallique (avec 81 hauteurs). Le modéle
utilisé pour la simulation du Sy; de 'antenne dans 'air est le méme que celui utilisé pour
la calibration, a la présence de la plaque prés.
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o
IS

-

0,2

|||‘FT

0 1000 2000 3000 0 1000 2000 3000
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—o— Hij expérimental -~ Hjnumérique (FDTD)

FIGURE IV.4 — Comparaison des fonctions de transfert de I'antenne dans l'air (H;)
obtenues par calibrations expérimentale et numérique avec le S;; dans ’air simulé par
FDTD.

Un des moyens de juger la qualité de 'inversion matricielle est de comparer le H; issu
de la calibration numérique au Si; issu de la simulation FDTD puisque le seul biais exis-
tant entre les deux vient de cette inversion (avec la calibration expérimentale on ajoute le
biais dii au fait que 'on compare des ceefficients de natures différentes — expérimentale
et numérique). Il existe une trés legere différence entre le Si; simulé dans air (cercles
creux verts) et le H; issu de la calibration numeérique (triangles creux rouges), notamment
a basse fréquence dans la gamme 450 MHz - 1 GHz. La hauteur maximale utilisée lors
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de la calibration étant de l'ordre de 70 c¢m, on peut supposer que ce léger biais vient
principalement du fait que cette hauteur maximale n’est pas suffisante et que l'influence
de la plaque reste trés importante. A part cela, la différence entre Sy, simulé et H; issu
de la calibration numérique reste trés faible, ce qui laisse supposer que les 81 hauteurs
utilisées sont suffisantes pour surdéterminer le systéme d’équations de calibration, et gage
de la bonne qualité de la calibration.

Enfin, il existe les mémes différences en amplitude entre le Si; simulé par FDTD et le H;
expérimental que celle entre le H; numeérique et le H; expérimental, mais I’ensemble reste
acceptable.

On peut donc considérer 'intérét de remplacer une calibration expérimentale par une
calibration entiérement numérique lorsque 'on ne peut pas mettre en place le dispositif
expérimental, ou que 1'on cherche a déterminer a priori les performances d'un schéma
d’antenne particulier avant de construire un prototype.

Afin d’apprécier le genre de biais que I'on peut avoir en interprétant un S;; mesuré
sur la base d’une calibration numérique au lieu d’expérimentale d’une part, et de vérifier
la bonne qualité de nos modélisations analytiques et FDTD d’autre part, nous allons faire
dans le paragraphe suivant la comparaison entre mesures et simulations pour ’antenne
au-dessus d’un milieu connu : I'eau.

IV.A.3 Antenne au-dessus de ’eau

Dans ce cas, 'antenne a été placée a 9 et 24 cm au-dessus d’une piscine remplie de
66 cm d’eau (¢ = 81, 0 = 693 uS.m™) et terminée par une plaque métallique (méme
dispositif expérimental que précédemment). Nous comparons (Figure IV.5) le Sy; expéri-
mental (cercles pleins bleus) avec ceux simulés analytiquement & partir de la calibration
expérimentale (triangles creux rouges) et de la calibration numérique (cercles creux verts),
ainsi qu’avec ceux simulés en FDTD pure (losanges pleins noirs).

Dans les deux cas (9 et 24 cm) on observe que la simulation FDTD et celle analytique
avec calibration numérique sont trés proches voir quasi indiscernables 'une de 'autre
(moins de 3 % d’écart entre les deux courbes en moyenne et un coefficient de corrélation
de 0,9969). Les seules différences observables sont de légéres différences d’amplitude dans
la partie basse du spectre (inférieure & 1 GHz) notamment pour la hauteur 24 cm (Fi-
gure IV.5.C).

En ce qui concerne la simulation analytique avec calibration expérimentale et les mesures,
on remarque que la phase modélisée est trés proche de la mesurée, et ce pour les deux
hauteurs. L’amplitude en revanche est légérement moins bien reproduite que la phase :
méme si les principaux pics et plateaux sont relativement bien reproduits par le modéle
(la forme des deux courbes est similaire, le ceefficient de corrélation entre les deux courbes
est de 0,9691), il existe quelques différences d’amplitude.

Les modéles FDTD et analytique avec calibration numérique reproduisent eux aussi la
forme générale des deux Sy; mesurés assez fidélement (ccefficient de corrélation entre me-
sures et simulations de 0,9573 et 0,9619 respectivement pour 9 et 24 c¢m), mais il existe
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FIGURE IV.5 — Comparaison du Sy; mesuré (cercles pleins bleus), du Sy; calculé analyti-
quement apres calibration expérimentale (triangles creux rouges) et calibration numérique
(cercles creux verts) et du Sy; simulé par calcul FDTD (losanges pleins noirs) pour l'an-
tenne placée a 9 et 24 cm au-dessus d’un plan d’eau (¢ = 80, 0 = 693 pS.m™!) de 66 cm
d’épaisseur terminé par une plaque métallique.

de légers décalages de positionnement des pics et plateaux et des différences d’amplitude
non négligeables. La partie située entre 400 et 600 MHz du spectre d’amplitude, pour la
hauteur 24 cm notamment, est celle qui est la moins bien reproduite par ces deux modéles
(Figure IV.5.C).

Cependant dans ’ensemble, les modéles reproduisent assez fidélement le comportement
de antenne (du moins en ce qui concerne amplitude du Sy;) puisque tous reproduisent
par exemple la diminution de I'émission & 400 MHz (’amplitude du ceefficient de réflexion
S11 passe de quasiment 0 & presque 0,3 : il y a donc une moins bonne transmission a cette
fréquence) quand on passe de 9 a 24 ¢cm de hauteur.

Il semble donc que les trois types de modélisations utilisées (analytique avec calibration
expérimentale, analytique avec calibration numérique et FDTD) permettent de reproduire
de maniére fidéle les mesures réalisées pour ’antenne au-dessus d’un milieu dont les pro-
priétés sont bien connues. Le modéle analytique avec calibration expérimentale est celui
qui reproduit le mieux les données, puisqu’il s’appuie sur des mesures expérimentales
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et que 'approximation en champ lointain est tout a fait valide pour ces hauteurs d’an-
tenne. La modélisation FDTD ne reproduit pas parfaitement les S;; mesurés, mais vu la
grande proximité entre mesures et simulations il est tout a fait probable que ceci soit di
au fait que le modeéle d’antenne utilisé (géométrie d’antenne, longueur du cable etc.) en
simulation ne correspond pas exactement a la configuration du prototype lors des mesures.

A terme, l'utilisation de notre antenne est prévue pour étre on-ground (posée au
sol). Ainsi, vu les bons résultats que donne la simulation FDTD, nous l'utiliserons pour
essayer d’'interpréter les autres mesures. De plus, bien que la modélisation analytique se
basant sur une calibration expérimentale donne de meilleurs résultats puisqu’elle permet
de prendre en compte dans les ceefficients globaux de 'antenne la configuration exacte
des mesures (basée sur les mesures expérimentales), elle ne reste valide que jusqu’a une
certaine hauteur. On se propose donc dans le paragraphe suivant d’étudier rapidement
la hauteur jusqu’a laquelle 'approximation en champ lointain reste valide pour notre
antenne.

IV.A.4 Domaine de validité de I’approximation en champ lointain

Le modéle analytique utilisé comme référence pour comparer avec les simulations
FDTD n’est valide que lorsque 'antenne est suffisamment haute par rapport au sol pour
négliger les effets du champ proche et considérer Pantenne comme un point source (Lam-
bot et al., 2007). Plus on se rapproche du sol, moins cette approximation est valide et
plus le calcul analytique devient instable et moins il représente la réalité.

Pour caractériser numériquement la hauteur jusqu’a laquelle I’approximation en champ
lointain est valide pour notre antenne, il faut déterminer la hauteur a partir de laquelle le
calcul diverge de maniére significative. Pour se faire, on compare les Sy; simulés en FDTD
avec ceux simulés analytiquement pour I’antenne placée a faible hauteur (entre 1 et 15 cm)
au-dessus d’un demi-espace homogéne de permittivité et de conductivité constante. Afin
d’avoir le moins d’effets parasites possible (origines différentes des Sy entre calibrations
expérimentale et numérique — mesurés vs simulés par FDTD — qui produisent des dif-
férences sur les Sy recalculés, cf. paragraphe TV.A.2), nous avons choisi de comparer les
simulations FDTD pures aux simulations analytiques issues de la calibration numérique.
Pour comparer les deux types de simulation, il faut garder a I’esprit que le calcul en FDTD
ne fait lui aucune approximation sur le champ proche et sert donc de référence. Les ré-
sultats de ces simulations sont présentés a la Figure IV.6 pour les hauteurs 3, 5, 6 et 15 cm.

Pour une hauteur d’antenne de 15 cm, ’accord entre simulations analytique et FDTD
est quasi parfait sur toute la gamme de fréquences du Sy; (seule une trés légére différence
d’amplitude est visible entre 600 MHz et 1 GHz). Lorsque I’on se rapproche & une hauteur
de 6 cm du sol, I'accord entre les deux simulations commence a se dégrader, notamment
sur la partie basse du spectre de fréquence (400 MHz - 1 GHz). Cette dégradation s’illustre
par des différences d’amplitude entre les deux Sp; sur cette gamme de fréquences, ainsi
que par 'apparition d’une aberration de calcul autour de 400 MHz sur le S1; analytique
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(aberration plus facilement visible sur la Figure IV.7). Pour ces fréquences en effet, I’ap-
proximation que 'antenne peut étre représentée par un point source n’est plus valide et
les fonctions de transfert calculées précédemment ne sont donc plus appropriées, ce qui
peut provoquer des aberrations de calcul.

15 cm au-dessus du sol 6 cm au-dessus du sol

1 —r T 1 [ r r 1 Tt | 1 1 17T 1 —r T 1 [ 1. T T T | r T 11
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O 1 1 1 1 I 1 1 1 1 I 1 1 1 1 0 1 1 1 1 I 1 1 1 1 I 1 1 1 1
0 1000 2000 3000 0 1000 2000 3000
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Amplitude

0
0 1000 2000 3000 0 1000 2000 3000
Fréquence [en MHZz] Fréguence [en MHZz]

—e— simulation FDTD -2 simulation analytique (FDTD)

FIGURE IV.6 — Comparaison de 'amplitude du S7; simulé par FDTD et analytiquement
(calibration numérique) pour l'antenne a 15, 6, 5 et 3 cm au-dessus d’un demi-espace
homogeéne (¢ = 5, 0 =1 mS.m™?).

Si on continue a se rapprocher a une hauteur de 5 cm du sol, la dégradation s’accentue
encore. On observe la méme aberration de calcul a 400 MHz que précédemment ainsi
qu'un trés léger décalage vers les hautes fréquences de la partie du spectre inférieure a
400 MHz. Entre 400 et 600 MHz, méme si la forme des S;; analytique et FDTD reste
la méme, leurs amplitudes différent fortement (I’amplitude du S;; analytique étant plus
forte que celle du Sy; issu de la simulation FDTD). Pour des fréquences supérieures a
600 MHz par contre, les deux S7; redeviennent quasi identiques.
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Enfin, lorsque 'on se trouve a 3 cm du sol, la dégradation de la cohérence entre les deux
spectres sur toute la partie basse fréquence (inférieure & 1 GHz) est quasi-totale. L’ap-
proximation en champ lointain n’est plus du tout valide et les erreurs que cela entraine
sur le calcul analytique de la partie basse fréquence du Si; la rendent aberrante. En re-
vanche, la partie haute fréquence (supérieure a 1 GHz) reste elle tout a fait cohérente.
Cela s’explique par le fait que le calcul du Si; analytique se fait fréquence par fréquence
(notamment par 'intégration a une fréquence donnée de la fonction de Green du sol dans
le domaine spectral). Ainsi Papproximation en champ lointain n’est pas valide pour les
basses fréquences du spectre (grandes longueurs d’onde) tandis qu’elle 1'est encore pour
les hautes fréquences (longueurs d’onde plus faibles).

Afin de garder une qualité du S;; analytique satisfaisante sur toute la gamme de fré-
quences qui nous intéresse (50 MHz - 1 GHz), d’aprés nos modélisations, on peut fixer
que I’élévation minimale de 'antenne a respecter pour satisfaire I’approximation en champ
lointain est d’au moins 5 ou 6 cm. Il faut noter que cette hauteur n’est valide que pour
une antenne particuliére, en 'occurrence le prototype bow-tie construit. Pour tout autre
schéma d’antenne, il convient de réaliser I’étude de sensibilité équivalente afin de déter-
miner la hauteur minimale de validité correspondante.

Cette hauteur de validité de 'approximation en champ lointain semble ne pas (ou trés
peu) dépendre des propriétés du sol, ce qui semble cohérent pour de telles hauteurs (les
variations du Sy sont plus importantes lorsque I’on se rapproche du sol). La Figure IV.7
illustre ce propos en comparant les S1; simulés analytiquement pour une élévation d’an-
tenne de 6 et 5 ¢cm au-dessus de sols de permittivités diélectriques relatives différentes
(e = 5,10, 20 et 30).

On y observe que quelle que soit la permittivité du milieu, & une hauteur donnée, les Si;
simulés sont quasiment identiques. En ce qui concerne la qualité du calcul du S;;, on peut
faire les mémes remarques que précédemment, notamment en ce qui concerne la position
des aberrations de calcul.

Le fait que pour une hauteur donnée les Sy, soient tous trés proches quelle que soit la

permittivité souligne deux choses : d'une part la hauteur de validité de ’approximation
en champ lointain est indépendante des propriétés du sol; et d’autre part la sensibilité
globale du Si; de 'antenne aux paramétres du sol se dégrade trés rapidement avec 1'élé-
vation au-dessus du sol.
Enfin notons que 'on compare a la Figure [V.6 et a la Figure I'V.7, les simulations FDTD
aux simulations analytiques issues de la calibration a partir de simulations FDTD, mais
que l'on peut faire les mémes observations avec les simulations issues de la calibration
expérimentale (avec des différences accentuées entre les Sy, méme a 15 ¢m, du fait que
les S1; de calibrations sont de types différents — expérimental vs numérique), a savoir
que pour une élévation de 'ordre de 5 & 6 cm, les erreurs de calcul sur le Si; ne sont plus
négligeables et que ’approximation en champ lointain n’est donc plus valide.

