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INTRODUCTION GÉNÉRALE 

Contexte de l'étude 

 Les avancées technologiques des composants hyperfréquences permettent d'envisager 

des applications à des fréquences de plus en plus élevées. Il devient possible de se rapprocher 

du domaine optique pour combiner les propriétés radiofréquences avec les performances des 

dispositifs optiques. En effet, de manière générale en imagerie, les applications à longue 

distance privilégient les dispositifs radiofréquences car les longueurs d'ondes employées (de 

l'ordre de quelques dizaines de centimètres) sont moins sensibles aux phénomènes 

d'atténuations atmosphériques (imagerie satellite ou radar). À l'inverse, pour de courtes 

distances, les longueurs d'ondes optiques (inférieures au millimètre) sont plus couramment 

utilisées dans les systèmes d'imagerie, telle l'imagerie infrarouge ou rayon X. La faible 

longueur d'onde permet, entre autres, d'obtenir une précision de détection importante ainsi 

qu'une haute résolution d'image.  

Ainsi depuis quelques années, pour des applications de faible portée telle que la 

sécurité des personnes dans les lieux publics, les systèmes d'imagerie développés associent 

une détection hyperfréquence et une détection optique. Leurs utilisations nécessitent une 

excellente résolution d'image ainsi qu'une qualité de détection permettant de déceler les 

matériaux « camouflés » aussi bien que les métaux. Nous pouvons citer en exemple le 

système TADAR de la société Smiths Detection1 utilisé dans les aéroports pour la détection 

d'explosifs et de métaux ou encore le système T5000 fonctionnant aux fréquences térahertz de 

la société Thruvision2 visant des applications identiques. Ces imageurs montrent la capacité 

technologique à concevoir des systèmes détectant quasiment toute la gamme des matériaux, 

du plus absorbant au plus réfléchissant. Cependant ils dépendent toujours d'une partie de 

détection optique, dispositif relativement encombrant. 

                                                 
1 www.smithsdetection.com 
2 www.thruvision.com 
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L'équipe « Circuits Systèmes et Applications des Microondes » (CSAM) au sein de 

l'IEMN a travaillé, en autres, sur des dispositifs radars et radiométriques fonctionnant à des 

fréquences allant jusqu'à 94 GHz. Les compétences acquises permettent d'envisager la 

conception d'un dispositif d'imagerie passive ou active à des fréquences plus élevées.  

 

Objectif de l'étude 

 L'objectif de ce travail est de concevoir d'un système imageur passif en bande 

millimétrique autour de 140 GHz pour des applications à faible portée (10 cm à 3 m). 

Plusieurs critères sont pris en compte : l'intégrabilité des récepteurs pour assurer un faible 

encombrement, une sensibilité radiométrique importante pour obtenir une précision de 

détection permettant de discerner le maximum de matériaux du fond de la scène observée et 

enfin restituer une image à haute résolution de cette scène.  

 

Plan de l'étude 

La première partie de ce manuscrit présente et justifie le choix d'une imagerie par 

détection passive dans la gamme millimétrique. Le premier chapitre détaille les différentes 

techniques de détection existantes associées à des dispositifs d'imagerie. Nous y présentons 

les systèmes actifs et passifs dans les bandes radiofréquences ainsi que dans les bandes 

optiques. Le deuxième chapitre développe le principe et les propriétés d'une détection 

radiométrique. Le troisième chapitre argumente le choix de la bande millimétrique par une 

présentation de l'état de l'art des composants ainsi que les propriétés pour les applications 

envisagées. 

Dans la deuxième partie nous nous intéressons plus particulièrement au dispositif 

imagerie choisi : l'interféromètre radiométrique. Le premier chapitre présente le principe de la 

synthèse d'ouverture qui est utilisé par un tel dispositif pour restituer une image de la scène 

observée. Nous détaillons aussi les propriétés de la structure interférométrique. Le chapitre 

suivant détaille les effets des imperfections des récepteurs sur l'information donnée par 

l'interféromètre par rapport à la mesure réelle effectuée au niveau des antennes. Le dernier 

chapitre de cette partie porte sur la technique de reconstruction d'image permettant d'obtenir 

une image à haute résolution à partir du système interférométrique. 



 

 ix

La dernière partie de ce manuscrit présente les performances du système. Nous 

commençons par présenter les performances des circuits réalisés (en technologie 

métamorphique HEMT 70 nm sur substrat d'AsGa) dans une bande de fréquences autour de 

140 GHz. Les mesures effectuées nous ont permis ensuite de simuler le comportement des 

récepteurs dans une situation réelle afin d'observer les erreurs ajoutées par les composants. 

Nous terminons le manuscrit en détaillant les caractéristiques et les performances de 

l'interféromètre pour les différentes applications envisagées. 
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PARTIE I  - Les dispositifs d’imagerie et la radiométrie 

Les techniques de détection et d’imagerie sont multiples. L’emploi de chacune d’entre 

elles se justifie par leurs performances en fonction de l’application et de l’environnement.  

Cette première partie du manuscrit décrit les différents dispositifs d’imagerie et la technique 

de détection associée. Leur disponibilité s’étale sur toute la gamme des longueurs d’onde, 

allant de quelques centaines de mètres jusqu’au picomètre. Cette gamme spectrale est 

généralement divisée en deux domaines, les radiofréquences et l’optique.  

Le premier chapitre est consacré à une brève présentation des dispositifs existants et à leurs 

applications respectives. 

Le suivant introduit la détection passive aussi appelée radiométrie dans le domaine des 

hyperfréquences. Nous présentons les propriétés radiométriques dans le domaine 

hyperfréquence, en les comparant au domaine optique (infrarouge plus particulièrement) pour 

les applications envisagées, ainsi que leurs caractéristiques et le système de détection associé. 

Le dernier chapitre permet de justifier le choix de la gamme millimétrique, plus précisément 

la bande de fréquences autour de 140 GHz et présente un état de l’art des circuits existants. 
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1. Différents systèmes de détection  

1.1. Principe de détection 

Ce manuscrit décrit l’étude et la conception d’un système d’imagerie pour la détection 

d’objets faiblement dissimulés mais le terme le plus appropriée est celui de télédétection. En 

effet, le principe de la télédétection est l’utilisation d’un instrument qui permet la mesure ou 

l’acquisition d’informations sur un objet, une personne ou un phénomène sans contact. On 

souhaite pouvoir mesurer à distance (par exemple d’un avion, d’un bateau, d’un satellite ou, à 

plus petite échelle d’un portique ou par une caméra,…) les informations nécessaires sur 

l’environnement (cf. figure 1.1).  

 
Fig 1. 1- La télédétection 

Actuellement un large panel d’instruments de télédétection existe et ceux-ci sont utilisés pour 

diverses applications. En se limitant aux dispositifs permettant la reconstruction de l’image 

d’une scène ou d’une cible scannée, une étude préalable a été effectuée dans le but de 

présenter les principaux instruments imageurs en activité ou en cours de conception. 

Nous pouvons distinguer ces imageurs selon deux grandes catégories (cf figure 1.2): 

- La première est composée des systèmes fonctionnant dans la bande des radiofréquences, 

c'est-à-dire pour des longueurs d’ondes supérieures à 1 mm Elle va des très basses fréquences, 

inférieures à quelques centaines de KHz (sonars (SOund Navigation And Ranging)), 

jusqu’aux micro-ondes et hyperfréquences (gammes millimétrique et sub-millimétrique), de 

quelques centaines de KHz à 300 GHz (radars (RAdio Detection And Ranging), satellites). 



Chapitre 1.1.Principe de détection  

 4 

- La deuxième concerne les ondes optiques : le domaine infrarouge et rayons X (caméra 

thermique, détecteur de présence, radiographie) et le domaine du visible (laser, caméra, 

appareil photo). 