Afin de pallier ces erreurs de calcul lorsque 'on se rapproche du sol et pour pouvoir
utiliser ce modéle analytique pour des configurations d’antenne proche du sol qui corres-
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pondraient mieux a une configuration on-ground telle que nous 'employons sur le terrain,
Lambot et al. (2012) propose une calibration en champ proche que nous allons détailler
dans la section suivante.
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FIGURE IV.7 — Comparaison de 'amplitude du Sj; simulé analytiquement (en champ
lointain) pour I'antenne & 6 et 5 cm au-dessus de demi-espaces homogénes de différentes
permittivités diélectriques relatives et de conductivité électrique (¢ = 1 mS.m™).

IV.A.5 Calibration de ’antenne en champ proche
Principe de la calibration en champ proche

Du fait des approximations faites sur le calcul de la fonction de Green du sol, la ca-
libration précédente n’est valide que lorsque 'on est suffisamment éloigné du sol pour
considérer que celui-ci est dans le champ lointain de 'antenne et que cette derniére peut
étre représentée par un point source unique.

Lorsque ’antenne se rapproche du sol, cette approximation n’est plus valide et la calibra-
tion précédente doit étre modifiée de maniére & pouvoir prendre en compte les interactions
avec le sol dans le champ proche de 'antenne et représenter ainsi au mieux la réalité.
L’approche proposée récemment par Lambot et al. (2012) consiste a considérer ’antenne
non plus comme un seul point source, mais comme une distribution dans le plan x-y de
points sources (dipoles électriques infinitésimaux). Ainsi, lorsque 'on considére un couple
d’antennes (une émettrice et une réceptrice), on peut le représenter par une distribution
de points sources d’émission (J,) et de réception (E,), dont les contributions respectives
forment le champ proche de 'antenne par principe de superposition (Figure IV.8).

De cette maniére, ’équation de Pantenne dans le domaine fréquentiel (IV.1) peut se
réécrire en champ proche de maniére matricielle comme :
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FIGURE IV.8 — Schéma de la modélisation d’un couple antenne réceptrice/antenne émet-

trice par une distribution de dipdles électriques infinitésimaux, d’aprés Lambot et al.
(2012).

S(w) = Hi(w) + Ts <IN . GORS> o, (IV.16)
avec :
T = [T11(w) Tio(w) -+ Tin(w)]” (IV.17)
T, = [Tr1(w) Tro(w) -+ Trn(w)] (IV.18)
Ry1 1 1
1 Ryo --- 1
Re=( . . . (IV.19)
1 Row
Gn(&)) G12(w) ce GlN(w)
G = G21:(w> GQZ.(W) GQ]V:(M) (IV.20)
GNl(CU) GNQ(CU) s GNN(W)
Ghiw) Gh(w) - Gl
Qo — Gm;(w) Gzzz(w) Gsz:W) (IV.21)
G?Vl(w) G9V2<w) T G?VN(W)

ou H;(w) est le ceefficient de réflexion global en I’absence de sol (comme définit en TV.1) et
Tin, Trn et R, sont les équivalents de Hy, H, et H; respectivement pour le point source
n considéré. G° représente la fonction de Green du sol pour les points source de réception
et G la fonction de Green du sol pour les couples point source d’émission / point source
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de réception. Enfin, I est la matrice identité d’ordre N.

Calcul de la fonction de Green du sol en champ proche

Dans la configuration d’antenne décrite a la Figure IV.8, la fonction de Green du sol
dans le domaine spatial est définie comme :

+o00o

el !

..:g o

G (k,)k,dk,, (IV.22)

avec

R F RTM . RTE
GT<kp>:[Jo(/~cp,o)( ch B )

o1 + tweq Iy
TWRT™ o RTE (IV.23)
— Ty (k,p) cos (20
) cos(2) (L 2]

X eXp(—2F1h1)

otl Jy et Jy sont respectivement les fonctions de Bessel de premiére espéce du premier et
du deuxiéme ordre, p et 6 sont la distance et I’angle entre les points sources d’émission
et de réception considérés et Tg, REM, RTF 1y, €1, 01 et hy sont les mémes quantités que
celles définies pour ’équation IV.7.

Stratégie de détermination des fonctions de transfert de I’antenne en champ
proche

Du fait de la non linéarité du probléme posé, la détermination des fonctions de trans-
fert de I’antenne ne peut pas se faire par une inversion matricielle directement comme
c’est le cas pour le champ lointain.

La stratégie utilisée pour déterminer ces fonctions de transfert (de maniére indépendante
fréquence par fréquence) est la méme que celle décrite par Lambot et André (2014).

Une calibration en champ lointain est préalablement réalisée afin d’obtenir les coef-
ficients H;(w), H(w) et Hf(w) pour 'antenne qui serviront de points de départ pour
I'inversion des fonctions de transfert en champ proche.

Le ceefficients H;(w) obtenu par la calibration en champ lointain sera directement réutilisé
pour la calibration en champ proche.

Tout comme il existe une ambiguité pour la distinction des ceefficients Hy(w) et H,.(w) en
champ lointain (cf équation IV.1), il en existe une pour la distinction des ceefficients 73,
et T, , en champ proche et seul le produit 1 ,, - T}.,, = T;, peut étre déterminé mathémati-
quement. En ce qui concerne ces ceefficients de transmission 7’ ,,, on prend comme valeur
de départ pour I'inversion celle du ceefficient H(w) divisé par le nombre de points sources
choisi : T'(w) = H(w)/N.

La valeur initiale du ceefficient R, ,(w) est directement celle du ccefficient correspondant
en champ lointain : R, ,(w) = Hf(w).
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De plus, afin de réduire le nombre d’inconnu a déterminer, du fait du caractére dipolaire
de nos antennes, on suppose une répartition symétrique des points sources et donc des
différents coefficients de 'antenne.

Pour déterminer les fonctions de transfert en champ proche en tant que tel, on procéde
de maniére itérative en découpant les S;; mesurés en sous-ensembles de jeu de données
de maniére a guider un algorithme d’optimisation locale vers une solution commune au
jeu de données complet.

On part ainsi de la configuration d’antenne la plus haute, en prenant les ccefficients de
I’antenne en champ lointain modifiés comme expliqué précédemment comme point de dé-
part, et on optimise leurs valeurs de maniére & ajuster au mieux ces premiéres données
radar. Cette configuration constitue notre premier sous-jeu de données.

Une fois qu’une solution est trouvée par 'algorithme d’optimisation, on ajoute a ce premier
jeu de données celles de la configuration suivante (hauteur moindre). Ces deux configu-
rations d’antenne constituent un nouveau sous-ensemble de données sur lequel on relance
une optimisation locale de maniére & ajuster cette fois-ci les deux configurations.

On procéde ainsi, en ajoutant des configurations successives aux jeux de données a ajus-
ter et en repartant & chaque fois de la solution précédemment trouvée, jusqu’a ce que
I’'on arrive a la configuration d’antenne la plus basse et que 'on ajuste le jeu de données
complet. On obtient ainsi une solution pour les ceefficients de I’antenne en champ proche
a une fréquence particuliére.

Comme préconisé par Lambot et André (2014), en respectant un pas en fréquence suffi-
samment fin, on peut partir de la solution trouvée a la fréquence précédente pour inverser
directement le jeu de données comprenant toutes les configurations de mesure a une fré-
quence particuliére.

Calibration numérique (FDTD) de ’antenne en champ proche

Comme nous l'avons fait pour le champ lointain nous avons donc procédé a la cali-
bration en champ proche de notre prototype d’antenne de maniére purement numeérique
cette fois, comme celle réalisée par Tran (2013), en prenant uniquement des Si; obtenus
par simulations FDTD comme jeu de données de référence. Pour I'inversion des fonctions
de transfert, nous nous sommes cantonnés a la gamme de fréquences 200 MHz - 2 GHz.

Les fonctions de transfert de I'antenne sont théoriquement indépendantes du milieu
sur lequel a lieu la calibration. Cependant étant donné que le probléme inverse est forte-
ment non linéaire, nous avons choisi de procéder a plusieurs calibrations sur des milieux
différents afin de s’assurer que l'inversion converge bien vers une solution globale et non
une solution locale spécifique & un jeu de données particulier.

Afin de représenter au mieux I’étendue des variations des propriétés électriques obser-
vables dans les milieux naturels, nous avons réalisé des calibrations sur quatre milieux
« extrémes » (faible/forte conductivité électrique et faible/forte permittivité diélectrique
relative) et deux milieux intermédiaires. Dans le détail, les valeurs de permittivité diélec-
trique relative et de conductivité électrique utilisées sont respectivement € = 5, 15 et 30
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et 0 = 1 et 1000 mS.m™.

La Figure IV.9 présente des exemples de fonctions de transfert 7,7, et R, obtenues
pour deux points sources (points sources d’émission et de réception confondus) au-dessus
de milieux de propriétés électriques différentes.

Lorsque 'on regarde cette figure, on peut s’apercevoir que les fonctions de transfert inver-
sées sur les différents terrains ne sont pas exactement les mémes contrairement a ce que
I’on pourrait penser, puisqu’elles ne sont pas censées dépendre du milieu de calibration.
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FIGURE IV.9 — Fonctions de transfert 7,7, et R, de 'antenne obtenues par calibration
numérique en champ proche au-dessus de milieux de différentes propriétés électriques,
en considérant deux points sources et une antenne symétrique. Les conductivités sont
données en mS.m".

Ceci est plus particuliérement vrai pour les fonctions de transfert obtenues sur le milieu
de forte conductivité et faible permittivité diélectrique relative (¢ = 5,0 = 1000 mS.m!),
triangles creux rouges, Figure IV.9) qui sortent du lot. Malgré cela, leurs amplitudes res-
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tent du méme ordre de grandeur que celles des autres milieux et leurs phases tout a fait
comparables.

Pour les autres milieux, les fonctions de transfert obtenues sont globalement trés similaires
méme si elles ne sont pas exactement les mémes.

Etant donné que les milieux utilisés pour la calibration sont représentatifs de la gamme
de variation des propriétés électriques des sols que 1’'on risque de rencontrer sur le ter-
rain, on se propose de prendre la moyenne des fonctions de calibration précédentes pour
représenter le comportement fréquentiel de notre prototype, ou de travailler par plage de
valeur de €.

La Figure IV.10 montre un exemple de Sy, reconstruits aprés calibration pour ’antenne
placée a différentes hauteurs au-dessus d’un demi-espace infini de permittivité diélectrique
égale & 15 et de conductivité électrique égale & 1 mS.m™.

Dans cette figure, en plus des S1; modélisés par FDTD qui servent de référence (cercles
pleins bleus) et de ceux obtenus analytiquement avec le modéle en champ proche (triangles
creux rouges), nous avons superposé les Si; obtenus dans les mémes conditions, mais avec
le modéle analytique en champ lointain (cercles creux verts).

On peut y voir que pour les hauteurs 10 cm et 5 cm, les deux modéles analytiques sont tres
proches du modéle FDTD de référence (coefficient de corrélation entre simulation FDTD
et modéle analytique a 10 cm de hauteur de 0,9914 et 0,9993 pour le champ proche et le
champ lointain respectivement et de 0,9962 et 0,9986 pour 5 cm), et notamment celui en
champ lointain, ce qui est tout a fait cohérent puisque I'on reste proche de la hauteur de
validité de 'approximation en champ lointain estimée précédemment.

Lorsque lantenne se rapproche trés prés du sol en revanche (1 cm et 3 mm), comme
on 8’y attend le modéle en champ lointain devient complétement aberrant (coefficient de
corrélation de 0,3331 et 0,2521).

Le modéle en champ proche, lui, n’arrive pas & reproduire parfaitement les variations du
S11 modélisé par FDTD de référence, il est cependant indéniable que le modéle en champ
proche produit des Sy; trés proches des S1; modélisés par FDTD (ceefficient de corrélation
de 0,9699 et 0,9370 pour les hauteurs 1 cm et 3 mm respectivement).

L’amélioration par rapport au modéle en champ lointain est flagrante, et vu les hauteurs
en question, on peut considérer que le modéle en champ proche sera valide et pourra
étre utilisé pour linterprétation de données radar on-ground et donc l'estimation des
parameétres électriques des sols.
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FIGURE IV.10 — Si; obtenus par calibration numérique en champ proche (triangles creux
rouges) pour différentes hauteurs au-dessus d’un demi-espace infini (¢ = 15, 0 = 1 mS.m!)
comparés a ceux modélisés par FDTD (cercles pleins bleus) et ceux obtenus avec le modéle

analytique en champ lointain (cercles creux verts). r, représente le ceefficient de corrélation
entre modéle FDTD et simulation analytique.

IV.A.6 Estimation de la permittivité diélectrique dans un cas
simple

Le S71 mesuré au-dessus d’un sol n’est pas une information directement et facilement
interprétable en soi. Il est nécessaire de 'interpréter en termes de propriétés électriques du
sol (g, o) qui elles-mémes pourront par la suite étre traduites en teneur en eau, argilosité
etc. (cf chapitre 1).

Cette traduction du Si; en paramétres électriques peut se faire par la modélisation analy-
tique full-wave du Si; selon la méthode de calibration de 'antenne décrite précédemment.
De plus, nous disposons également d’un logiciel de modélisation 3D-full-wave en FDTD
qu’il est possible d’interfacer avec MATLAB. Cette traduction du Si; en paramétres élec-
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triques est également possible en FDTD, en se servant par exemple des routines d’inversion
de MATLAB et d’Empire XCcel™ comme modéle direct (cf I1L.F).

Cependant, avant d’envisager 'inversion proprement dite, nous avons choisi dans un pre-
mier temps d’estimer les propriétés du sol dans un cas simple selon la méthode simple du
balayage systématique.

Principe du balayage systématique

Cette méthode permet d’estimer les propriétés électriques d’un échantillon dans un
cas simple. Ici, notre « cas simple » se résume a une couche homogéne de sable de
13 em d’épaisseur reposant sur une plaque métallique (dispositif expérimental disponible
a P'UCL), mais on peut le transposer & toute configuration expérimentale simple (multi-
couches etc.).

Nous reproduisons donc en simulation les conditions expérimentales exactes (antenne
placée & une hauteur h au-dessus du milieu & estimer) et nous faisons varier de maniére
systématique (balayage sur une certaine gamme de valeurs) les propriétés électriques (g, o)
attribuées a la couche représentant I’échantillon dans le modéle numérique (Figure IV.11).