Infrarouge (IR)

Visible

Ultra Violets

(UV) Rayon ΓRayon X
Ondes 

Millimétriques

3.108 3.1011 3.1016 3.10183.107 4.1014

Radiofréquences

1 m 1 mm 10 nm 0,1 nm10 m

780 nm
380 nm

Longueur d’onde

Fréquence en Hz

Infrarouge (IR)

Visible

Ultra Violets

(UV) Rayon ΓRayon X
Ondes 

Millimétriques

3.108 3.1011 3.1016 3.10183.107 4.1014

Radiofréquences

1 m 1 mm 10 nm 0,1 nm10 m

780 nm
380 nm

Longueur d’onde

Fréquence en Hz

 
Fig 1. 2 - Les bandes de fréquences 

En général, un système de télédétection est composé d’une ou plusieurs antennes, 

caractérisées par leur diagramme de rayonnement, particulièrement leur angle d’ouverture et 

leur gain à -3 dB du maximum du lobe principal. Les caractéristiques de l’antenne, dans une 

bande de fréquences donnée vont fixer, en partie, la portée maximale de la mesure et la 

résolution spatiale, c'est-à-dire la taille minimale d’un objet détectable. Le dispositif placé 

derrière l’antenne permet, quant à lui, de récupérer les informations souhaitées puis de les 

mettre en forme dans le but de restituer une image de la scène scannée. 

Quelques notions et équations pour la télédétection 

La résolution spatiale δx d’un instrument composé d’une antenne de diamètre effectif D, 

fonctionnant à une longueur d’onde λ est : 

D
Hx

λδ =   (m) (1.1) 

où H est la distance entre la cible et l’instrument.  

La relation entre l’angle d’ouverture et le diamètre d’une antenne est la suivante : 

t
p A

2λ=Ω  (rad) (1.2) 

où 
4

2D
At

πη=     est la surface effective de l’antenne et η son efficacité de rayonnement. 
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1.2. Systèmes radiofréquences  

En radiofréquence, on distingue deux types de dispositifs d’imagerie pour la 

télédétection : les systèmes actifs et les systèmes passifs. 

Un système actif est un système qui émet une onde électromagnétique et qui réceptionne 

l’écho après réflexion et propagation dans l’atmosphère ou dans un autre milieu. L’écho ou le 

retour de cette onde après propagation permet de déduire les informations souhaitées.  

Parmi les premiers systèmes de télédétection actifs, on peut citer les sonars, dispositifs 

fonctionnant en général à des fréquences basses, entre 3 KHz et quelques centaines de KHz 

[1]. La propagation de l’onde ne se fait pas dans l’atmosphère mais principalement en milieu 

liquide. Les sonars sont très utilisés dans le milieu maritime. 

En 1889, Heinrich Rudolf Hertz montre que les ondes électromagnétiques propagées dans 

l’air sont réfléchies par les surfaces métalliques. En 1904, l’allemand Christian Hülsmeyer 

démontre la possibilité de détecter la présence de bateaux dans le brouillard, c’est donc aussi 

pour le domaine maritime que les premiers radars sont conçus. Ce n’est que pendant la 

Seconde Guerre Mondiale qu’ils apparaissent pour des applications terrestres, principalement 

pour des utilisations militaires [2]. 

Le radar est donc l’un des premiers systèmes actifs en radiofréquence pour la télédétection. 

Utilisé dans un premier temps comme simple détecteur, ne donnant que des informations de 

position (localisation) grâce notamment à la mesure du retard entre l’onde émise et l’écho 

reçu ou de vitesse (radar Doppler), il va aussi servir de base aux dispositifs actifs à 

reconstruction d’image. En effet, en imagerie on retrouve des systèmes tels que le radar à 

synthèse d’ouverture (SAR : Synthetic Aperture Radar), les "satellites radar", les réseaux de 

capteurs, les radars à pénétration dans le sol (GPR : Ground Penetrating Radar), etc. [3]. 

À l’inverse, les systèmes passifs n’émettent aucune onde. Ils mesurent directement les 

rayonnements électromagnétiques émis par les différents matériaux présents dans 

l’environnement. Le principe de base est celui de la radiométrie et le récepteur associé est 

appelé radiomètre. 

L’utilisation de radiomètre n’est apparue que bien plus tard (1950) [4]. Par la suite, les 

récepteurs radiométriques ont évolué pour reconstruire une image de la scène observée. 

C’est principalement en radioastronomie que l’on trouve une multitude de ces dispositifs tels 

les grands télescopes ou les satellites d’observation de la Terre. Des systèmes d’imagerie 
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radiométrique ont été conçus pour des distances bien plus petites, notamment pour la sécurité 

routière. 

1.2.1. Systèmes d’imagerie actifs 

1.2.1.a. Le Radar à Synthèse d’Ouverture 

Un SAR est un système radar cohérent générant des images de télédétection à haute 

résolution. Pour créer une image, on utilise l’amplitude et la phase du signal reçu 

correspondant à plusieurs impulsions successives pour simuler une plus grande ouverture (ou 

dimension) d’antenne, d’où le terme « synthèse d’ouverture ».  

Le concept du radar à antenne synthétique en tant que capteur cartographique fut introduit 

pour la première fois par Carl Wiley en 1951 . Dans ce cas, afin de cartographier la surface du 

sol, le faisceau radar est dirigé perpendiculaire à la trajectoire de la plate-forme sur laquelle le 

radar est installé (cf figure 1.3). La largeur du faisceau de l’antenne est suffisamment grande 

pour qu’une cible ou aire donnée soit illuminée par un certain nombre d’impulsions. Le 

nombre d’impulsions d’illumination est normalement de l’ordre d’un millier, et l’ensemble 

des positions de l’antenne pendant l’illumination d’une cible donnée constitue « l’ouverture 

synthétique » du système. Des modes de fonctionnement plus modernes et spécialisés du RSO 

comprennent le RSO à balayage, le RSO Spotlight, le radar polarimétrique et le RSO 

interférométrique. 

Le RSO est donc une technique radar adaptée à la prise de vue aéroportée. Il demande des 

traitements de données importants et fournit des images du sol à très haute résolution, de jour 

comme de nuit, même en cas de ciel couvert. En outre, ces images peuvent être 

complémentaires à celles réalisées dans le visible en indiquant l'état de maturité de cultures, 

en détectant des mouvements ou des objets sous une couverture végétale [5]. 

En astronomie, de nombreux satellites sont équipés de SAR. Des organismes tels que la 

NASA (National Aeronautics and Space Administration) et l’ESA (European Space Agency), 

en partenariat avec de nombreux centres de recherches, développent ce type de satellites 

[6][7]. La portée de ces systèmes est généralement importante et les fréquences utilisées sont 

donc de l’ordre de quelques centaines de MHz à quelques GHz. 
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Déplacement du radar

Cible

Déplacement du radar

Cible

 
Fig 1. 3 - Principe du radar à synthèse d'ouverture aéroporté 

1.2.1.b. Le Radar à Pénétration du Sol 

Un GPR est un appareil géophysique utilisant le principe d'un radar que l'on pointe 

vers le sol pour en étudier la composition et la structure (cf. figure 1.4). En général, on utilise 

la bande des micro-ondes et des ondes radio (VHF/UHF) avec des fréquences maximales de 

l’ordre du GHz [8] pour les faibles pénétrations et de quelques centaines de MHz pour des 

pénétrations dans le sol de l’ordre de 5 à 10 m.  

On peut ainsi sonder une variété de terrains, incluant les calottes glaciaires et les étendues 

d'eau. Cette technique est très intéressante pour la détection de mines antipersonnels. La 

mesure peut s’effectuer sans contact avec le sol et en réalisant une série de mesures on peut 

déduire une cartographie du terrain. Dans ce cas, les ondes ne se propagent pas dans 

l’atmosphère mais dans le sol, milieu hétérogène.  

C’est une technique très intéressante pour la détection d’objet enfouis, mais elle reste 

relativement encombrante et complexe. 

 
Fig 1. 4 - Principe du radar à pénétration du sol  
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1.2.1.c. Les réseaux de capteurs 

Un réseau de capteurs est constitué d’un ensemble de détecteurs de type radar (dans le 

cas d’imagerie active). Cette technique consiste à combiner les signaux reçus sur chaque 

détecteur dans le but de reconstituer l’image de la scène observée (cf. figure 1.5). En fonction 

des applications, on utilise diverses techniques de reconstruction d’image ou de localisation 

[9]. 

Le système est relativement simple à concevoir, mais coûteux du fait de la multiplication des 

récepteurs. De plus la technique de reconstruction d’image est assez complexe.  

Combinaison 

des 

Signaux

reçus

N récepteurs

N faisceaux  
Fig 1. 5 - Principe d'un réseau de capteurs 

1.2.2. Systèmes d’imagerie passifs 

Comme il a été précisé précédemment, les systèmes d’imagerie passifs sont basés sur 

le principe du radiomètre. Comme une mesure unique réalisée avec un radiomètre ne permet 

pas de reconstruire une image, la méthode la plus simple pour obtenir un imageur 

radiométrique consiste à balayer une surface ou une scène par le lobe principal de l’antenne. 

Ce balayage peut s’effectuer de plusieurs façons : mécaniquement, électroniquement ou par 

interférométrie. 

1.2.2.a. Le radiomètre à balayage mécanique 

Ce balayage consiste à effectuer un mouvement de rotation de l’antenne du radiomètre 

selon un angle bien précis, et d’effectuer un déplacement longitudinal dans le but d’établir une 

cartographie (cf. figure 1.6). 
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Fig 1. 6 - Principe du balayage mécanique 

Le principal avantage de cette technique est l’utilisation d’un système imageur monocanal 

donc une facilité de conception. Cependant, le temps d’intégration est très important pour 

obtenir à une image. 

Cette technique est surtout utilisée par certains satellites pour l’observation de la Terre [10].  

1.2.2.b. Le radiomètre à balayage électronique 

On parle aussi de réseaux à faisceaux déphasés. Cette méthode consiste à réaliser 

électroniquement un balayage du faisceau des antennes (par déphasage) dans différentes 

directions sans mouvement mécanique (cf. figure 1.7). 

Commande de déphasage

φ φ φ

 
Fig 1. 7 - Principe du balayage électronique                                      
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La vitesse de balayage est donc plus rapide. Cependant la conception est complexe, 

l’encombrement important et donc le coût élevé. 

1.2.2.c. L’interféromètre ou radiomètre à synthèse d’ouverture 

Le principe est le même que pour le radar à synthèse d’ouverture : on synthétise une 

large ouverture d’antenne par un réseau fin de petites antennes puis on corrèle les signaux par 

paires. Les mesures sont effectuées en prenant en compte la distance entre antennes, leur 

nombre et la topologie du réseau. Elles correspondent à une cohérence spatiale de la scène 

observée. Celle-ci est reconstruite par Transformée de Fourier bidimensionnelle inverse.  

En comparaison avec un réseau de type balayage électronique, l’encombrement est moindre 

pour la même taille d’image reconstruite et la résolution meilleure. 

Cette technique est principalement utilisée en radioastronomie. Pour l’observation de la Terre 

on peut citer des projets tels que le satellite interférométrique MIRAS (Microwave Imaging 

Radiometer using Aperture Synthesis) développé par l’ESA pour mesurer la salinité des 

océans [11]. Ce système, fonctionnant à 1,4135 GHz avec des satellites en orbite à 755 km 

d’altitude, possède une sensibilité de 1 K et une résolution spatiale autour de 50 km. Ce 

système est aussi utilisé pour des mesures aéroportées [12]. 

Aux États-Unis, en partenariat avec la NASA, le projet GeoSTAR (Geostationnary Synthetic 

Thinned Array Radiometer) est composé de 24 radiomètres millimétriques ayant une 

sensibilité de 0,16 K à 94 GHz. Ce système permet aussi de bons résultats en faible portée : il 

permet de détecter des objets composés de différents matériaux présents sur une scène 

scannée [ref geostar].  
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Fig 1. 8 - Principe de l'interféromètre aéroporté 

Pour l’observation astronomique, cette technique est mise en œuvre sur des sites composés 

d’un certains nombres de télescopes, on peut citer des projets tels que le VLA (Very Large 

Array) composé de 27 télescopes (situé au Nouveau Mexique (USA)) et construit à la fin des 

années 90 [13]. En Europe un projet identique a été  développé par l’ESO (European Southern 

Observatory) dans les années 2002-2003 : le VLTI  (Very Large Telescope Interferometer) 

[14]. 

1.2.2.d. Le radiomètre à plan focal 

Une autre technique d’imagerie couramment employée est l’imagerie à plan focal. Elle 

consiste en un système « optique » exploitant un réseau de détecteurs radiométriques 

indépendants, placé dans le plan focal d’une lentille optique (cf figure 1.9). De part les 

avancées technologiques de ces dernières années, notamment en termes d’intégration et de 

performances des antennes, cette technique a considérablement progressé.  

Quelques entreprises américaines ont développées les principaux systèmes (Millivision, 

Thermotrex, TRW [15]) en gamme millimétrique avec des fréquences maximales dans la 

bande W (75-110 GHz) et des sensibilités de l’ordre de 1 à 2 K. Cette technique a été étudiée 

lors d’un projet commun IEMN / INRETS (Institut National de Recherche sur les Transports 

et leur Sécurité) portant sur un système d’imagerie passive temps réel pour la détection de 

véhicules terrestres à 94 GHz. [16]. 
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Lentille de 
focalisation

N récepteurs

N faisceaux  
Fig 1. 9 - Principe du plan focal 

Cependant un tel dispositif reste encombrant car la taille de l’image correspond au nombre de 

récepteurs utilisés ainsi la consommation est élevée et la taille de la lentille utilisée est 

généralement importante. 

1.3. Systèmes optiques  

Les ondes optiques sont réparties en plusieurs catégories (cf Fig 1.2). En fonction de la 

longueur d’onde, il est nécessaire d’utiliser différents capteurs ou détecteurs. Les ondes les 

plus « longues » appartiennent au domaine de l’infrarouge (IR) où les détecteurs les plus 

courants sont les caméras thermiques. Ensuite vient le domaine du visible ; on y retrouve les 

dispositifs laser. Enfin les longueurs d’ondes très courtes appartiennent aux domaines des 

rayons X et des rayons Gamma. Les rayons X sont généralement utilisés en radiographie et 

leur haute énergie assurent une transparence de certains objets. Les rayons Gamma sont, quant 

à eux, utilisés pour la détection au niveau atomique et moléculaire. On utilise cette 

technologie pour créer des interféromètres 3D capables de reconstruire des images précises de 

certaines parties internes du corps humain.   

Les systèmes optiques fonctionnent à des longueurs d’onde très petites et ne sont quasiment 

pas perturbés par l’absorption atmosphérique mais sont très sensibles à la présence 

d’humidité. De plus leur résolution est meilleure que celle des systèmes micro-ondes. On 

retrouve les mêmes principes de mise en œuvre pour ces imageurs (balayage, réseaux de 

capteurs, interféromètres, dispositifs passifs ou actifs)[]. Ces longueurs d’ondes très courtes 

ont une bonne place dans la radioastronomie. Là aussi, on retrouve le principe de synthèse 

d’ouverture est appliqué [16] que ce soit par ondes infrarouges ou par ondes laser. À l’heure 
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actuelle, les dispositifs d’imagerie dans les applications, civiles ou militaires visant la sécurité 

des personnes sont principalement réalisés à partir de capteurs optiques.  

Depuis peu, les deux technologies (hyperfréquence et optique) sont combinées dans des 

dispositifs de scanner pour les aéroports. C’est le cas des scanners développés par Farran 

Technology dans le Tadar [18], ou bien par ThruVision [19] et le dispositif mis en service 

dans un des aéroports d’Amsterdam []. L’intérêt est de profiter des avantages des deux 

technologies pour augmenter le contraste de résolution et ainsi être capable de détecter un 

grand nombre de matériaux et substances.  