—1

Hauteur t Hauteur t
Echantillon Couche du modele (g,6)
Conducteur électrique parfait Conducteur électrique parfait
S,, mesuré Panel de S, simulés

|—>Rf<—|

~ (g, 0)

(g, 0)

Echantillon min.RMSE

FIGURE IV.11 — Schéma descriptif de I'interprétation par balayage systématique.

Nous produisons ainsi un panel de ccefficients de réflexion Si; de référence pour la
configuration expérimentale choisie (principe des abaques). Chacun de ces ceefficients
de réflexion Sp; de référence correspond & un couple (e, o) particulier. Le ceefficient de
réflexion S7; mesuré par 'antenne au-dessus du sol est ensuite comparé a ce panel de
coefficients, et le couple de valeurs (g, o) correspondant au ceefficient de réflexion Sy
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simulé le plus proche de la mesure est attribué a 1’échantillon. Nous avons utilisé I'erreur
quadratique moyenne (RMSE) entre amplitude des ceefficients simulé et mesuré comme
critére de similitude entre les Si;.

Cette interprétation simple par balayage systématique a été réalisée pour des Si; simulés
par FDTD et par calcul analytique (aprés calibrations expérimentale et numérique de
I'antenne).

Résultats pour une élévation de I’antenne de 15 cm

Les données expérimentales correspondent a 'antenne placée a 3, 5, 10 et 15 cm au-
dessus d’une couche de sable de 13 cm d’épaisseur reposant elle-méme sur une plaque
métallique. Comme nous I’avons vu précédemment, 'utilisation de la méthode analytique
de calcul du Si; par calibration n’est pas valide pour des hauteurs d’antenne inférieures
ou égales & 5-6 cm. Ainsi, nous ne comparerons les estimations analytiques en champ
lointain et FD'TD que pour la hauteur d’antenne 15 cm.

Les cartes de RMSE en fonction de chaque couple (g, o) et pour chaque type de
simulation sont présentées Figure IV.12 pour I'antenne & 15 cm au-dessus de la couche
de sable. Le balayage systématique des paramétres (e, o) a été réalisé dans la gamme
1 a 10 pour la permittivité diélectrique relative et 107 & 107! S.m™! (soit entre 0,1 et
100 mS.m™!) pour la conductivité électrique. Cette figure présente également pour chaque
carte de RMSE, 'enveloppe des amplitudes balayées par les modéles associés.

Les trois cartes de RMSE (Figure IV.12.A, B et C, représentant les cartes de RMSE

pour respectivement les modéles FDTD et les modéles analytiques avec calibrations nu-
mérique et expérimentale) sont cohérentes entre elles et on peut y observer les mémes
tendances. Les valeurs les plus fortes de RMSE (donc les modéles les moins proches de
la mesure) s’observent sur les trois cartes pour des valeurs de permittivité diélectrique
relative supérieures a 6, et ce quelle que soit la valeur de conductivité électrique (ce que
traduit Paplat de couleur bleue sur chaque carte).
De méme, on observe sur chaque carte une zone de minima de RMSE (en rouge) ayant une
forme de vallée allongée parallélement a 1'axe des conductivités, et centrée autour d’une
permittivité diélectrique relative de 3 (entre 2,5 et 3,5 environ). Cette vallée regroupe
donc les modéles les plus proches de la mesure, et on estime ainsi que la permittivité
diélectrique relative de la couche de sable est de 'ordre de 3. Cette valeur est tout a fait
cohérente d’une part avec les valeurs que I'on trouve dans la littérature pour un sable sec
(Cassidy, 2009), et d’autre part avec des mesures TDR réalisées a différents endroits de
la couche de sable qui donnent une permittivité variant entre 2,8 et 3,4.

La forme de vallée allongée dans la direction de 'axe des conductivités électriques
indique que la sensibilité du Si; & la conductivité est assez faible, puisque peu importe la
valeur de la conductivité pour une permittivité diélectrique relative de 3, la valeur de la
RMSE est grosso modo constante. Il semble cependant que pour les simulations FDTD
I'on soit légérement plus sensible a l'effet de la conductivité puisque la vallée de moindre
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FIGURE IV.12 — A gauche : cartes de 'erreur quadratique moyenne issue de la com-
paraison systématique entre les amplitudes des S;; mesuré et simulé par les différentes
méthodes (FDTD, analytique avec calibration numérique et analytique avec calibration
expérimentale). — A droite : enveloppe de la variation en amplitude des différents modéles
simulés superposée aux S1; mesurés pour les différentes méthodes (FDTD, analytique avec
calibration numérique et analytique avec calibration expérimentale). I’antenne placée a
15 cm au-dessus de la couche de sable.
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RMSE est légérement moins allongée et s’apparente plus & un entonnoir aux abords de la
valeur de RMSE minimum. Au final, la valeur de conductivité estimée de cette maniére
est tout de méme a considérer a titre qualitatif plus que quantitatif.

De plus, il convient de noter que les valeurs de RMSE sont globalement plus élevées
pour les modéles analytiques avec calibration numérique et FDTD par rapport aux mo-
déles analytiques avec calibration expérimentale (RMSE de 0,06 a 0,08 pour les deux
premiers modéles contre une RMSE de 0,02 & 0,06 pour le dernier). Comme la référence
de comparaison (S7; mesuré) est la méme pour tous les modéles, cela signifie que les
modéles issus du calcul analytique avec calibration expérimentale sont globalement plus
proches de la mesure que les autres modéles.

Une maniére simple d’estimer la fagon dont les différents modéles produits par 'explo-
ration systématique des paramétres permettent de reproduire de maniére satisfaisante ou
non les variations du S7; mesuré, est de visualiser 'enveloppe des amplitudes minimales
et maximales atteintes par les différents modéles pour chaque fréquence. En rassemblant
tous les modéles produits pour chaque type de modélisation et en prenant pour chaque
fréquence la valeur minimale et maximale des différents Sy1, on créé ainsi une enveloppe
représentative de la variation en amplitude des différents S;; modélisés. En superposant
a cette enveloppe le Sp; réellement mesuré, on peut voir d’un simple coup d’ceil si I'éten-
due des amplitudes simulées a pu reproduire celle du S;; mesuré. Ainsi, on représente
également & la Figure IV.12.D, E et F (respectivement modéles FDTD, modéles analy-
tiques avec calibrations numérique et expérimentale) les enveloppes correspondant aux
trois types de simulations réalisées pour les modéles correspondant a ’antenne placée a
15 ¢cm au-dessus du sable.

Remarquons tout d’abord qu’a haute fréquence (supérieure a 1,5 GHz) la variation d’am-
plitude entre les modéles est trés faible (enveloppe trés resserrée) et ce pour les trois
graphiques.

Sur le graphique F représentant I’enveloppe correspondant aux modéles issus du calcul
analytique avec calibration expérimentale, on constate que le S;; mesuré colle relative-
ment bien & 'enveloppe correspondante. Cependant, il n’est pas entiérement inclus dans
cette enveloppe, ce qui veut dire qu’aucun des modéles calculés n’a pu reproduire fidéle-
ment son comportement haute fréquence.

Si on regarde les deux autres graphiques (D et E) représentant respectivement ’enve-
loppe des modéles issus des simulations FDTD et du calcul analytique avec calibration
numérique, on constate que la partie haute fréquence du Si; est encore moins bien ré-
solue qu’avec le calcul analytique avec calibration expérimentale. Avec les modéles issus
du calcul FDTD, on surestime systématiquement I’amplitude du S7; a haute fréquence.
Le calcul analytique avec calibration numérique s’appuyant a la base sur des simulations
FDTD, il est normal que ’on constate cette méme surestimation a haute fréquence.

En ce qui concerne la partie basse du spectre de fréquences (inférieure a 1,5 GHz),
on constate que pour la modélisation analytique avec calibration expérimentale (Fi-

gure IV.12.F), la majeure partie du Sj; mesuré est incluse dans I'enveloppe des modéles.
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Ainsi, il y a de fortes chances pour qu’au moins un des modéles utilisés résolve de maniére
satisfaisante la partie basse fréquence du spectre.

Pour la modélisation analytique avec calibration numérique en revanche (Figure IV.12.E),
une partie du Sy; mesuré (notamment celle entre 600 MHz et 1 GHz) sort de enveloppe
des modéles, ce qui veut dire qu’on arrive mal a reproduire les variations du Sy, sur cette
bande de fréquences.

En ce qui concerne la modélisation FDTD pure (Figure IV.12.D), on constate que la par-
tie basse fréquence (inférieure & 1 GHz) est elle aussi plutot bien résolue par les modéles
puisque la quasi-totalité du S;; mesuré est incluse dans I’enveloppe correspondante.
Cette visualisation de la superposition de I’enveloppe des amplitudes des modéles simulés
et de la mesure confirme 'observation précédente faite sur les valeurs de RMSE pour les
différents modéles : les modéles simulés par le calcul analytique avec calibration expéri-
mentale sont globalement plus proches de la mesure (S;; mesuré inclus dans enveloppe
des modéles) que les modéles issus des deux autres approches.

De plus, on constate grace a ces enveloppes que selon la bande de fréquences sur laquelle
on travaille, on reproduira plus ou moins bien les variations du Sy;.

Ainsi, si la bande de fréquence est trop étroite ou qu’elle correspond a une bande
de fréquence ou le Sp; varie peu avec les paramétres électriques du sol, un couple (g, o)
particulier permettra de reproduire fidélement les variations du Sy; sur cette bande de
fréquence, mais dégradera en réalité la proximité au modéle si on regarde sur une plus
large bande de fréquences.
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FIiGURE IV.13 — Cartes de 'erreur quadratique moyenne issue de la comparaison systé-
matique entre les amplitudes des S7; mesuré et simulé par FDTD pour les gammes de
fréquences 50 - 300 MHz et 1 - 3 GHz, pour 'antenne placée & 15 cm au-dessus de la
couche de sable.

Cet effet est illustré Figure V.13 ot on représente pour le calcul analytique avec
calibration numérique, la carte de RMSE calculée entre les bandes de fréquences 50 -
300 MHz et 1 - 3 GHz (respectivement Figure IV.13.A et Figure IV.13.B). On y constate
par exemple que lorsque la bande de fréquences d’étude est trop étroite (Figure IV.13.A),
le minimum de la RMSE se trouve déplacé vers une permittivité plus haute, et dans ce

Quentin VITALE 127



CHAPITRE 1V : Premiers tests des prototypes en laboratoire et sur le terrain

cas particulier on surestimerait la permittivité diélectrique relative du sable (environ 5 au
lieu de 3).

De méme, pour la Figure [V.13.B, on voit deux vallées de faible RMSE puisque les va-
riations du Sy; étant tres faibles & haute fréquence, on ne caractérise pas de maniére
discriminante un couple de paramétres (e, o) en particulier.

On voit donc l'intérét de connaitre ne serait-ce qu’en théorie le comportement du S7; sur
une assez large bande de fréquences puisque cela permet de connaitre la bande d’étude
optimale pour caractériser fidélement les propriétés du sol (celle(s) ou les variations du
S11 sont suffisamment caractéristiques).

Résultats pour des élévations de ’antenne de 5 et 3 cm

Dans le paragraphe précédent, nous avons comparé les résultats des différentes mo-
délisations pour I'antenne placée a 15 cm au-dessus du sol, c’est-a-dire en configuration
off-ground. Dans cette configuration, il n’y a que peu d’énergie transmise au sol (forte
réflexion a I'interface sol-air), et on est moins sensible aux variations du sol (enveloppes
des variations d’amplitudes des modéles resserrés Figure 1V.12). Notre but a terme est
d’utiliser nos antennes en configuration on-ground (c’est-a-dire collées au sol) afin de déli-
vrer plus d’énergie au sol et d’étre plus sensible aux variations de propriétés du sol. Nous
avons donc choisi d’appliquer la méme méthode de balayage systématique aux mesures
acquises plus proches de la couche de sable, & 5 et 3 cm de hauteur. Pour ces hauteurs la,
nous l’avons vu précédemment (cf. paragraphe TV.A.4), nous ne sommes plus dans 'ap-
proximation en champ lointain. Le modéle analytique que nous avons utilisé jusque-la en
comparaison des simulations FDTD n’est donc plus valide pour le domaine de fréquences
qui nous intéresse.

Dans la suite, nous comparerons donc les simulations FDTD (qui permettent le calcul
du champ proche) avec le modéle analytique en champ proche décrit en IV.A.5 pour les
hauteurs de 5 et 3 cm.

Comme précédemment, on présente cote a cote la carte de RMSE entre modéle et
simulation et I'enveloppe des amplitudes balayées par les modéles correspondants sur la
Figure IV.14 pour une élévation de ’antenne de 5 cm. Sur cette figure, on a également
ajouté la carte du ceefficient de corrélation entre les S7; mesuré et simulé.

Tout d’abord, si on regarde les cartes de RMSE on constate que quel que soit le modéle,
Paspect général est assez similaire au précédent, a savoir une vallée de moindre RMSE
plutot allongée selon ’axe des conductivités et centrée autour d’une permittivité diélec-
trique relative de 3 pour les simulations FDTD et de 2 pour le modéle analytique en
champ proche.

Plus on se rapproche du sol, plus de fortes valeurs de RMSE sont atteintes. On passe d’une
RMSE s’étalant d’environ 0,06 a4 0,09 pour une hauteur de 15 ¢cm en simulation FDTD
(Figure IV.12), & une RMSE s’étalant d’environ 0,06 & 0,12 et de 0,1 & 0,2 pour les simu-
lations FDTD et le modeéle analytique en champ proche respectivement (Figure IV.14).
Cette augmentation de la gamme de variations des RMSE vient tout simplement du fait
que comme la sensibilité aux parameétres du sol augmente lorsque la hauteur diminue, les
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FIGURE IV.14 — A gauche : cartes de 'erreur quadratique moyenne issue de la compa-
raison systématique entre les amplitudes des S7; mesuré et simulé par FDTD et modéle
analytique en champ proche pour 5 cm et carte du ceefficient de corrélation (r,) entre
mesure et simulation. A droite : enveloppe de la variation en amplitude des différents
modéles simulés superposée aux S7; mesurés correspondants.
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variations de S;; deviennent plus importantes. Ce phénoméne est clairement visible sur
les enveloppes des amplitudes balayées par les modéles qui s’élargissent lorsque 'on se
rapproche du sol. Ceci est surtout vrai sur la partie basse fréquence du Si; (inférieure
a 1,5 GHz). La partie haute fréquence des enveloppes s’élargit aussi lorsque 1’on se rap-
proche du sol, sans toutefois réussir a contenir les mesures pour des fréquences supérieures
a 2 GHz. En revanche, on remarque que la RMSE minimum pour les modéles analytiques
en champ proche est bien plus forte que pour les modéles FDTD (0,1 au minimum pour
les modéles analytiques en champ proche et 0,06 pour les modéles FDTD), ce qui signifie
que le modéle analytique n’arrive pas aussi bien a reproduire le S7; mesuré que les simu-
lations FDTD.