1.4. Conclusion 

Cette présentation des différents systèmes de détection permet de mettre en avant la 

diversité des dispositifs utilisés dans les différents domaines d’applications tels que 

l’observation de la Terre, les applications militaires à courtes ou longues distances, la sécurité 

des personnes ou la détection d’objets dissimulés. Chaque dispositif permet par une méthode 

de reconstruction plus ou moins complexe d’obtenir une image de la scène observée dont la 

résolution et la qualité varie. Un dispositif actif va être plus performant mais plus encombrant 

et complexe du fait qu’il est nécessaire d’utiliser un émetteur et un récepteur. En détection 

optique, l’utilisation de lasers par exemple ou de miroirs est aussi un facteur d’encombrement.   

Que ce soit en imagerie hyperfréquence ou optique, on remarque que la technique de synthèse 

d’ouverture est présente dans nombreuses applications et qu’elle est très utilisée dans les 

nouveaux dispositifs d’imagerie particulièrement pour sa haute résolution, son encombrement 

moindre et son coût plus faible à qualité et précision équivalentes.  

Nous avons donc opté pour cette technique pour la réalisation de notre système d’imagerie. La 

suite de cette première partie va permettre de développer le choix d’utiliser la détection 

passive en gamme millimétrique. 
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2. Radiométrie   

2.1. Théorie de la radiométrie : définition de la brillance spectrale et 
de la température équivalente de bruit 

La radiométrie est une mesure passive, dans le domaine des hyperfréquences, de 

l’énergie électromagnétique présente dans l’atmosphère. Cette dernière est émise 

« naturellement » par les matériaux, comme une signature propre à chacun d’eux et fonction 

de leur température. 

Pour expliquer cela, on définit un corps noir comme un matériau opaque qui absorbe tout le 

rayonnement incident, à toutes les fréquences, sans rien réfléchir. En 1900, Marx Planck 

(1858-1947) montre qu’un corps noir rayonne uniformément dans toutes les directions avec 

une brillance spectrale Bf  par unité de surface qui ne dépend que de la température pour une 

fréquence donnée. 

2.1.1. Brillance spectrale d’un corps noir 

La loi de Planck  définit la distribution de brillance spectrale du rayonnement 

thermique du corps noir en fonction de sa température thermodynamique [20]. 



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Où      
- fB   est la brillance spectrale du corps noir exprimée en Wm-2.sr -1.Hz-1, 

- h   la constante de Planck (6,63.10-34 J.s), 
- f    la fréquence (Hz), 
- k   la constante de Boltzmann (1,38.10-23 J.K-1), 
- T   la température absolue de surface du corps noir (K), 
- c   la célérité de la lumière (3.108 m.s-1). 

 
Les seules variables sont donc la fréquence f et la température T.  

 
La figure 1.10 montre l’évolution de la brillance spectrale d’un corps noir en fonction de la 

fréquence (ou de la longueur d’onde) pour différentes températures.  
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Fig 1. 10 - Brillance spectrale d'un corps noir selon la loi de Planck 

Pour chaque température, on remarque que la brillance spectrale augmente 

proportionnellement avec la fréquence jusqu'à une certaine valeur à partir de laquelle elle 

chute radicalement. Il est donc intéressant de se placer dans la partie linéaire aux fréquences 

les plus hautes possibles afin d’augmenter la valeur de la brillance mesurée.   

Dans le cas de nos applications les mesures se feront essentiellement autour de la température 

ambiante  T0 = 290 K. 

Dans la bande millimétrique (30-300 GHz) et à température ambiante T0, cette brillance 

spectrale est comprise entre 8,26.10-17 et 8,08.10-15  W.m-2.sr-1.Hz-1 (Fig 1.11). Pour augmenter 

cette valeur on pourrait choisir d’utiliser des fréquences de l’ordre de quelques dizaines de 

THz. 
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Fig 1. 11 - Brillance spectrale d’un corps noir à température ambiante T0 = 290 K 

À 140 GHz et 220 GHz et à température ambiante, la brillance spectrale est, respectivement, 

de 1,72.10-15 et 4,23.10-15 W.m-2.sr-1.Hz-1.  

L'énergie rayonnée par une surface quelconque ne dépend pas uniquement de sa température. 

La température de brillance de cette surface est la température qu'aurait un corps noir 

rayonnant la même énergie. 

Approximation de Rayleigh-Jeans 

La loi de Planck peut être approximée par la loi de radiation de Wien aux hautes fréquences et 

par la loi de Rayleigh-Jeans [21] aux basses fréquences (inférieures au THz). En 

radiofréquence, c’est cette dernière qui nous intéresse, on peut donc écrire la brillance 

spectrale : 

22

2 22

λ
kT

c

kTf
B f ==  (1.4) 

La figure 1.12 compare la loi de Planck et la loi de Rayleigh-Jeans pour une température de 

290 K. 
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Fig 1.12 - Approximation de la loi de Planck par la loi de Rayleigh à température ambiante T0 = 290 K 

2.1.2. Température de Brillance et émissivité 

 
La radiation électromagnétique d’un matériau quelconque est définie en accord avec 

les équations de Maxwell par un champ magnétiqueH
r

et un champ électriqueE
r

. La densité 

de puissance rayonnée est définie par le vecteur de Poynting [22]:  

{ }),,(),,(
2

1 * ϕθρϕθρ HEeS
rrr

×ℜ=  (1.5) 

où θ  et ϕ  sont respectivement l’angle incident et l’angle azimut de l’onde reçue par 

l’antenne.  

En radiométrie, la puissance mesurée P dépend directement de cette radiation S
r

 ainsi que de 

la surface effective de l’antenne de réceptionrA . 

rASP .
r

=  (1.6) 

La brillance spectrale (mesurée) d’un matériau quelconque est définie en fonction de la 

radiation électromagnétique [23] : 
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 (1.7) 

oùR  est la distance entre la source et l’antenne, tA est la surface de la cible et f∆ est la bande 

passante de la mesure. La relation (1.6) devient donc : 

trf
t

rf fAB
R

A
fABP Ω∆=∆=

2
 (1.8) 

où tΩ est l’angle solide du rayonnement issu de la cible. Si on prend en compte le diagramme 

de rayonnement de l’antenne de réception ),( ϕθnF , la puissance reçue est définie par la 

relation suivant : 

∫ ∫∫
∆+

Ω=
ff

f
nfr dfdFBAP

π
ϕθϕθ

4

),(),(  (1.9) 

L’équation (1.3) donne la brillance spectrale pour un corps noir ; la brillance spectrale pour un 

matériau quelconque est définie par rapport à la température radiométrique équivalente d’un 

corps noir, aussi appelée température de brillance TB ou encore température équivalente de 

bruit : 

( ) ( )φθ
λ

φθ ,
2

,
2 Bf T
k

B =  (1.10) 

L’émissivité d’un matériau est définie par le rapport entre sa brillance et la brillance spectrale 

d’un corps noir Bbb à la même température, d’où : 

( ) ( ) ( ) ( )φθρφθφθ
φθε ,1
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, −===

T

T

B
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f  (1.11) 
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où ( )φθε ,  est l’émissivité ( 10 ≤≤ ε ) et ( )φθρ ,  la réflectivité du matériau ( 10 ≤≤ ρ ). 

On obtient donc la relation liant la température physique à la température équivalente de 

bruit : 

( ) ( )TTB φθεφθ ,, =  (1.12) 

La température équivalente de bruit d’un matériau est donc toujours égale ou inférieure à sa 

température physique. 

2.1.3. Absorption atmosphérique 

Après la définition de la brillance spectrale et de la température équivalente de bruit, 

l’environnement de propagation des ondes doit être pris en compte. 

En effet, dans le domaine des radiofréquences, plus la longueur d’onde diminue plus la 

propagation est atténuée; ce phénomène s’amoindrit quand on se rapproche du domaine du 

visible. De plus, plus la longueur d’onde sera petite plus la portée sera faible. Cette 

atténuation est essentiellement due à l’absorption atmosphérique par les gaz présents dans 

l’atmosphère terrestre dont la teneur en vapeur d’eau (Fig 1.13).  

L’amplitude des ondes dans l’atmosphère décroît au fur et à mesure que l’on s’éloigne de la 

source émettrice. Mais les gaz présents dans le milieu de propagation agissent plus ou moins 

en fonction de la fréquence de l’onde émise. Ainsi, à 60 et 120 GHz on observe un pic 

d’absorption de l’oxygène et à 180 GHz un pic d’absorption de la vapeur d’eau important 

mais ce n’est pas le cas aux fréquences 140 et 220 GHz, où l’atténuation est respectivement 

proche de 2 dB.km-1 et 7 dB. km-1. 

On note que la présence de brouillard ou d’un taux d’humidité important ne perturbe que peu 

les ondes radiofréquences comparativement au domaine des infrarouges et du visible. 

En radiométrie il n’est pas possible d’agir sur la puissance de l’onde émise car il s’agit de la 

brillance spectrale rayonnée. Mais la figure 1.13 montre que la radiation spectrale d’un corps 

noir est très sensible au taux d’humidité présent dans l’environnement. En dessous de 1 mm 

de longueur d’onde, la brillance spectrale est presque totalement absorbée et inexistante au-

delà de 300 µm. 

Il est donc judicieux de travailler à des fréquences les plus proches possibles de 300 GHz. 
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Fig 1. 13 - Absorption atmosphérique des ondes par les gaz, la pluie et le brouillard [24] 
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Fig 1. 14 – Effets du brouillard sur l’intensité de rayonnement de Brillance Spectrale du soleil et d’un 

objet au sol (température ambiante) [24] 

Les précédentes observations montrent une différence notable entre le domaine 

radiofréquence et celui de l’optique. En radiofréquence, la propagation des ondes est 

principalement perturbée par les gaz atmosphériques au contraire des ondes optiques qui sont 

elles essentiellement absorbées par la présence de vapeur d’eau dans l’environnement de 

détection. 
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En connaissant l’émissivité d’un matériau il est relativement simple d’estimer sa température 

équivalente de bruit (cf. équation (1.12)). 

Les tableaux suivant donnent l’émissivité de quelques matériaux courants ainsi que leur 

température équivalente de bruit à température ambiante (T0 = 290 K) [24] aux fréquences 94 

et 140 GHz. On illustre ainsi la propriété de détection à très hautes fréquences. 

 94 GHz 140 GHz 

Métal nu 0,04 0,06 

Métal peint 0,10 0,12 

Métal peint sous toile 0,24 0,30 

Métal peint sous camouflage 0,39 0,46 

Gravillon sec 0,92 0,96 

Asphalte sec 0,91 0,94 

Béton sec 0,91 0,95 

Poussière compactée 1 1 

Tableau 1.1 – Emissivité effective de quelques matériaux 

On peut ainsi en déduire les contrastes de température équivalente de bruit entre les 

matériaux. Dans une application où des couches de matériaux se superposent, il est important 

de pouvoir détecter une différence de température équivalente de bruit la plus petite possible.  

On caractérise donc les récepteurs radiométriques par leur sensibilité radiométrique 

généralement notée ∆T. La notion de sensibilité radiométrique est développée dans la suite du 

chapitre. 
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2.2. Détection radiométrique 

2.2.1. Équations radiométriques 

Après avoir détaillé les notions relatives à la radiométrie, voici concrètement ce que 

l’on obtient en entrée d’un récepteur radiométrique c'est-à-dire le signal à l'entrée d’une 

antenne. 

 

Fond de la scène

Fond de la scène

Atmosphère

Tatm

Objet

Rayonnement céleste ( température équivalente de br uit : 4 K)

Antenne Émission thermique:

Rayonnement céleste réfléchi: |ρobj|²Tobj

Récepteur εcible.Tcible

εfond.Tfond

 
Fig 1. 15 - Illustration du principe de la détection radiométrique 

La figure 1.15 illustre une situation où la mesure se fait horizontalement mais il en est de 

même si la cible est au sol. 

Les caractéristiques qui sont prises en compte sont l’émissivité ε et la réflectivité ρ de la cible 

et du fond de la scène, leur température physique T et les pertes de transmission L. 

Comme 1=+ ρε  avec 1≤ε  et 1≤ρ , un matériau avec une forte émissivité réfléchit très peu 

(absorbant) et inversement un matériau avec une réflectivité importante émet peu (métal 

parfait).  

Par addition des températures émises par la scène [25], on mesure à l’entrée de l’antenne la 

température équivalente de bruit : 
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


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cibleciblefondfond ρεε
 (1.13) 

La courbe d’absorption atmosphérique (cf Fig 1.13) donne des pertes atmosphériques 

inférieures à 10 dB.km-1 dans la bande millimétrique et dans le cas où la portée du système est 

de quelques mètres, on peut considérer que ces pertes sont négligeables.  

La relation précédente devient donc: 

ambA TT 2
cibleciblefondfond TT ρεε ++=  (1.14) 

Toute antenne présente des pertes ohmiques dont il faut tenir compte. Une partie de la 

puissance totale incidente Pi dans l’ouverture de l’antenne est absorbée par l’antenne, celle-ci 

délivre donc une puissance utile Po. L’efficacité de rayonnement est définie comme le rapport 

entre ces deux puissances : 

i

o
A P

P
=η  (1.15) 

La température radiométrique réelle est donc : 

oAAAA TTT )1(' ηη −+=  (1.16) 

Où T0  est la température physique de l’antenne. 

On a donc : 

( ) oAambAA TTT ηρεεη −+




 ++= 1TT 2

cibleciblefondfond
'  (1.17) 

La relation (1.17) exprime la température équivalente de bruit réelle mesurée par l’antenne. 
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Il convient aussi de prendre en compte la portée maximale du rayonnement 

électromagnétique, c'est-à-dire la distance maximale pour laquelle il est possible de détecter la 

température équivalente de bruit de la cible.  

On définit le rapport signal à bruit de la mesure radiométrique par : 

minT

T

N

S

∆
∆=  (1.18) 

 Où ∆T est le contraste de température radiométrique entre la cible et le fond de la scène 

(équation (1.19)) au niveau de l’antenne et∆Tmin est la sensibilité du radiomètre. 

On a : 

d
atm

t T
L

A

R

A
T

22.

cos.

λ
θ=∆  (1.19) 

Où 

- A est l’ouverture de l’antenne donnée par la relation 
4

2D
A Aπη= , avec D le 

diamètre d’ouverture de l’antenne et Aη son efficacité, 

- Td est la différence de température entre la cible et le fond de la scène,  

- R est la distance entre la cible et l’antenne,  

- Latm correspond aux pertes d’absorption,  

- At est la surface de la cible. 

 

La relation (1.18) devient donc: 

1
min22.

cos. −∆= TT
L

A

R

A

N

S
d

atm

t

λ
θ

 (1.20) 
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La portée maximale est donnée pour un angle d’incidence nul. De l’équation (1.20), on 

déduit : 

1
1

min2
2

−
−








∆=
N

S
TT

L

AA
R d

atm

t

λ
 (1.21) 

Cette dernière relation met en évidence les paramètres de l’antenne, de la cible, et du 

radiomètre : 
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(1.22) 

2.2.2. Radiomètres 

Différents types de radiomètres existent. L’application et plus particulièrement la 

résolution souhaitée conditionnent le choix du type de radiomètre. 

En effet, idéalement, on souhaiterait que le récepteur perturbe le moins possible l’information 

radiométrique mesurée. Il faut donc opter pour un système ayant un facteur de bruit le plus 

faible possible.  