De plus, il semble que du point de vue de la RMSE, les modéles analytiques en champ
proche les plus proches de la mesure soient ceux qui ont une permittivité diélectrique
relative proche de 2, ce qui voudrait dire que 'on a tendance A sous-estimer la valeur de
la permittivité par rapport aux modéles en FDTD.

Plutot que d’utiliser la RMSE, un autre critére de comparaison utile est le ceefficient de
corrélation (r,). Lorsque 'on regarde la carte du ceefficient de corrélation, on constate que
Iinformation apportée par cette derniére pour les modéles analytiques en champ proche
est similaire a la carte de RMSE, a ceci prés que cette fois, la vallée de forte valeur de
coefficient de corrélation (échelle de couleur inversée par rapport a la RMSE) se rapproche
d’une valeur de permittivité diélectrique de 3. Ainsi, il semble que méme si 'amplitude
du S;; est moins bien reproduite par le modéle analytique en champ proche que par les
simulations FDTD, (plus fortes valeurs de RMSE), sa forme est en revanche assez bien
reproduite (fortes valeurs du ceefficient de corrélation).

Enfin, la Figure TV.15 présente les mémes cartes d’erreur quadratique moyenne et de
coefficient de corrélation lorsque 'antenne est située a une hauteur de 3 cm au-dessus de
la couche de sable.

La encore, on peut faire le méme genre d’observations que précédemment, & savoir que
la permittivité diélectrique relative du sable est de I'ordre de 3 d’aprés les simulations
FDTD, mais est sous-estimée par le modéle en champ proche avec une valeur de 'ordre
de 2 dans ce cas.

Le modéle en champ proche reproduit moins bien 'amplitude du S; mesuré (RMSE mini-
mum de 0,14 pour le modéle analytique en champ proche contre 0,06 pour les simulations
FDTD).

L’utilisation du ceefficient de corrélation est utile dans ce cas de fortes valeurs de RMSE
puisque l'on voit la encore que les fortes valeurs de r, se rassemblent autour d’une valeur
de permittivité diélectrique de 'ordre de 3 - 3,5. Il convient de noter cependant que les
plus fortes valeurs de r, sont plus faibles que précédemment (0,7 au maximum contre 0,8
pour une hauteur de 5 cm), ce qui démontre le fait que malgré 'amélioration qu’apporte
le modéle en champ proche, plus I’antenne se rapproche du sol, plus le Sq; est difficilement
reproduit (aussi bien en amplitude qu’en forme).

De plus, on constate sur les enveloppes de modéles que contrairement aux modéles FDTD,
aucun des modéles analytiques n’arrive a reproduire facilement la partie basse fréquence
du S}; mesuré (mesure toujours en dehors de I'enveloppe des modéles).
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FIGURE IV.15 — A gauche : cartes de Uerreur quadratique moyenne issue de la compa-
raison systématique entre les amplitudes des S7; mesuré et simulés par FDTD et modéle
analytique en champ proche pour 3 cm et carte du ceefficient de corrélation (r,) entre
mesures et simulations. A droite : enveloppe de la variation en amplitude des différents
modéles simulés superposée aux Sy, mesurés correspondants.
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IV.A.7 Conclusions sur les premiéres expérimentations en labo-
ratoire

Les premiéres mesures en laboratoire réalisées a ’'UCL ont permis de calibrer le pro-
totype d’antenne bow-tie en champ lointain, afin de pouvoir I'utiliser en configuration
monostatique off-ground et d’interpréter les mesures grace a un modéle analytique ta-
bulaire simple tel que décrit par Lambot et al. (2006, 2004b,c, 2007). Ce modéle basé
sur une approximation en champ lointain (antenne suffisamment loin du sol) donne de
bons résultats, mais n’est cependant plus valide pour notre antenne et sur la bande de
fréquence d’intérét (50 MHz - 1 GHz) pour des hauteurs de l'ordre de 5 cm.

Nous avons pu améliorer les résultats de la modélisation en champ lointain en ajoutant
plusieurs points sources afin de décrire le comportement en champ proche de 'antenne
grace & la calibration décrite par Lambot et al. (2012), Tran (2013) et Lambot et André
(2014). Cette calibration a été réalisée pour une bande de fréquences plus faible que la
précédente puisqu’elle n’est valide que dans la gamme 200 MHz - 2 GHz, mais reste valide
pour une configuration d’antenne qui tend vers de I’on-ground (élévation de ordre de
3 mm).

Les simulations FDTD de I'antenne dans les différentes configurations (air, au-dessus du
sable, au-dessus de 1’eau) permettent de reproduire de maniére satisfaisante les Sj; me-
surés. De plus, méme s’il existe des différences parfois non négligeables, ’accord entre
modélisation analytique en champ lointain et modélisation FDTD reste satisfaisant .
L’utilisation du balayage systématique pour estimer les propriétés électriques d’un échan-
tillon dans une configuration simple (tabulaire) par simulations FDTD et analytiques
semble donner de bons résultats, en champ lointain tout du moins. Pour les faibles éléva-
tions (jusqu’a 3 ¢cm), le modéle en champ proche semble donner de moins bons résultats
que les simulations FDTD (RMSE plus élevée), mais reste tout a fait en accord avec les
données.

C’est donc aprés ces premiers tests en laboratoire, que ’on peut envisager le fait d’utiliser
nos modélisations FDTD et analytiques pour interpréter des mesures de terrain en terme
de propriétés électriques, en se cantonnant toutefois dans un premier temps a une configu-
ration simple de sol, ¢’est-a-dire en considérant des propriétés apparentes correspondant
& un demi-espace infini. L’idée étant de disposer d’un panel de S;; de références pour
un demi-espace infini, avec une modélisation fine de I'antenne, qui pourront étre utilisés
comme des abaques.
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IV.B Premiers tests sur le terrain

Aprés 'estimation des paramétres électriques en laboratoire sur un échantillon dans un
environnement controlé, nous avons testé nos deux prototypes d’antennes sur le terrain en
contexte agricole, en méme temps qu’étaient réalisées d’autres mesures géophysiques sur
le bassin versant de I’Orgeval. Cette section présente donc les premiers résultats obtenus
a la suite de ces mesures sur le terrain.

IV.B.1 Contexte des mesures géophysiques sur le bassin versant
de I’Orgeval

Contexte géographique

Le bassin de I’Orgeval est un bassin versant agricole situé a 70 km a l’est de Paris (en
Seine-et-Marne, 77 — Figure TV.16.A) sur le plateau de la Brie. C’est un sous-bassin du
bassin versant du Grand Morin, le principal affluent de la Marne. Le bassin versant de
I’Orgeval est I'un des plus vieux ORE frangais (observatoire de recherche en environne-
ment) puisque la premiére instrumentation du site a été faite par I'Irstea (ex Cemagref)
en 1962.

Ce bassin versant expérimental fait partie du GIS (groupement d’intérét scientifique)
ORACLE (observatoire de recherche sur les bassins versants ruraux aménagés, pour les
crues, les étiages et la qualité de 'eau) qui rassemble les bassins versants du Grand Morin
et du Petit Morin (Figure IV.16.B). Il s’agit de plus d’un site atelier de la FIRE (fedé-
ration Ile-de-France de recherche sur I'environnement) et du PIREN Seine (programme
interdisciplinaire de recherche sur I'environnement de la Seine).

I’ensemble des bassins versants emboités qui composent le GIS ORACLE sont fortement
anthropisés avec une forte activité agricole. Ils influencent les apports d’eaux de ’agglomé-
ration parisienne et c’est donc dans le cadre de la prévision et de la prévention des risques
hydrologiques (crue et étiage) et de étude de I'impact de ’anthropisation agricole sur la
qualité des eaux que se situent les études sur cet observatoire.

La parcelle sur laquelle nos mesures géophysiques ont été réalisées se situe dans un des
sous-bassins de I’Orgeval appelé bassin des Avenelles (Figure IV.16.C).

Contexte géologique

Les deux principales formations géologiques aquiféres présentes dans ce bassin versant
sont la formation de Brie (calcaire et meuliére de ’Oligocéne) et le calcaire de Champigny
(Eocéne). L’aquifére de la formation de Brie, situé au-dessus de celui du Champigny, est
un aquifére libre et perché d’une vingtaine de métres d’épaisseur, dont le mur est constitué
par les argiles vertes de Romainville trés peu perméables (environ 10 m d’épaisseur) et
des marnes supragypseuses d'une épaisseur d’une dizaine de métres également.

En surface, le calcaire de Brie est recouvert par des limons loessiques (éoliens) pouvant
aller jusqu’a 10 m d’épaisseur dans lesquels se trouvent parfois des lentilles de sable de
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FIGURE IV.16 — Schéma de localisation de la parcelle expérimentale. A : département
de la Seine-et-Marne. B : bassin versant de 1’Orgeval. C : bassin versant des Avennelles,
modifié d’aprés Mouhri et al. (2013).

Fontainebleau et dont la base est enrichie en argile du fait de la présence d’argile a meu-
liére dans la formation de Brie.

Les sols sont des sols bruns lessivés de texture limono-sableuse a limono-argileuse présen-
tant de forts caractéres d’hydromorphie temporaire et pouvant avoir une forte teneur en
argile. De plus, la nappe de la formation du Brie est alimentée par la percolation de ’eau
de pluie a travers les formations limoneuses superficielles, et en période de hautes eaux le
niveau piézométrique peut atteindre les limons. D’un point de vue anthropisation, c’est
ce caractére hydromorphe qui explique qu’a partir des années 60 la majeure partie de la
superficie du bassin a été drainée afin de réaliser sur les parcelles ’exploitation céréaliére
intensive que l'on voit actuellement (paturage pour lexploitation auparavant).

Contexte géophysique

Des mesures géophysiques sur le site de ’'Orgeval sont réalisées depuis plusieurs an-
nées et ont pour but de caractériser la géométrie des différents aquiféres afin de mieux
contraindre les modéles hydrogéologiques ainsi que de caractériser les échanges nappe-
riviére.

En ce sens, un certain nombre de campagnes de mesures TDEM (time domain electroma-
gnetic) et ERT (electrical resistivity tomography) a été réalisé depuis 2009 ainsi que des
mesures sismiques plus récemment. C’est lors de ces campagnes de mesures que se sont
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déroulés nos tests d’antennes in situ sur le site du bassin versant des Avenelles.

Nous avons donc réalisé en juillet 2012 et en mars 2013 des mesures de time domain
reflectometry (TDR), de radar fréquentiel ainsi que quelques sondages électriques le long
d’un profil perpendiculaire au ru des Avenelles. Ces deux campagnes de mesure ont été
réalisées dans le but d’avoir des mesures avec les deux prototypes d’antennes et sous deux
régimes hydriques différents.

Dans les sections suivantes, nous présentons les différents résultats obtenus lors de ces
deux campagnes de mesures.

IV.B.2 Mesures géophysiques réalisées in situ

Trois types de mesures géophysiques de surface ont été réalisées le long d’un profil
d’environ 25 m de long perpendiculaire au ru des Avenelles. Ainsi, des sondages élec-
triques ont été réalisés a différents endroits du profil (perpendiculairement au profil, dans
le sens de la berge) et des mesures TDR et radar ont été prises tous les 50 cm le long du
profil.

En surface, ce profil peut se découper d’ouest en est en quatre unités (« terrains ») dis-
tinctes : un champ de blé, une berge recouverte d’herbe (le ru des Avenelles), une autre
berge recouverte également d’herbe et enfin un champ de mais (Figure IV.17.A).

Bien qu’entre juillet 2012 et mars 2013, la couverture de surface de ces terrains ait changée
(le champ de blé était en labour en mars 2013 et celui de mais en semis), nous garderons
par la suite la méme dénomination entre les deux périodes par facilité d’usage.

A B C
e
I est
IS
° analyseur de réseau
5
Sy —1
<
Q
cable coaxial
sonde TDR
_——
tiges téte de la sonde
antenne + mousse
ouest < 30cm >

FIGURE IV.17 — A : état de surface des le long du profil de mesure. B : dispositif radar
expérimental. C : dispositif de mesure TDR.
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Mesure TDR (time domain reflectometry)

Les mesures TDR ont été réalisées a 'aide d’un TDR100 de chez Campbell Scientific
et d’une sonde de 30 cm de long (Figure IV.17.C). Cette méthode permet d’estimer une
valeur de permittivité diélectrique relative intégrée sur les 30 premiers centimétres du sol
(ce qui correspond a la longueur de la sonde) ainsi que de la conductivité électrique grace
a l'étude du ceefficient de réflexion TDR aux temps longs (voir annexe B).

Etant donné la taille de la sonde et les fréquences mises en jeu dans les mesures TDR, il
est raisonnable de considérer que le volume d’investigation et les valeurs des propriétés
électriques estimées par cette méthode seront comparables a celles estimées par radar.
En plus de l'interprétation « classique » du signal TDR, nous avons réalisé une inter-
prétation fréquentielle, qui permet grace a une modélisation analytique dans le domaine
fréquentiel (procédé similaire au modéle utilisé pour modéliser nos antennes en champ
lointain), d’estimer la variation fréquentielle de la permittivité diélectrique relative en
supposant un modéle de relaxation de type Debye. Les résultats trouvés par la méthode
classique d’interprétation TDR ont été utilisés comme modéles initiaux pour I'inversion
des traces TDR.

L’analyse du signal TDR, par les deux techniques utilisées (domaine temporel et fréquen-
tiel) est décrite en détail dans Pannexe B.

Analyse classique du signal TDR : Le résultat de 'analyse du temps de propagation
de 'onde EM le long de la tige de la sonde TDR et du cceefficient de réflexion aux temps
longs sur les mesures TDR est présenté Figure IV.18.