Il existe deux radiomètres de base, dits « radiomètres à puissance totale », différenciés par le 

type de détection [26] : 

- détection hétérodyne, 

- détection directe. 

Le premier type de détection permet de transposer le signal RF à une fréquence intermédiaire 

IF afin de simplifier la détection. 

Le deuxième type quand à lui amplifie puis détecte directement le signal. 

Le détecteur quadratique permet de transformer la puissance RF en une tension basse 

fréquence, l’intégrateur accumule l’information radiométrique pour l’envoyer au système de 

traitement de signal. 
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a) Détection hétérodyne 
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b) Détection directe 

Fig 1. 16 - Schémas synoptiques du radiomètre à puissance totale : a) à détection hétérodyne, b) à 
détection directe. 

En première approche, pour travailler à 140 GHz la détection directe semble la plus 

intéressante car le mélangeur présent en détection hétérodyne apporte des pertes, et du bruit, 

supplémentaires. La conception est aussi moins complexe notamment en l’absence d’un 

oscillateur local dont les performances en termes de stabilité et de bruit de phase ne sont pas 

garanties à cette fréquence. 

 

Comme il a été précisé précédemment la caractéristique principale d’un radiomètre est sa 

sensibilité radiométrique. Pour un radiomètre à puissance totale la sensibilité thermique idéale 

est : 

τB

T
T

sys=∆ min      (1.23) 

Tsys est la température de bruit équivalente du système, qui prend en compte la température du 

récepteur '
RECT  et la température radiométrique réelle '

AT  avec ''
RECAsys TTT += .  
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Fig 1. 17 - Pertes de la ligne d’accès 

 
La sensibilité thermique ne dépend donc que de la température de bruit équivalente du 

système Tsys, de sa bande passante B ainsi que du temps d’intégration τ . 

Cependant dans le cas réel, les variations de la température ambiante et les faibles fluctuations 

de la tension de polarisation affectent la mesure par des instabilités du gain RF du récepteur. 

On définit la valeur quadratique moyenne de cette incertitude sur la mesure par : 








 ∆=∆
G

G
TT sysG  (1.24) 

où G est le gain en puissance moyen de l’étage RF et ∆G les variations efficaces du gain RF 

en puissance. 

On obtient ainsi la sensibilité thermique réelle du radiomètre : 

( ) ( )22
min GTTsysT ∆+∆=∆  (1.25) 

Soit 

2

min
1








 ∆+=∆
G

G

B
TT sys τ

 (1.26) 

 

Le terme 
G

G∆
 est dominant sur le terme 

τB

1
et de ce fait toute variation de gain sera 

interprétée comme une variation de température de la scène observée. 
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Afin de corriger cette erreur, un calibrage périodique du radiomètre est nécessaire.  

Le premier radiomètre calibré est le radiomètre de Dicke [20]. 
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Fig 1. 18 - Radiomètre de Dicke 

Ce radiomètre permet de compenser les variations de gain RF par un calibrage périodique à 

l’entrée du récepteur grâce à une charge de référence assimilable à une source de bruit et la 

sensibilité thermique correspondante est : 

τB

T
T

sys
2min =∆  (1.27) 

Pour notre étude et aux fréquences millimétriques de fonctionnement choisies, le 

commutateur présent derrière l’antenne apporte un facteur de bruit égal aux pertes. Le résultat 

est que la compensation souhaitée est annulée par l’ajout d’un facteur de bruit dans la chaîne 

de réception qui conduit à l’augmentation de la température équivalente de bruit du système. 

 

Une autre solution intéressante est le radiomètre à addition de bruit [20]. Le principe est 

identique à celui du radiomètre de Dicke, le commutateur étant remplacé par un coupleur. 

Le système ne comporte plus de commutateur mais un coupleur directif pour injecter le bruit 

de la source de calibrage. Cette solution semble donc plus adaptée dans la bande 

millimétrique à condition de choisir un coupleur présentant peu de pertes. 
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Fig 1. 19 - Radiomètre à addition de bruit 

La sensibilité de ce radiomètre est : 


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La sensibilité thermique du récepteur ne dépend plus des variations de gain RF du récepteur. 

Un choix judicieux de la température de bruit équivalente de la source de calibrage permet 

d’améliorer cette sensibilité pour se rapprocher d’une sensibilité proche de deux fois la 

sensibilité idéale. En connaissant la température équivalente de bruit réelle du système on va 

utiliser une source de bruit 10 à 100 fois supérieure.  

2.2.3. Température équivalente de bruit du système TSYS 

L’équation (1.23) donne la relation entre la température équivalente de bruit du 

système Tsys, celle du récepteur TREC ainsi que la température équivalente de bruit réelle 

mesurée TA’ .  

TA’  est définie par la relation (1.17) et TREC est obtenue après avoir déterminé le facteur de 

bruit FREC du récepteur par la relation suivante : 

( ) 01TFT RECREC −=     (K) (1.29) 

Pour obtenir la température équivalente de bruit du récepteur, il faut déterminer son facteur de 

bruit. Le facteur de bruit est défini comme étant le ratio entre les rapports signal à bruit en 

sortie et en entrée : 
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Pour un système composé de divers éléments dont on connaît le gain et le facteur de bruit on 

utilise la formule de Friis  : 
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Où (Fk, Gk) sont respectivement le facteur de bruit et le gain du kième composant.  

On peut remarquer que le premier composant du récepteur va influencer fortement le facteur 

de bruit du récepteur, c’est pourquoi un récepteur radiométrique comporte généralement un 

amplificateur faible bruit (LNA) en premier composant avec un gain important.  

2.3. Paramètres du récepteur radiométrique à addition de bruit  

La section précédente a permis de présenter les principes fondamentaux de la 

radiométrie, la notion de température équivalente de bruit, l’importance dans le choix des 

fréquences utilisées, les caractéristiques de la détection ainsi que les dispositifs de base 

nécessaires aux mesures radiométriques. À partir des remarques apportées, il semble très 

intéressant de concevoir un système d’imagerie passif basé sur une détection radiométrique à 

addition de bruit. 

En fixant des performances de détection telles qu’une sensibilité radiométrique de l’ordre 

de 0,1 K, en estimant un rapport signal à bruit proche de 8 dB, une portée de l'ordre de 1 à 3 

m ce qui correspondrait à un gain maximal d’antenne de 10 à 20 dB, on envisage les 

caractéristiques du radiomètre suivantes :  

- Bande passante la plus large possible. Cette remarque est à prendre en compte 

notamment pour la conception des antennes et des mélangeurs utilisés. Un objectif de 

l’étude est donc d’obtenir un système ayant une bande passante comprise entre 10 et 

20 GHz soit 7 à 14 % de la fréquence de fonctionnement. 

- Facteur de bruit le plus faible possible. En effet, la température équivalente de bruit du 

système influence beaucoup la sensibilité du récepteur il est donc évident que pour la 
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conception de celui-ci on va essayer d’utiliser des composants ayant un facteur de 

bruit le plus faible possible notamment les premiers composants tels que le coupleur et 

le LNA.  

- Temps d’intégration le plus grand possible. Ceci implique que la restitution de l’image 

ne sera pas en temps réel.  

 

Le chapitre suivant développe les performances envisageables en prenant en compte l’état de 

l’art des composants et justifie la bande de fréquence de fonctionnement choisie.  
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3. Choix de la gamme millimétrique en bande G   

Les applications envisagées dans notre étude sont principalement situées intra-

bâtiment (ex : détection d’objets dangereux dans les aéroports, les banques et tous les lieux à 

risques). En général il n’y a pas lieu d’y avoir un taux d’humidité important, ce sont donc 

essentiellement les gaz atmosphériques qui absorberont les ondes. Dans ce cas il semblerait 

que les dispositifs optiques soient les plus appropriés pour une détection précise. 