On peut voir sur cette figure que les contrastes de permittivité diélectrique relative
pour les mesures de juillet 2012, ne sont pas flagrants le long du profil et qu’il est donc
difficile de faire la distinction entre les différents terrains de surface sur cette seule base.
Par exemple, si on regarde la répartition spatiale de la permittivité diélectrique relative
le long du champ de blé sur la rive ouest du ru des Avenelles, on constate que les valeurs
sont relativement dispersées (écart-type s égale & 1,37) autour d’une valeur moyenne &
de 18,2 et que celles le long de la berge ouest sont regroupées (écart-type de seulement
0,79) autour d’une valeur moyenne de 23,1 (lorsque 'on ne prend pas en compte les deux
premiéres mesures qui d’un point de vue valeur semblent plutét appartenir au champ
de blé). De la méme maniére, si I'on regarde les valeurs de permittivité diélectrique de
la rive est du ru des Avenelles, elles sont dispersées (écart-type de 1,57) autour d’une
valeur moyenne de 22,1 le long de la berge et autour d’une valeur moyenne de 23,3 le
long du champ de mais (écart-type de 1,66). Ainsi, d’une part la variation relative de la
permittivité diélectrique relative le long du profil est relativement faible et d’autre part
les valeurs de permittivité diélectrique relative sont relativement fortes (supérieures a 15).
On s’attend donc a avoir peu de différence entre les S collectés lors des mesures radars.

Lorsque 'on regarde les contrastes de permittivité diélectrique relative pour les me-
sures de mars 2013, on peut faire grosso modo les mémes constats, sauf que la gamme de
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FIGURE IV.18 — En haut : profil de permittivité diélectrique relative apparente obtenue
par analyse du temps de propagation d’une onde EM le long de la tige TDR. (€ représente
la valeur moyenne et s 'écart type). En bas : profil de conductivité électrique obtenue par
analyse du ceefficient de réflexion aux temps longs (G représente la valeur moyenne et s
I'écart-type).

variation des permittivités diélectriques relatives est plus grande. On passe en effet d'une
permittivité diélectrique moyenne pour le champ de blé de 21,9 (écart-type égal a 2,93)
a une valeur moyenne de 29,5 pour celle de la berge ouest (écart-type égal a 0,93). De
lautre coté du ru des Avenelles, la permittivité diélectrique relative moyenne est égale a
26,5 pour la berge est (écart-type égal a 1,85) et & 22,4 pour le champ de mais (écart-type
égal a 1,31). Ainsi, les valeurs moyennes de permittivité diélectrique relative sont plus éle-
vées que lors de la campagne de juillet 2012 et les contrastes légérement plus prononcés,
ce qui semble normal si I'on considére les régimes hydriques différents entre les mois de
juillet (plus sec) et mars (plus humide). Tout comme les premiéres mesures TDR, c’est
dans la berge ouest que les mesures sont les moins dispersées.

En ce qui concerne la conductivité électrique estimée par TDR, on constate que les
contrastes entre les différents terrains sont relativement bien marqués meéme si la dis-
persion des mesures est elle bien plus importante. On passe en effet, pour la campagne
de juillet 2012, d’une valeur moyenne de conductivité électrique de 15,2 mS.m™ pour le

Quentin VITALE 137



CHAPITRE 1V : Premiers tests des prototypes en laboratoire et sur le terrain

champ de blé (écart-type égal a 2,12) & 27,6 mS.m™ (écart-type égal a 2,92) pour la berge
ouest. De méme, de I’autre coté du ru des Avenelles, on passe d’une conductivité électrique
moyenne de 32,9 mS.m (écart-type égal a 7,25) pour la berge est & une valeur moyenne
de 23,1 mS.m™ (écart-type égal a 1,94) pour le champ de mais.

Pour la campagne de mars 2013, on constate également que les conductivités électriques
moyennes des différents terrains sont légérement supérieures a celles de juillet 2012 (sauf
pour le champ de mais), mais la différence entre les deux campagnes reste trés faible.

Il convient également de noter que les conductivités estimées lors des deux campagnes de
mesures s'étalent entre 10 et 50 mS.m (soit 100 et 50 Q.m), ce qui peut étre considéré
comme relativement conducteur, et on peut donc s’attendre a ce que l'effet de la conduc-
tivité électrique sur les mesures radar ne soit pas négligeable. De plus, étant donné que les
variations de conductivité électrique s’étalent sur moins d’une décade, la représentation
en échelle logarithmique généralement utilisée ne nous a pas paru pertinente ici et nous
ne I’emploierons donc pas.

Analyse fréquentielle du signal TDR : En se servant des résultats obtenus par
I’analyse TDR classique comme modéles initiaux, nous avons réalisé une estimation de la
variation fréquentielle de la permittivité diélectrique relative en supposant un comporte-
ment du sol de type Debye (voir annexe B).

Un exemple de traces TDR reconstruites par cette méthode pour le point de mesure situé
a 4,5 m le long du profil des Avenelles est présenté a la Figure IV.19.

Juillet 2012, RMSE =0,0172 Mars 2013, RMSE = 0,0412
O,5|||||||||||||||||||||| 0,5|||||||||||||||||||||||||||

o
I
o

Ccefficient de réflexion (p)
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— mesure - - -modéle

F1GURE IV.19 — Comparaison entre les traces TDR mesurées et modélisées a 4,5 m le
long du profil des Avenelles pour juillet 2012 et mars 2013.

On voit sur cette figure que 'accord entre mesure et simulation est trés bon pour

la mesure de juillet 2012 (RMSE égale a 0,0172) alors qu’il ’est moins pour la trace de
mars 2013 (RMSE égale & 0,0412). On remarque notamment qu’en mars 2013 la réflexion
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modélisée pour lextrémité des tiges (aux alentours de 30 nS) arrive plus tot que celle
mesurée (aux alentours de 31 nS). Ce léger décalage est en réalité visible sur toutes les
traces modélisées pour mars 2013. On s’attend donc a ce que la permittivité diélectrique
soit légérement sous-estimée par l'analyse fréquentielle pour cette période.

Les résultats de l'analyse fréquentielle pour quatre points de mesures situés (& peu
prés) au milieu de chaque terrain de surface sont présentés a la Figure IV.20.
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FIGURE TV.20 — Modéles de permittivité diélectrique effective (Debye) correspondant
aux traces TDR mesurées en quatre points situés (4 peu prés) au milieu de chaque terrain
de surface. Le bandeau grisé représente le contenu fréquentiel approximatif (100 MHz -
1 GHz) d’une trace TDR, ce qui est a peu prés a la largeur de bande des antennes radar.

Lorsque l'on regarde les résultats correspondants a la campagne de juillet 2012 (traits
pleins), on constate que la fréquence de relaxation que 1’on peut associer aux données est
en moyenne centrée autour de 300 MHz, ce qui se situe dans la largeur de bande théorique
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de nos antennes.

Les permittivités di¢lectriques relatives moyennes sur la gamme de fréquences 100 MHz -
1 GHz sont égales a 14,8, 19,3, 19,2 et 18,8 pour respectivement 2, 7,5, 16,5 et 23,5 m, ce
qui est du méme ordre de grandeur que celles obtenues par analyse classique (respective-
ment 15,7, 22,5, 22,4 et 22,8, soit un écart moyen de 3).

Les conductivités électriques estimées (figure non montrée) sont également du méme ordre
de grandeur avec une légére surestimation (13,9 mS.m™ en moyenne) par analyse fré-
quentielle puisqu’on obtient 21,4, 41,1, 53,5 et 39,8 mS.m™' pour respectivement 2, 7,5,
16,5 et 23,5 m contre 11,9, 25,9, 40,1 et 22,1 mS.m™! avec 'analyse classique.

Lorsque 'on regarde les résultats correspondants a la campagne de mars 2013, on voit
une diminution drastique de la fréquence de relaxation des modeéles de Debye puisque 'on
passe de 300 MHz a 40 MHz en moyenne.

Lorsque 'on calcule la permittivité diélectrique moyenne sur la gamme de fréquences
100 MHz - 1 GHz, on tombe sur 14,6, 25,4, 13,3 et 12,3 pour 2, 7,5, 16,5 et 23,5 m res-
pectivement contre 16,9, 28,6, 25,8 et 22,8 avec 'analyse classique. La encore, 'ordre de
grandeur est similaire méme s’il y a une légére sous-estimation avec ’analyse fréquentielle
(environ 7 en moyenne) comme on pouvait s’y attendre.

La conductivité électrique estimée avec ’analyse fréquentielle est en revanche trés proche
de celle estimée avec 'analyse classique puisque ’on obtient 13,2, 34,1, 30,9 et 19,8 mS.m™*
pour respectivement 2, 7,5, 16,5 et 23,5 m contre 12,7, 34,3, 31,2 et 21,1 mS.m™" avec I’ana-
lyse classique, soit un écart moyen de seulement 0,575 mS.m™.

Ainsi, 'analyse fréquentielle donne des résultats comparables a ceux obtenus avec
Panalyse classique. La sensibilité & la fréquence de relaxation du poéle de Debye semble
relativement faible puisque malgré la diminution en fréquence d’environ 100 MHz par
rapport a juillet, les résultats semblent peu affectés.

Les mémes constats faits précédemment pour 1'analyse classique (relativement faible va-
riation de la permittivité diélectrique le long du profil, une forte conductivité électrique
etc.) peuvent donc étre faits ici.

Sondages électriques

Les différentes interprétations des sondages électriques réalisés en juillet 2012 sont
présentées sur la Figure V.21 et sur la Figure IV.22 pour ceux réalisés en mars 2013.
On s’apercgoit que pour bon nombre d’entre eux, il existe une grosse variation de résis-
tivité apparente entre le premier point de mesure (écartement de 10 ¢cm) et le deuxiéme
(écartement de 20 ¢cm), comme par exemple sur les sondages n°2 (Figure IV.21) et n°4
(Figure IV.22). D’un point de vue interprétation, une variation aussi brusque entre deux
mesures aussi proches correspond plus & une erreur de mesure qu’a un réel contraste de
propriétés électriques du sol. Il est en effet peu probable que 1'on soit en présence d’une
couche fine aux propriétés électriques trés contrastées par rapport au terrain sous-jacent,
et ce d’autant plus que nous sommes en contexte agricole ce qui implique que les premiers
30 ¢cm du sol sont souvent remaniés et donc relativement bien homogénéisés.
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FIGURE IV.21 - Sondages électriques réalisés en juillet 2012.

De plus, pour que l'interprétation de la mesure en sondage électrique soit la plus fiable
possible, il faut respecter I’hypothése selon laquelle le potentiel mesuré est dii & une source
ponctuelle (Van Nostrand et Cook, 1966). Or les électrodes utilisées sur le terrain sont
des tiges métalliques (source linéaire). Pour que cette hypothése reste valide malgré tout,
il ne faut pas enfoncer trop les électrodes dans le sol (de Pordre de 10 % de 1’écartement
inter-électrode). On peut appliquer un critére du méme ordre pour ce qui est de I’erreur
sur le positionnement horizontal des électrodes (Zohdy, 1968). Ainsi, pour notre premier
point de mesure, les erreurs cumulées sur le positionnement, 'enfoncement de I’électrode,
le bon contact avec le sol, les fuites de courant etc. font que la qualité de cette premiére
mesure est loin d’étre optimale.

Nous avons donc décidé de ne pas prendre en compte le premier point de mesure dans
I'inversion des sondages de maniére quasi systématique (laisser ce premier point de mesure
ne change pas les résultats de 'inversion des sondages, mais dégrade la valeur de 'erreur

Quentin VITALE 141



CHAPITRE 1V : Premiers tests des prototypes en laboratoire et sur le terrain

entre modéle et mesure).

Les résultats de l'interprétation 1D de chaque sondage électrique sont présentés dans
les encadrés rouges (interprétation en 3 couches) et bleus (interprétation en 2 couches) a
la Figure IV.21 pour les sondages de juillet 2012 et a la Figure [V.22 pour les sondages
de mars 2013.

Sondage électrique n°1 (2 m) Sondage électrique n°2 (8 m)
100 IIII| T T IIIIII| T T T TTTTT 100 IIII| T T IIIIII| T T T TTTTT
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FIGURE IV.22 — Sondages électriques réalisés en mars 2013.

Pour les sondages réalisés en juillet 2012 (Figure IV.21), nous n’avons pas fait de
mesure a des écartements supérieurs a 1 m car nous ne nous sommes intéressés qu’a la
caractérisation de 'état électrique de surface. Du fait que ces sondages ne sont que trés
superficiels, le substratum n’est pas atteint et il est difficile de caractériser de maniére non
équivoque le nombre de terrains (couches) réellement présents. Pour chacun des sondages
a 3, 16 et 22 m par exemple, les courbes de sondages théoriques pour 2 ou 3 terrains
(rouges et bleues) sont trés similaires entre elles. Ceci est d au fait que les sondages
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n’atteignent pas réellement le dernier terrain (s'il est présent). Ainsi, lors de Iinversion,
les propriétés de celui-ci n’affectent que trés peu la courbe de sondage théorique dans la
gamme des écartements a laquelle on la regarde. Si ’on se base seulement sur les sondages
de juillet 2012, 'interprétation la plus plausible est celle d’un milieu tabulaire globalement
bicouche.

Cependant, avec les sondages réalisés en mars 2013 nous avons fait des mesures jusqu’a
un écartement inter-électrode de 5 m afin de pouvoir caractériser avec plus de certitude
les terrains plus profonds. Ainsi les sondages a 2, 8 et 23 m montrent sans équivoques les
rebonds caractéristiques d’une courbe de sondages 3 terrains (Figure IV.22). L’interpré-
tation en 3 couches de ces sondages montre que la couche commune a tous les sondages la
plus profonde atteinte (substratum) est a une profondeur supérieure & 1,30 m en moyenne
et posséde une résistivité d’environ 60 2.m. Il est tout & fait cohérent de supposer que
ce « substratum » varie peu localement et avec le temps (i.e. avec les variations saison-
niéres, journaliéres etc.). Ainsi pour deux sondages réalisés & une méme position (juillet
2012 et mars 2013), on peut supposer que les variations les plus importantes de propriétés
électriques seront en surface, et que le substratum restera constant. Les interprétations en
3 couches des sondages de juillet 2012 ont ainsi été réalisées a posteriori, en forcant un
troisiéme terrain avec une résistivité d’une soixantaine d’ohm.métre.

La Figure V.23 récapitule I'interprétation des différents sondages électriques réalisés.
Tout d’abord, on observe dans cette figure le relativement bon accord entre les mesures
de résistivité de surface (graphique du haut) issues des sondages électriques (C1 pour la
premiére couche, losanges et cercles creux) et issues de la sonde TDR (croix). On peut
donc considérer pour la suite que les mesures de conductivité électrique issues de la sonde
TDR sont fiables. En ce qui concerne les couches plus profondes (C2 et C3 pour les
couches sous-jacentes), on observe une relative constance entre juillet 2012 et mars 2013
d’une part, et le long du profil d’autre part. Les mesures de surface en revanche, montrent
légérement plus de variations entre juillet 2012 et mars 2013, et surtout une variation
le long du profil. D’une maniére générale, on constate que les rives sont de plus en plus
conductrices lorsque 'on se rapproche de la riviére.