Dans les cas extrêmes tels que l’utilisation de gaz lacrymogènes ou bien le déclenchement des 

systèmes incendies (arrosage). On se trouve donc dans des situations où le taux d’humidité 

peut perturber les systèmes optiques de détection. 

Des applications en extérieurs sont possibles notamment la détection de mines enfouies.  

Nous avons donc choisi la gamme millimétrique avec des bandes de fréquences autour de 

140 GHz ou de 220 GHz (bande G).  

Plusieurs raisons ont motivé notre choix :  

• L’état de l’art des technologies permet de réaliser des circuits intégrés 

hyperfréquences de plus en plus performants à des fréquences élevées.  

 
• La réalisation d’un imageur à partir d’un dispositif passif, en termes de rayonnement 

électromagnétique, de liberté dans le choix des fréquences par rapport aux allocations 

de bandes réglementées et d’inoffensivité sur les êtres vivants. 

  
• Une longueur d’onde de 2,1 mm à 140 GHz permet de réaliser un système facilement 

intégrable, en particulier avec des antennes de petites tailles. 

 
• La possibilité de détecter des objets faiblement dissimulés. 

 

• La disponibilité d’appareils de mesure dans cette bande au sein de l’IEMN.  

3.1. État de l’art des composants 

Pour des applications telles que la détection atmosphérique, la radio-astronomie, 

l’imagerie passive ou active et les systèmes de communication large bande, de nombreuses 

études ont été effectuées sur des composants MMIC (Monolithic Microwave Integrated 

Circuit) fonctionnant au-delà de 100 GHz, en particulier dans les bandes W (75-110 GHz) 
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et D (110-170 GHz) [27][28]. Depuis quelques années la bande G est elle aussi étudiée, 

notamment grâce à des fréquences de transition ft et aux fréquences maximales d’oscillation 

fmax de la filière III-V  (transistor HEMT (High Electron Mobility Transistor)) sur substrat 

d’AsGa ou d’InP supérieures à 400 GHz ainsi que les technologies antimoines. La filière sur 

substrat silicium (HBT (Heterojunction Bipolar Transistor) sur SiGe, BiCMOS (Bipolar 

Complementary Metal Oxide Semiconductor)) peut aussi convenir puisqu’elle présente des 

fréquences de coupures proches de 300 GHz. 

L’institut Fraunhofer-IAF à Freiburg (Allemagne) développe depuis quelques années 

des composants destinés aux dispositifs de détection dans ces bandes de fréquences (W et G)  

[29], notamment  des radiomètres et des radars.  

Dans le cadre de travaux sur la réalisation d’un radar imageur de type ISAR (Inverse Aperture 

Radar), un LNA a été fabriqué en technologie métamorphique HEMT 50 nm AsGa 

(ft/fmax = 400/420 GHz), possédant un gain proche de 10 dB, un facteur de bruit de 4,8 dB à 

140 GHz et une bande passante de 10 GHz [30].  

Un autre, travaillant dans la bande 180-220 GHz présente un gain de 16 dB et un facteur de 

bruit inférieur à 6 dB pour une taille de MMIC de 0,65 x 1,5 mm² [31]. Un mélangeur a aussi 

été développé, avec la même technologie, ayant des pertes de conversion proches de 12 dB à 

220 GHz [32]. Ceci a permis la conception d’un radar à 210 GHz capable de fonctionner avec 

une bande passante de 8 GHz en ayant une résolution spatiale de 1,8 cm [33]. 

Des travaux antérieurs ont été effectués en technologie mHEMT 100 nm AsGa 

[34][33]  (ft/fmax = 220/300 GHz). Les LNA développés ont des performances similaires, avec 

un gain moyen proche de 12 dB et un facteur de bruit inférieur à 4 dB.   

Le laboratoire Northrop Grumman Space Technology (Californie) a réalisé un LNA à 

3 étages présentant un gain proche de 20 dB à 200 GHz pour une longueur de grille de 50 nm 

en technologie HEMT InP (ft/fmax = 250/400 GHz) [35], 5 dB de plus qu’avec une grille de 70 

nm.  

Avec la même technologie, on trouve un amplificateur de puissance à 3 étages avec un gain 

maximal de 30 dB à 140 GHz [36] et de 12 à 15 dB entre 160 et 190 GHz. En comparaison, 

des études en technologie InP mésa DBHT (ft/fmax =370/459 GHz) ont permis de développer 

des amplificateurs de puissance avec des gains de l’ordre de 7 à 10 dB à 176 GHz [37].   

Les technologies en filière silicium apportent elles aussi des résultats intéressants dans 

la bande G. On trouve dans la littérature une étude de 2005 sur un oscillateur push-push à 190 
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GHz en technologie SiGe HBT (ft/fmax =200/275 GHz) dont les performances permettent 

d’obtenir une puissance de sortie de -4,5 dBm à 150 GHz avec un bruit de phase de                 

-73 dBc/Hz à 1 MHz [38].  

En 2008 avec une technologie SiGe HBT (ft/fmax =230/300 GHz), dans le but de réaliser un 

émetteur/récepteur à 165 GHz,  un amplificateur (200 x 400 µm²) à 140 GHz a été réalisé 

avec un gain de 17 dB sur une bande de 18 GHz ainsi qu’un VCO délivrant une puissance de   

-1 dBm à 140 GHz et 1 dBm à 130 GHz [39][39].  

On peut noter que l’état de l’art des composants dans la bande G est principalement composé 

de circuits en filière III-V, avec des technologies métamorphiques HEMT 100 nm, 70 nm et 

50 nm sur substrat AsGa ou LM-HEMT sur InP. Une majeure partie des études correspondent 

à des fréquences de fonctionnement proche de 220 GHz. La filière Silicium quand à elle ne 

semble pas encore aussi performantes à de telles fréquences et les circuits développés sont 

moins courants [41]. 

Le tableau 1.3 récapitule l’état de l’art en bande G des filières III-V et silicium. 

En ce qui concerne les sources de bruit disponibles dans cette bande de fréquences, on trouve 

dans la littérature des performances d’ENR (rapport d’excès de bruit) proche de 12 dB à 

140 GHz. 
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3.2. Rayonnement électromagnétique 

Les applications envisagées, essentiellement dans le cadre de la sécurité des 

personnes, nous ont orientés vers l’étude et la conception d’un système de détection passif. En 

effet, si aucune onde n’est émise, les contraintes imposées par la réglementation internationale 

[42], en termes d’allocations de bande de fréquences, ne rentrent pas en compte dans l’étude 

car un tel système ne vient pas perturber les différents dispositifs environnants pouvant 

fonctionner aux mêmes fréquences.  

De plus, en n’émettant aucune onde, le système reste inoffensif pour le corps humain. Ce 

point est important, car s’il est nécessaire d’exposer une personne pendant quelques secondes 

devant le détecteur. Durant cette période, elle ne doit pas être exposée à une radiation d’ondes 

électromagnétiques comme cela serait le cas avec un système actif, nécessitant une puissance 

d’émission suffisante pour la détection.  

En optant pour une détection passive, nous avons pu noter, dans la section précédente, 

l’importance de la fréquence de fonctionnement quand à la valeur de la brillance spectrale 

émise par le corps noir. Notre choix s’est donc porté sur la bande G. En effet, à 140 GHz, la 

brillance spectrale d’un corps noir est de 1,72.10-15 W.m-2.sr-1.Hz-1.  

En utilisant la relation (1.3) on en déduit que la température équivalente de bruit d’un corps 

noir est de 286,15 K à 140 GHz. À titre de comparaison, à une fréquence de 94 GHz, la 

température équivalente de bruit est de 287,75 K. 

Le contraste de température dans une scène à température ambiante de 290 K est donc plus 

important à 140 GHz qu’à 94 GHz et ainsi la présence d’un matériau absorbant est plus aisée 

à déterminer. Il est donc intéressant d’effectuer des mesures passives à 140 GHz plutôt qu’à 

94 GHz. 

3.3. Intégrabilité 

Un autre critère pour le choix d’un système de détection est son intégrabilité. Dans le 

domaine de la détection, comme dans la télécommunication, le composant le plus grand 

généralement est l’antenne.  