Ainsi, conformément & ce que 1'on pouvait attendre, la plus grande variabilité se situe
dans les 50 premiers centimeétres de sol. Si on rapproche la diminution de la résistivité
électrique des berges de la (trés) légére augmentation de la permittivité diélectrique qu’on
y observe en TDR, on peut supposer qu'une teneur en eau plus forte dans les berges
est en partie & l'origine de ces observations. Cependant, la variation de la permittivité
diélectrique entre les berges et les champs étant relativement faible par rapport a celle de
la résistivité électrique, on peut supposer que le fort contraste de résistivité électrique soit
plutot di a une plus grande argilosité du sol au niveau des berges du fait du drainage du
ru par exemple.

Enfin, vu les faibles valeurs de résistivité électrique des terrains présents (entre 20 Q.m et
60 2.m environ), on peut supposer que la profondeur d’investigation de notre dispositif
radar ne dépassera pas la trentaine de centimétres.
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F1GURE 1V.23 — Comparaison de la résistivité de surface obtenue par TDR et par sondages
électriques pour juillet 2012 et mars 2013. En haut : couche de surface (C1). En bas :
couches plus profondes (C2 et C3).

Mesures radars dans le domaine fréquentiel

Les deux prototypes d’antennes ont été utilisés pour réaliser les mesures de S7; pen-
dant les campagnes de juillet 2012 et de mars 2013. Le prototype de type bow-tie a été
utilisé pour les mesures de juillet 2012 et celui de type dipole elliptique pour les mesures
de mars 2013. A chaque fois les antennes étaient utilisées en configuration monostatique
et reliées & un analyseur de réseau (un VNA Master™™ MS2026C, Anristu) par des cables
coaxiaux non blindés de 3 m de long (d’environ 2 mm de diamétres au total).

Sur le terrain, afin de limiter le rayonnement en face arriére, les antennes ont été re-
couvertes par une mousse absorbante de 11 ¢cm d’épaisseur. Cette mousse (modéle FL-
4500CL, ETS-Lindgren) absorbe les ondes EM de maniére efficace a partir d’une fréquence
de 455 MHz. Les fréquences plus basses sont également atténuées, mais dans une moindre
mesure (Figure IV.17.B).

Enfin, chaque session de mesure est précédée d’une procédure de calibration minutieuse
de lanalyseur de réseau qui permet de soustraire Ueffet du céable coaxial (atténuation et
rayonnement) de la mesure du Sp;. Ainsi, le Sj; mesuré correspond uniquement & celui
du systéme antenne / sol.
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En réalité, cette calibration ne permet pas de prendre en compte un petit cable coaxial
(environ 12 cm de long) qui traverse les couches de mousse absorbante et permet de
connecter la prise SMA de I'antenne au cable coaxial de 3 m de long. De plus, de par sa
nature, le cable coaxial utilisé ne permet pas de transmettre fidélement un signal pour des
fréquences supérieures a environ 1,5 - 2 GHz. Ainsi, malgré la calibration de I'analyseur de
réseau et la mousse absorbante, le cable coaxial rayonne a ces fréquences et son atténuation
n’est pas négligeable. Ceci se traduit notamment sur les S1; mesurés par une augmentation
du bruit de mesure a haute fréquence comme illustré sur la Figure [V.24. Sur cette figure,
on voit clairement que pour les mesures de juillet 2012, le bruit sur le S;; augmente
significativement a partir de 2 GHz et dés 1 GHz sur les mesures de mars 2013.

Amplitude

0 1000 2000 3000
Fréquence [en MHz]

FIGURE 1V.24 — Effet du cable coaxial sur les mesures du S1; de juillet 2012 et de mars
2013.

Afin de prendre en compte le plus possible cet effet du cable coaxial, les simulations

FDTD qui servent a la fois a interpréter les mesures et a calibrer les antennes en champ
proche (voir IV.A.5) tiennent compte de la mousse absorbante et du petit cable coaxial
d’alimentation.
La rugosité naturelle du sol (labours) et la présence de végétation (herbes) associées au
faible poids de ’antenne font que le contact entre I’antenne et le sol n’est pas parfait. La
Figure I'V.25 compare les enveloppes des Sy simulés par FDTD (antennes posées au sol) et
mesurés de maniére similaire & ce qui a été fait pour 'estimation de la permittivité diélec-
trique en laboratoire pour un cas simple (voir IV.A.6). Ainsi, les enveloppes correspondent
aux Sp; simulés pour les deux prototypes d’antennes posées sur des demi-espaces infinis
dont les propriétés électriques varient entre 1 < ¢ < 30et 0,1 < ¢ < 100 mS.m™.

Quentin VITALE 145



CHAPITRE 1V : Premiers tests des prototypes en laboratoire et sur le terrain

. simulations FDTD
Juillet 2012 Mars 2013

1

0,8

0,6

Amplitude

04

0,2

0
0 1000 2000 3000 0 1000 2000 3000
Fréquence [en MHZz] Fréquence [en MHz]

mesures brutes

FIGURE IV.25 — Enveloppes des S7; mesurés et simulés en FDTD pour les deux campagnes
de mesures. Les simulations FDTD considérent des antennes parfaitement posées sur le
sol (demi-espace infini) dont les propriétés électriques ont été balayées entre 1 < ¢ < 30
et 0,1 < ¢ < 100 mS.m".

Sur cette figure on constate pour les deux campagnes de mesures que I'enveloppe des
simulations (en rouge) est décalée vers les fortes amplitudes par rapport aux mesures, ce
qui signifie qu’il y a plus de signal transmis au milieu que prévu. Ce décalage en amplitude
augmente avec la fréquence. Nous avons supposé que ce décalage en amplitude est di en
grande partie aux pertes dues au cable coaxial.

A part 'amplitude qui est surestimée, il semble que la forme générale des enveloppes soit
assez bien reproduite par les modélisations FDTD puisque l'on y retrouve les différents
pics et plateaux pour les deux types d’antennes.

Cependant, aucun des Sy; simulés par FDTD sur la gamme des propriétés électriques
décrite précédemment n’arrive a reproduire de maniére satisfaisante ’amplitude des me-
sures de terrain lorsque 'on considére des antennes parfaitement posées au sol.

Il serait intéressant de tester différentes élévations d’antennes ainsi qu’une rugosité du sol,
cependant la précision de la description des antennes dans les simulations FDTD (connec-
teur SMA, céable coaxial, mousse absorbante etc.) nécessite une discrétisation trés fine qui
rend les calculs rédhibitoires a trés court terme (ces calculs sont prévus pour étre calibrés
et exécutés dans un avenir proche).

Ainsi, dans le cadre de ces travaux nous avons privilégié le modéle en champ proche décrit
en IV.A.5 pour interpréter nos mesures.

De plus, seule la calibration en champ proche pour I'antenne de type bow-tie ayant été
réalisée pour le moment nous n’interpréterons dans la suite de ce mémoire que les données
radar issues de la campagne de juillet 2012.

Enfin, comme l'effet du cable augmente avec la fréquence, nous avons limité notre étude
a une fréquence maximale de 1 GHz. Nous considérerons également que le sol peut étre
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assimilable & un demi-espace infini.

La Figure 1V.26 présente le profil de permittivité diélectrique relative et de conduc-

tivité électrique obtenu par inversion des mesures Si; sur la base du modéle en champ
proche. Pour chaque mesure, le modéle initial qui a été utilisé est issu des résultats de
I’analyse TDR. classique. Les trois paramétres inversés sont la permittivité diélectrique
(relative), la conductivité électrique et la hauteur de 'antenne. D’une maniére générale,
tous les modéles convergent vers une élévation de 'antenne de 1,5 cm de "antenne, ce qui
s’explique sirement par 'effet de la rugosité du sol discuté précédemment.
Nous avons également représenté sur cette figure le profil des propriétés électriques ob-
tenu par I'analyse TDR précédente a des fins de comparaison (rappelons la proximité des
volumes d’investigation et des fréquences mises en jeu fait que les mesures TDR et celles
de nos antennes sont comparables).
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FIGURE 1V.26 — Interprétation des données de terrain par le modéle en champ proche.
Profil de permittivités diélectriques relatives et de conductivités électriques estimeées a
partir des S7; mesurés, comparées a celles estimées par TDR pour la campagne de juillet
2012. € et 0 représentent les valeurs moyennes de permittivité diélectriques relatives et de
conductivités électriques pour chaque terrain de surface et s leurs écart-types.

Lorsque I'on regarde le profil de permittivité diélectrique, la premiére observation qui
peut étre faite est qu'il y a un grand décalage entre les valeurs TDR (considérées comme
fiables) et les valeurs radar (prés du double).

En revanche, les contrastes relatifs (mémes faibles) de permittivité diélectrique sont eux
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bien identifiés, puisque 'on peut voir en radar et en TDR une augmentation de la permit-
tivité diélectrique des berges du ru des Avennelles par rapport a celle du champ de blé,
et de celle du champ de mais par rapport a celle de la berge est.

En ce qui concerne la conductivité électrique, on s’apercoit que les valeurs estimées par
radar sont trés dispersées au sein méme de chaque terrain (fort écart-type), beaucoup
plus que celles estimées par TDR. Il semble donc qu’en radar, a l'instar de ce qui avait
été observé pour les mesures en laboratoire, la sensibilité a la conductivité électrique soit
pour l'instant inadaptée a I'estimation fiable de la conductivité électrique.

La surestimation de la permittivité diélectrique par le radar semble étre de type sys-
tématique, ce qui veut dire que I'essentiel des effets non linéaires inhérents a ’acquisition
radar est bien modélisé. Seul persiste un décalage systématique sur la valeur de permitti-
vité diélectrique estimée. L’origine de ce ccefficient multiplicatif est encore sujette a étude
a I’heure de la rédaction de ce mémoire.

Afin de quantifier ce ceefficient correctif, nous avons estimé pour chaque terrain de surface
le rapport moyen entre les permittivités diélectriques estimées par TDR et par radar. On
trouve ainsi des rapports de 2,26, 2,04, 1,99 et 2,05 pour respectivement le champ de blé,
la berge ouest, la berge est et le champ de mais, soit un rapport moyen proche de 2 (2,09)
entre ’estimation de permittivité diélectrique par radar et par TDR.

L’origine de ce ceefficient de proportionnalité n’a pas encore été identifiée de maniére preé-
cise, mais il est raisonnable de penser que cela vient essentiellement de l'effet des cables
non suffisamment blindés. Nous cherchons actuellement un moyen de résoudre ce pro-
bléme a travers notamment la modification de ’ergonomie du systéme et 1'utilisation de
cables coaxiaux suffisamment blindés.

En appliquant ce facteur correctif moyen aux permittivités diélectriques estimées par ra-
dar, on obtient le profil présenté sur la Figure [V.27.
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FIGURE IV.27 — Profil de permittivité diélectrique obtenue par TDR et radar apreés
correction pour les mesures de Sp; de juillet 2012.
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La correction faite en utilisant un ceefficient constant sur les estimations radar confirme

que malgré des contrastes de permittivité diélectrique relativement faibles entre les diffé-
rents terrains, ils sont suffisamment significatifs pour étre visibles sur le signal radar et
correctement reproduits par le modéle utilisé.
En moyenne les variations de permittivité diélectrique des terrains de surface estimées par
radar suivent celles estimées par TDR et on a bien une augmentation de la permittivité
diélectrique entre le champ de blé et la berge ouest (19,6 en moyenne pour le champ de
blé contre 21,1 pour la berge ouest) et une plus légére lorsque ’on passe de la berge est
(21 en moyenne) au champ de mais (22,7).

Il semble donc que le dispositif monostatique développé permette une estimation des
contrastes de permittivité diélectrique semblable a celle réalisée par la sonde TDR (néces-
sitant un ceefficient correctif pour 'amplitude), avec 'avantage d’étre plus rapide & mettre
en ceuvre puisqu’il ne nécessite pas d’étre enfoncé dans le sol. En revanche, il ne permet
pas a I’heure actuelle d’effectuer une estimation de la conductivité électrique satisfaisante.

IV.B.3 Conclusions sur les premiers tests sur le terrain

Les premiéres mesures avec les prototypes d’antennes sur le terrain ont été réalisées
sur le bassin versant de I’Orgeval.
En se basant sur les mesures TDR et les sondages électriques réalisés, le profil étudié peut
étre caractérisé d’un point de vue géophysique par une faible résistivité électrique (entre
20 et 60 Q.m en moyenne) et de fortes permittivités diélectriques relatives (entre 18 et
23 en moyenne). De plus, si on se base sur les estimations issues des mesures TDR, les
contrastes de permittivité diélectrique le long du profil sont relativement faibles.
Les simulations FDTD considérant une antenne parfaitement posée sur le sol, méme si
elles permettent de reproduire la forme des S;; mesurés, ne permettent pas de reproduire
la variation de leur amplitude et n’ont donc pas été utilisées pour interpréter les mesures
radar pour le moment. C’est le modéle en champ proche qui a donc été privilégié.
Le systéme radar développé tel qu’il a été mis en ceuvre sur le terrain (prototype d’antenne
associé & un analyseur de réseau) associé au modéle en champ proche permet de reproduire
de maniére assez fidéle les variations de permittivité diélectrique.
Les effets des cables coaxiaux non suffisamment blindés et de la rugosité du sol ne sont
pas & '’heure actuelle pris en compte et conduisent a une surestimation systématique de la
permittivité diélectrique qui peut étre compensée par 'application d’un facteur correctif
constant (environ x2).
Ainsi, I'importance du bruit produit engendré par l'utilisation de cables coaxiaux non
suffisamment blindés nous pousse pour le futur & changer ’ergonomie du dispositif avec
notamment 'utilisation de cables plus adaptés aux applications hautes fréquences.
Enfin, l'interprétation des mesures de terrain confirme que la sensibilité du dispositif & la
conductivité électrique est inadaptée ce qui ne permet pas de I’estimer a I’heure actuelle
de maniére fiable.
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Conclusions et perspectives

Le travail de recherche présenté ici s’inscrit dans le cadre du développement d’un outil
radar (GPR) pour la cartographie de la teneur en eau des sols (agricoles), et cette thése
se consacre plus particuliérement au développement de prototypes d’antennes large bande
permettant de répondre a cette problématique.

La volonté sous-jacente & ce travail de recherche, a travers le développement d’antennes ra-
dar large bande, était notamment de participer a 'acquisition d’un savoir faire en matiére
de développement GPR pour pouvoir adapter cet outil & nos problématiques spécifiques
de recherche.

Durant ce travail, nous avons donc abordé les différentes étapes nécessaires au développe-
ment d’antennes et étudié leur comportement en présence de sols a travers la simulation
numérique. Enfin, deux prototypes d’antennes ont été construits et testés en laboratoire
et sur le terrain.

L’utilisation d’un code en FDTD 3D a permis le développement de deux prototypes
(antennes dipolaires de type bow-tie et de type dipole elliptique) dont les propriétés d’émis-
sion / réception en terme de ceefficient de réflexion dans le domaine fréquentiel (S;) sont
satisfaisantes (amplitude inférieure & -10 dB) sur une gamme de fréquences d’environ
400 MHz a 2 GHz. Ces caractéristiques sont & pondérer par le fait que dans cette pre-
miére approche, nous avons considéré des antennes dans l’air directement connectées a
une ligne d’alimentation idéale d’impédance 50 2. Leurs capacités réelles (présence d’'un
sol, alimentation par un cable coaxial) sont donc différentes.

Dans le but d’étudier le comportement de ces prototypes en présence de sol, nous avons
analysé en simulation leurs Si; lorsque les prototypes sont placés sur des demi-espaces
infinis dont 1’évolution des propriétés électriques est représentative de celles observables
dans des sols naturels. Pour simplifier notre approche et tenter de relier directement 1’évo-
lution des propriétés électriques des sols a celle du Si;, nous avons adopté une analyse
de certains points caractéristiques des Sy comme les pics d’émission. Cette étude montre
que, du fait de I’évolution de I'impédance du sol, le S;; se décale vers les basses fréquences
lorsque la permittivité diélectrique augmente en suivant une loi de type puissance. L’ap-
plication de cette méthode d’analyse pour estimer in situ les propriétés électriques du sol
semble néanmoins trés limité puisque nos simulations montrent qu’elle n’est applicable
de maniére satisfaisante que dans le cas d’un contact quasi parfait entre I’antenne et le
sol (élévation inférieure & 3 mm) pour des sols relativement peu conducteurs (résistivité
supérieure a 50 Q.m) et de faible permittivité diélectrique relative (inférieure a 15). En
dehors de ces conditions, I’évolution du Sy, est en réalité trop complexe (disparition et ré-
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apparition des points remarquables, changement radical de forme etc.) pour que les points
remarquables soient clairement distinguables et que I’évolution selon une loi précise puisse
étre établie.

Nous nous sommes de plus intéressés rapidement a 'effet de la rugosité du sol sur le Si;
de nos prototypes. Cette étude non exhaustive a montré que pour une rugosité de type
« tole ondulée » ou « boite d’ceufs », I’évolution du S1; est trop complexe pour utiliser
I’approche par points remarquables, mais comme le contact entre 'antenne et le sol n’est
pas parfait (défaut de contact di a la rugosité), 'effet de cette rugosité est grosso modo
assimilable & celle de I'élévation de I'antenne.

Sur la base de cette é¢tude numérique, deux prototypes d’antennes ont été construits
avec une alimentation par cable coaxial connecté directement aux antennes par une prise
de type SMA. Cette connexion directe n’est pas sans incidence puisque 1’on constate
que la puissance délivrée réellement par nos antennes est en réalité inférieure d’environ
5 dB a celle estimée en simulation. Cependant, lorsque I’'on prend en compte la connexion
« réelle » en utilisant un modéle finement maillé du connecteur SMA et du cable coaxial,
on peut reproduire en simulation de maniére fidéle les S7; mesurés au prix d’une augmen-
tation sensible du temps de calcul.

Ces défauts de connexion nous ont amenés a nous poser la question de I'utilisation d’un
circuit d’adaptation d’'impédance, circuit que nous avions initialement négligé. Nous avons
donc procédé a la conception numérique d’un circuit d’adaptation d’'impédance adapté a
nos deux prototypes d’antennes en se basant sur un circuit de type double sided trans-
mission line respectant un profile d’impédance de type Hecken. Un circuit de méme type,
mais avec une transition d’impédance plus simple (linéaire) a également été optimisé (au
sens numérique) de maniére & correspondre & nos antennes.

Ce circuit est destiné a étre placé perpendiculairement au plan des antennes. Cependant,
un des désavantages de cette approche est qu’en plus de donner un caractére 3D a nos
antennes (augmentation de ’encombrement), la connexion entre le circuit et les antennes
est mécaniquement faible ce qui rend ces antennes avec circuit délicates a utiliser sur le
terrain. Les mesures de terrain réalisées par la suite ont d’ailleurs été réalisées sans circuit
d’adaptation.

Les tests de nos prototypes réalisés en laboratoire ont permis deux choses principales.
Tout d’abord la calibration en champ lointain et en champ proche d’un des prototypes
d’antennes qui permet d’utiliser, en plus du code FDTD 3D, un modéle analytique pour
simuler son comportement. De plus, nous avons pu estimer la permittivité diélectrique
d’un échantillon de sol simple (sable) en environnement contrdlé en utilisant la modéli-
sation FDTD et la modélisation analytique. Enfin, cette estimation des propriétés d’un
échantillon simple a montré que le dispositif développé est trés peu sensible a la conduc-
tivité électrique.

Les premiers tests réalisés ont eu pour but de comparer mesures radar et mesures TDR
i situ afin de fiabiliser I'estimation de la permittivité diélectrique faite par notre dis-
positif de mesure. Ces tests sur le terrain ont montré que ’association des antennes et
du modéle analytique en champ proche conduit a une surestimation systématique de la
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permittivité diélectrique par radar (ccefficient x2) par rapport a celle estimée par TDR.
L’origine précise de ce coefficient n’a pas encore été identifiée, mais il semble raisonnable
de penser que sa principale cause est 'utilisation de cables coaxiaux non suffisamment
blindés qui entraine un fort bruit sur la mesure radar notamment a hautes fréquences.
Ainsi, pour I'avenir, 'utilisation de cables suffisamment blindés est envisagée. Malgré les
faibles contrastes de permittivités diélectriques présents sur le terrain, le dispositif uti-
lisé permet de reproduire relativement fidélement les variations relatives de permittivités
diélectriques, puisque les mémes tendances entre les différents terrains de surface sont ob-
servables sur les estimations radar et TDR. Enfin, les tests sur le terrain confirment que la
sensibilité du dispositif actuel a la conductivité électrique est trop faible pour I'estimer de
maniére satisfaisante. Il convient donc de pousser plus loin nos investigations de maniére
a résoudre les différents problémes d’ergonomie mis au jour par les tests de terrain de ma-
niére a pouvoir utiliser et exploiter de maniére encore plus fiable le dispositif sur le terrain.

Sur la base des différentes observations faites et des problémes rencontrés (sur le ter-
rain notamment), nous recommandons de prendre en compte I'adaptation d’impédance
dés le début du développement des antennes puisque méme si cela est possible en théorie,
il reste assez difficile en pratique de corriger le tir a posteriori, or cet aspect est fonda-
mental pour la qualité des mesures. De méme, l'utilisation de cables coaxiaux adaptés
aux applications hautes fréquences est indispensable.

En ce sens, nous avons développé récemment un prototype d’antenne possédant un cir-
cuit d’adaptation d’impédance de type guide d’onde coplanaire directement compris dans
le schéma d’antenne ce qui lui donne d’excellentes caractéristiques simulées et mesurées
(amplitude moyenne du Sy; de lordre de -15 dB depuis 450 MHz a plus de 6 GHz dans
Iair).

De plus, le développement récent d’un générateur d’impulsion au laboratoire ouvre la voie
du développement complet d'une chaine d’acquisition radar dans le domaine temporel,
donc de I'utilisation de ce générateur pour des acquisitions multi-antennes a moindre coiit.
Le générateur développé opére sur des fréquences plus basses que nos prototypes d’an-
tennes actuels (pulsecentré sur 80 MHz) et le développement d’antennes adaptées a des fré-
quences plus basses est donc une voie de recherche envisagée dans un futur proche. Enfin,
nous avions initialement congu nos prototypes d’antennes pour des supports flexibles afin
de maximiser le contact entre sol et antenne. Cette voie avait rapidement été abandonnée
pour deux raisons : (i) la premiére est qu'’il faut limiter la déformation de antenne afin que
son comportement ne change pas du tout au tout au cours d’une méme prospection, (ii) la
seconde et la principale est que le blindage utilisé pour nos prototypes est une mousse ri-
gide, ce qui annule tout simplement toute flexibilité mécanique de nos prototypes. Il serait
donc intéressant de reprendre 'idée d’antennes flexibles en les couplant avec des gels absor-
bants (plutdt que des mousses) dont le développement est assez récent et qui permettrait
de garder le caractére flexible des antennes et d’améliorer le contact entre les antennes et le
sol.
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Annexe A

Calcul du profil d'impédance de type
Hecken

Le profil d’impédance (Z,) « quasi optimum » pour une ligne de transmission de longueur
(L) entre une ligne d’alimentation d’impédance Z, et une antenne d’impédance Z, est
définie par Hecken (1972) comme :

i
0 Z, = 210 ZyZa+ < In ZA6(B, X) (A1)
2 27,

on X = 27”” et ¢(B, X) est définit par :

QS(B’X) =

—— /0 L (Bm) du (A.2)

Le paramétre B est définit par :

.0,21723 (A.3)

€ = —

" ginh B
Ol €4, €St lié & amplitude maximale autorisée pour les rebonds du coefficient de ré-
flexion (7,,q.) par :

T"maz = tanh(yo : Emax) (A4)

oﬁyozln,/%.

En pratique, Zy et Z4 étant connues, ont se fixe une valeur pour r,,,, (par exemple
0,01) et on résoud numériquement 1’équation A.3 pour déterminer la valeur de B corres-
pondante.
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Annexe B

Time domain reflectometry (TDR)

La méthode TDR est utilisée depuis plus de trente ans pour déterminer la teneur en
eau des sols par le biais de la mesure de la permittivité diélectrique et de la conductivité
électrique (Giese et Tiemann, 1975 ; Topp et al., 1980). Comme pour toutes les techniques
de mesure de la teneur eau, ce sont les propriétés électriques qui sont réellement mesurées,
et la teneur en eau est ensuite estimée par ’application de lois de mélanges.

Il existe deux techniques principales pour interpréter les signaux TDR. La premiére se
base sur I’é¢tude temporelle du signal TDR, notamment a travers 'analyse du temps de
propagation du pulse EM émis par le générateur TDR le long de la sonde. La deuxiéme se
base sur l'inversion de la trace TDR dans le domaine fréquentiel. Cette seconde approche
permet entre autre par le découpage de la sonde TDR en plusieurs sections d’estimer un
profil des propriétés électriques le long de la sonde TDR.

Nous allons présenter ces deux techniques d’analyse en détail dans cette annexe.

B.1 Analyse temporelle du signal TDR

B.1.a Estimation de la permittivité diélectrique relative appa-
rente

La maniére la plus simple et la plus classique de déterminer la permittivité diélectrique
(relative) d’un échantillon est celle de 'analyse du temps de propagation de 'onde EM
le long de la sonde TDR. Cette sonde peut étre décomposée en trois parties : un cable
coaxial, une téte et des tiges métalliques qui servent de guide d’onde (voir Figure B.3.C).
Dans un systéme TDR, le pulse EM émis par le générateur est transmis par le cable
coaxial jusqu’a la téte (ou il y a une légére réflexion du signal) puis est ensuite guidé
le long des tiges. Lorsque le pulse arrive a I'extrémité de la sonde il y a réflexion totale
du pulse EM qui retourne vers le générateur. La distance alors parcourue par 'onde EM
entre la téte et 'extrémité des tiges est parfaitement connue puisqu’il s’agit de la longueur
aller-retour (2L) des tiges de la sonde.

Dans un tel systéme, une onde EM se propage avec une vitesse v dont 1’expression sim-
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plifiée est :
c

VEa
ol g, est la permittivité diélectrique relative apparente de 1’échantillon dans lequel Ia
sonde TDR est plantée et ¢ la célérité d'une onde EM dans le vide (¢ = 3.10% m.s™!).
Par définition, cette vitesse correspond au rapport entre le temps (At) mis par 'onde
EM pour parcourir la longueur aller-retour de la sonde (2L) et la longueur parcourue par
I'onde EM (v = At/2L). Ainsi, on peut exprimer simplement la permittivité diélectrique
relative apparente de I’échantillon comme :

cAt\”
€4 = (ﬁ) (B.2)

A partir de 14, la longueur de la sonde étant connue (30 cm dans notre cas), il ne reste
plus qu’a déterminer le temps At de parcours effectif dans la sonde sur la trace TDR.
Ce temps de parcours est généralement définit entre la réflexion correspondant a la téte
de la sonde TDR (point A Figure B.1) et celle correspondant & l'extrémité de la sonde
TDR (point B Figure B.1).
Pour déterminer le point B, on peut utiliser par exemple le point d’intersection entre la
tangente au minimum du ceefficient de réflexion (point e Figure B.1) et la tangente au
point d’inflexion d (Figure B.1).
Pour déterminer le point A, on peut réaliser un premier pointage manuel, puis « raffiner »
en utilisant le point d’intersection des tangentes aux points d’inflexions situés de part et
d’autre du premier pointé (Figure B.1).

v =

(B.1)

u réflexion de la téte

AL

o
o
|

tangente au
point d'inflexion d

point d'inflexion

minimum

’

Ceefficient de réflexion (p)

réflexion terminale :
1 -

At i

i

>l
L}
| !y

M R N S gy’ Y

1 1 I 1 1 1 1 1 1 1
0,02 0,03 0,04 0,05
Temps (en S)

FIGURE B.1 — Détermination du temps de propagation (At) effectif du pulse EM dans
la sonde TDR. A représente la réflexion sur la téte de la sonde, B celle & 'extrémité de la
sonde, d est un point d’inflexion et e le minimum du ccefficientde réflexion.
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B.1 Analyse temporelle du signal TDR

B.1.b Estimation de la conductivité électrique

L’estimation de la conductivité électrique par mesure TDR est basée sur 'amplitude
du ceefficient de réflexion aux temps longs (poo).
Pour de tels temps, on étudie la composante continue du signal TDR (f ~ 0) et on
peut donc considérer que la conductivité électrique est la conductivité électrique statique
constante (opc).
La sonde TDR peut alors étre assimilée a une résistance idéale (Rs) définie par :

(B.3)

ou K, est la constante de la sonde (en m) et Z, 'impédance caractéristique du cable
coaxial (Zy ~ 50 Q).

Cette constante K, peut étre déterminée en plongeant la sonde TDR dans différentes so-
lutions de conductivités électriques connues et en calculant le produit R, - opc (ceefficient
directeur de la droite visible Figure B.2).

En réalité, les cables utilisés sont soumis a un certain nombre de pertes électriques (at-
ténuation) et expression du ceefficient de réflexion mesuré aux temps longs (pso) s’écrit :

1 Rs — 2y

OO: —_—— B.4
P> = AR, + Z, (B.4)

ot A est une constante rendant compte des pertes le long du cable.

Afin de prendre en compte Ueffet du cable (A), Castiglione et Shouse (2003) proposent
d’utiliser une mesure du ceefficient de réflexion aux temps longs de la sonde dans I'air (pgi)
et de la sonde court-circuitée (ps.) pour corriger le ceefficient de réflexion aux temps longs
mesuré en présence d’un échantillon (p..) de la maniére suivante :

— Poo — Pair

Poo = 2

+1 B.5
Pair — Psc ( )

ol p,, est le ceefficient de réflexion aux temps longs corrigé de l'effet d’atténuation du
cable coaxial.
L’expression B.3 peut alors se réécrire :

K 1+7
Ry—= =2 — 7~ 1P (B.6)
OpcC 1 ~ P

La procédure de calibration d’'une sonde TDR en vue de réaliser des mesures de conduc-
tivité électrique (opc) peut donc se résumer ainsi :
— Reéaliser une mesure du ceefficient de réflexion aux temps longs lorsque la sonde
TDR est dans lair p,;, et une lorsque la sonde est court-circuitée p,. (Figure B.2).
Le court-circuit doit se faire le plus loin possible de la téte de la sonde afin de
changer le moins possible la distance parcourue par 'onde EM.
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— Corriger les mesures de ccefficients de réflexion aux temps longs grace aux mesures
de puiy ot de py, (By, = 265Leiz 1 1),

— Déterminer la constante K, de la sonde en comparant les valeurs calculées de I
et les valeurs mesurées de opc pour la sonde TDR plongée dans des milieux de
conductivités électriques connues (Figure B.2, R, = Zoi—gz).

— Utiliser la constante K, déterminée précédemment pour déterminer la conductivité
électrique des mesures de terrains.

Un exemple d’une telle calibration est illustré Figure B.2 ot 'on présente les résultats
obtenus pour la sonde TDR de 30 cm de long utilisée sur le terrain.

0,15 T T T T T T T T T LA B L e B I B |
- 7T 1 1 -
E - 1 - pair/ 1
w L 4 ~ L -
c Q
3} L 41 = - -
bg 01 x — 5 05 __ __
= 5 L -
8 = ]
g {2 F ]
E i 1o opF I
8 o - 4
— L 4 e - 1
O
Z 005 \K =16078 T2 . f ]
= | p=+ 1 & 05 —
E 57 -
S r 1© r Psery ]
£ L 4 I 2
O L i = -

0 1 1 1 1 | 1 L L L -| vl v b v e by b ]
0 0,05 0.1 0,04 0,08 0,12 0,16 0,2

Conductance (1/R_enS) Temps (en uS)

FIGURE B.2 — Détermination de la constante K, de la sonde TDR (a gauche) et mesure
de puir et pse pour corriger Ueffet d’atténuation du cable coaxial (a droite).

B.2 Analyse fréquentielle du signal TDR

B.2.a Modéle théorique full-waveform d’une trace TDR

Une trace TDR dans le domaine temporel r(t) peut étre modélisée en full-waveform
dans le domaine fréquentiel en considérant qu’elle est le résultat du produit de convolution
entre le signal incident vy(t) produit par le générateur TDR et une fonction s(t) qui
représente la maniére dont le systéme testé (sonde TDR enfoncée dans un sol) réagit a
vo(t) (Friel et Or, 1999 ; Heimovaara et al., 2004).

D’aprés le théoréme de convolution, le produit de convolution temporel s’écrit dans le
domaine fréquentiel comme un simple produit et on peut définir mathématiquement une
trace TDR dans le domaine temporel comme :

r(t) = /_OO vo(t — 7)s(r)dr (B.7)

o0
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et dans le domaine fréquentiel comme :

R(f) = Vo(f) - Suu(/) (B.8)

ou R(f) est la transformée de Fourier du signal TDR mesuré r(t), Vo(f) est la transformée
de Fourier du signal incident généré par le générateur TDR vy(t), et S11(f) la transformée
de Fourier de s(t).

Ainsi, si 'on connait vg(t) et S11(f), il est facile de retrouver r(t) par transformation de
Fourier inverse.

Le signal incident vy(t) dépend du générateur TDR utilisé et peut étre mesuré direc-
tement. Alternativement, Heimovaara (2001) propose d’utiliser une fonction analytique
pour représenter le signal incident idéal émis par un générateur TDR qu’il définit comme :

_ 1+ erfla(t —to)]
2

Vo (Bg)
oll erfest la fonction erreur, ¢ est le temps, « est 'inverse du temps de montée du signal
et to est la position du début de la montée.

La fonction Sp1(f) représente dans le domaine fréquentiel les réflexions multiples qui
ont lieu le long de la tige TDR du fait des changements de propriétés du sol.
Afin de la calculer de maniére analytique, Feng et al. (1999) proposent de considérer la
sonde TDR plongée dans le sol comme une ligne de transmission multisections, ce qui
permet de définir de maniére récursive le S7; comme :

e _ PAU) + SiT(f) exp (—29L)
U4 pE(f)STN(f) exp (—29L)

ou k est le numéro de la section considérée (la section la plus loin du générateur ayant
pour numéro 1) et p¥(f) est le ceefficient de réflexion entre les différentes sections k définis

(B.10)

par :
Ze—1(f) — Ze(f)
k k—1 k
= B.11
avec Z(f) 'impédance dépendant de la fréquence de la section k définie comme :
Zo.k
Zi(f) = ——== (B.12)
e*(f)

ot Zyy, est 'impédance caractéristique de la section & (50 © pour un cable coaxial clas-
sique par exemple) et £*(f) est la permittivité diélectrique complexe de la section k.

La constante de propagation v d’une section de longueur L dépend de la permittivité
diélectrique complexe (*(f)) de cette section et est définie comme :

o= 2ribve) (B.13)

C
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ou ¢ est la célérité d’une onde EM dans le vide et e*(f) peur étre définie par un modéle
de relaxation de Debye :

—
1—|—iffl 21 feo

Lorsque le milieu dans lequel se trouve la sonde est homogéne et que 1’on ne considére
qu’une seule section pour décrire le systéme sonde TDR / sol, les équations B.10 et B.11
peuvent se simplifier en (Heimovaara, 1994 ; Heimovaara et al., 1994, 1996 ; Friel et Or,
1999 ; Huisman et al., 2002 ; Jones et Or, 2004) :

e (f) =€ +

p*+exp(=271L)
1+ p*exp (—2vL)

. 1=zVer ()
p _1+zm (B.16)

2 =27./7, (B.17)

Sy = (B.15)

avec

ou Z. est 'impédance caractéristique du cable coaxial et Z, celle de la sonde TDR dans
Pair.

B.2.b Calibration de la sonde TDR par modélisation full-waveform
dans le domaine fréquentiel

En utilisant les équations décrites précédemment, la calibration d’une sonde TDR
pour un modéle full-waveform peut se découper en deux étapes : la détermination des
paramétres ¢y et o de la source idéale vy(t) et la détermination des paramétres Ly, v, et
;. pour chaque section k caractérisant la sonde TDR (Figure B.3).

La calibration de la source idéale vy(t) peut se faire tout simplement en réalisant une
mesure sans que la sonde TDR (ni le cable coaxial) ne soit branchée et en optimisant les
parameétres g et a.

La forme de la fonction source idéale correspondant & notre générateur TDR est illustrée
Figure B.3.A.

Pour calibrer les paramétres des sections définissant le reste du systéme cdble / sonde
TDR, il est nécessaire de réaliser des mesures TDR dans des milieux connus et d’optimiser
les paramétres des différentes sections k de maniére & reproduire fidélement les mesures.
Pour cela, les milieux les plus couramment utilisés sont de I'eau avec différentes conduc-
tivités électriques, la sonde TDR étant plongée plus ou moins entiérement dans de l’'eau
(Heimovaara et al., 2004) ou encore la sonde TDR étant dans l'air court-circuitée a diffe-
rentes longueurs le long des tiges (Minet et al., 2010).

Une fois les différentes mesures effectuées, on utilise un algorithme d’optimisation pour
trouver le jeu de parametres Ly, v et €; pour chaque section k& qui minimise ’erreur entre
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les mesures et les traces TDR modélisées.

Dans notre cas, pour calibrer la sonde TDR de 30 cm de long, nous avons utilisé des
mesures de la sonde dans l'air ainsi qu’entiérement plongée dans de ’eau avec différentes
conductivités électriques. Le modéle utilisé pour simuler les trace TDR se compose d’une
section représentant les tiges de la sonde mesurant 30 cm de long (section 1 Figure B.3.C),
d’une section représentant la téte de la sonde TDR (section 2 Figure B.3.C), d’une section
représentant le cable coaxial (section 3 Figure B.3.C) et de cing sections pour représenter
le générateur TDR (section 4 a 9 appelées k & N sur la Figure B.3.C).

Les traces TDR reproduites aprés calibration de la sonde TDR dans I’air et plongée dans
de I'eau de différentes conductivités électriques sont présentées Figure B.3.B.

A B
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FIGURE B.3 — A : fonction source idéale correspondant au générateur TDR. B : traces
TDR mesurées et modélisées pour la calibration de la sonde TDR. C : schéma du modéle
multisections utilisé pour simuler les traces TDR, d’aprés Heimovaara et al. (2004).
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Résumé

Le travail de recherche présenté dans ce mémoire de thése s’inscrit dans le cadre d’un projet de dé-
veloppement d’un outil radar pour la cartographie de la teneur en eau des sols agricoles et se consacre
plus particuliérement & la conception de deux prototypes d’antennes radar large bande.

Deux prototypes d’antennes ont ainsi été concus de maniére numérique sur la base d’un code de simu-
lation électromagnétique en trois dimensions basé sur la méthode des différences finies dans le domaine
temporel (FDTD) pour la résolution des équations de Maxwell. Les prototypes ont été congus avec comme
ligne directrice un encombrement minimum (format A4) et une largeur de bande maximum sur la gamme
100 MHz - 1 GHz (dans lair). Afin d’étudier a priori le comportement de ces prototypes en présence de
sols, une étude numérique a été réalisée en représentant les sols par des demi-espaces infinis. Cette étude
numérique se base sur 1’évolution du ceefficientde réflexion des prototypes dans le domaine fréquentiel
(S11). Pour s’approcher au mieux des conditions de terrain, I’effet d’un contact non idéal entre I’antenne
et le sol (représentée par une élévation de 'antenne) ainsi que celui de la rugosité du sol (représenté par
des surfaces en tole ondulée et en boites d’ceufs) ont été investigués.

Sur la base de cette étude numérique, deux prototypes d’antennes (une antenne de type bow-tie et une
de type dipdle elliptique) ont été fabriqués et testés en laboratoire et sur le terrain. Les premiers tests
en laboratoire ont permis : (i) de vérifier la bonne cohérence entre mesure de Si; en milieu controlé et
simulation FDTD précise de antenne (i.e. prenant en compte tous ses éléments constitutifs); (ii) une
calibration en champ lointain et en champ proche de I’antenne permettant I'utilisation d’'un modéle analy-
tique pour simuler le Sy; de 'antenne en présence d’un sol, (iii) une premiére estimation de la permittivité
diélectrique d’un sol simple (sable) par les deux types de modélisation (FDTD et analytique). Enfin, les
prototypes d’antennes ont été testés sur le terrain afin de vérifier leur comportement lors de mesures in
situ. Ces tests montrent un fort impact (bruit) des cables coaxiaux utilisés lors des mesures (notamment
a haute fréquence), ainsi qu’une bonne sensibilité du dispositif aux contrastes de permittivité diélectrique.

Mots-clefs : radar, électromagnétisme, antenne large bande, sol, teneur en eau, permittivité diélec-
trique

Abstract

The research work submitted in this PhD dissertation is part of research project which aims to de-
velop a new tool for mapping the soil water content in agricultural context with ground penetrating radar
technology. The scope of this particular work is the development of two prototypes of wideband radar
antennae.

Hence, two prototypes of antennae have been numerically designed based on a 3D finite-difference in
time-domain (FDTD) electromagnetic solver of Maxwell’s equations. The guiding principles that have
been followed during the design are mainly a small size antenna (A4 format) and achieving the wider
bandwidth possible in the frequency range 100 MHz - 1 GHz (in the air). In order to study the behavior
of our prototypes when put in presence of soils, we conducted a numerical study representing the soils by
half-spaces. This numerical study was based on the analysis of the antennae reflection coefficient in the
frequency domain (or return loss coefficient S11). To be as close as possible to field conditions, the effect
of a non ideal contact between the antenna and the soil (represented by a small elevation of the antenna)
as well as the effect of soil surface rugosity (represented by corrugated iron-like and eggbox-like surface)
have been investigated.

Base on this numerical study, two prototypes of antennae (one bow-tie-like and on elliptical dipole) have
been physically built and tested in both lab and field conditions. The test in lab condition enabled us
to: (i) check the similarity between measured Si; in a controlled environment and corresponding FDTD
simulation of the antenna including all antenna parts, (ii) calibrate the antenna in both far field and near
field conditions which enabled the use of an analytical model to simulated the antenna Sp; in presence
of soil, (iii) estimate the dielectric permittivity of a sand sample using both FDTD and analytical simu-
lations. Finally, the prototypes were tested in field condition in order to verify their behavior for in situ
measurements. These tests show that using unshielded coaxial cable has a very important impact on the
data (noise) and that the prototypes demonstrate a good sensitivity to dielectric permittivity contrasts.

Key words: radar, electromagnetism, wideband antenna, soil, water content, dielectric permittivity
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