À 140 GHz, la taille de l’antenne est relativement petite et cette antenne peut ainsi être 

intégrée directement avec le récepteur. Ceci est encore plus vrai si on s’intéresse à des 
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antennes dites imprimées ou plaquées, telles que les antennes « Yagi », « Vivaldi » ou encore 

« patch » [42]. On peut ainsi envisager la conception de détecteurs peu encombrants. 

3.4. Détection d’objets faiblement dissimulés  

On souhaite que le système puisse détecter des objets dissimulés. En radiométrie, 

comme il a été montré précédemment, plus on monte en fréquence, plus le contraste de 

température radiométrique entre deux matériaux superposés est important. La relation 2.16 

montre que la température de bruit mesurée est une somme des températures de bruit des 

matériaux présents dans la scène pondérés par leur émissivité respective. 

Donc un objet qui serait « camouflé » est plus facilement détectable à 140 GHz qu’à des 

fréquences plus basses.  

3.5. Disponibilité des appareils de mesures  

Un dernier critère pour le choix de la bande de fréquences de fonctionnement est bien 

évidemment les disponibilités au sein du laboratoire. L’IEMN possède divers instruments de 

mesures permettant de caractériser les composants d’un système fonctionnant dans la bande 

G, ainsi que le dispositif complet.  
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4. Conclusion  

Nous avons présenté différents dispositifs imageurs employés dans les applications de 

télédétection. Les possibilités sont multiples quant au choix de la technique à mettre en œuvre 

pour développer un système d’imagerie pour des applications visant la sécurité des personnes. 

À courte distance, il est préférable de s’orienter vers un système passif pour s’assurer de son 

inoffensivité sur le corps humain. Parmi les instruments passifs, les plus performants sont les 

détecteurs infrarouges dans le domaine optique et les détecteurs radiométriques dans le 

domaine des radiofréquences et plus précisément des hyperfréquences. En effet la sensibilité 

de détection est plus importante pour des longueurs d’ondes courtes principalement en termes 

de résolution, nécessaire à la qualité de l’image restituée. 

Nous avons ainsi opté pour une détection passive radiométrique dans la gamme millimétrique 

voire sub-millimétrique. En utilisant un dispositif hyperfréquence, nous assurons une 

utilisation qui ne sera pas perturbée par un environnement atmosphérique à fort taux 

d’humidité. Cependant le choix de la longueur d’onde est important car certaines valeurs sont 

sensibles aux différents gaz présent dans l’atmosphère. En choisissant la bande G et plus 

particulièrement la fréquence de 140 GHz, l’atténuation atmosphérique est inférieure à 

2 dB.km-1 et donc elle n’a pas d’influence pour une portée de quelques mètres. De plus la 

précision en termes de contraste de température équivalente de bruit permet une meilleure 

détection des différents matériaux présents sur la scène, plus particulièrement les matériaux 

absorbants utilisés comme camouflage (blindage). Il est ainsi possible de développer un 

système détectant la quasi-totalité des matériaux. Enfin l’état de l’art montre que les 

composants dans cette bande de fréquence sont encore en développement ; il est donc 

intéressant d’y apporter une contribution. 

 

Cependant pour réaliser un dispositif d’imagerie, un seul détecteur ne suffit pas. Pour 

un système passif la technique de la synthèse d’ouverture semble très intéressante, puisqu’elle 

permet d’obtenir des images à hautes résolution. La deuxième partie du manuscrit y est 

consacrée. Elle présente le dispositif d’imagerie passive à synthèse d’ouverture ainsi que la 

technique de reconstruction d’image associée. 
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PARTIE  II  –   L’interféromètre radiométrique : un 
système d’imagerie passive basé sur la technique de 
synthèse d’ouverture. 

Les interféromètres radiométriques sont des imageurs passifs développés depuis 

plusieurs années, plus particulièrement dans le domaine de la radioastronomie. En imagerie 

astronomique, un des principaux critères est la résolution spatiale qui doit être très élevée pour 

des distances très grandes, ce qui nécessite généralement des dimensions d’antennes 

réceptrices importantes, pouvant aller jusqu’à des diamètres d’antennes de plusieurs 

kilomètres. Il a donc fallu mettre en œuvre une instrumentation autorisant des dimensions 

d’antennes moins imposantes tout en conservant la même précision. Grâce à ce dispositif, il 

est possible de synthétiser une très grande ouverture d’antenne à partir d’antennes de 

dimensions acceptables. En effet, les interféromètres radiométriques permettent d’appliquer le 

principe de synthèse d’ouverture à partir de récepteurs passifs. Ainsi les « Grands 

Télescopes » tels que le VLTI ou VLTA (Very Large Telescope Interferometer/Array situé au 

Chili par l’organisation de recherche en astronomie (ESO) [43]-[44]) qui disposent d’un 

réseau constitué de télescopes « usuels » permettent des observations de galaxies lointaines 

par la synthèse d’une antenne de plusieurs kilomètres de diamètre. Ces dispositifs sont aussi 

développés à bord de satellites pour l’observation de la Terre. Dans ce cas, l’encombrement 

est un critère important, les dimensions des antennes des satellites étant limitées. Les 

interféromètres radiométriques sont très bien adaptés à des observations avec des précisions 

de quelques mètres à la distance géostationnaire voire astronomique.  

L’intérêt porté aux interféromètres radiométriques est donc très fort. C’est pourquoi de 

nombreux travaux antérieurs ont permis d’étudier les structures possibles et le traitement de 

signal associé pour la reconstruction de l’image de la cible observée. Les dernières études 

européennes ont principalement eu lieu lors du projet SMOS portant sur le dispositif MIRAS 

[45] dans le but de mesurer la salinité des océans. Des études américaines similaires ont été le 

sujet de plusieurs projets. Le dernier en date est le dispositif GeoSTAR [46] qui a pour 
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application l’observation de la Terre. Ces deux études développent la même structure 

interférométrique à des fréquences de fonctionnement très différentes : 1,41 GHz pour le 

projet européen et 94 GHz pour le projet américain.  

Notre étude consiste donc à montrer la possibilité et l’intérêt d’un tel dispositif 

interférométrique dans la gamme millimétrique pour des applications à plus petite échelle. En 

prenant en compte le traitement de signal associé pour la reconstruction d’une image la plus 

précise de la scène observée, nos travaux de recherche se sont inspirés des observations et des 

remarques obtenues lors de ces précédentes études.  

Le premier chapitre de cette partie introduit le principe de la technique de synthèse 

d’ouverture.  

Ensuite nous détaillons la structure interférométrique étudiée.  

Puis nous énumérons les aspects à considérer en termes d’erreurs lors de la mise en forme des 

données radiométriques afin de pouvoir appliquer un algorithme de reconstruction d’image 

approprié. Ces aspects sont tous nécessaires pour la conception du système radiométrique car 

ils permettent de fixer et de vérifier les contraintes de réalisation des récepteurs élémentaires 

et de la topologie de la structure de l’interféromètre retenue.  

Le dernier chapitre développe le choix de l’algorithme de reconstruction d’image envisagé 

ainsi que les aspects mathématiques nécessaires à sa mise en œuvre. 

 



Table des Matières 

 47 

TABLE DES MATIÈRES 

5. Imageur radiométrique à synthèse d’ouverture ...............................................49 

5.1. Principe de la synthèse d’ouverture..........................................................................49 

5.2. Théorème de Van Cittert Zernike.............................................................................50 

5.3. Interféromètre ...........................................................................................................52 

5.3.1. Performances théoriques...................................................................................55 

5.3.2. Le récepteur élémentaire ..................................................................................56 

6. Traitement des données radiométriques............................................................59 

6.1. Effets des imperfections du système ........................................................................59 

6.1.1. Description du radiomètre élémentaire.............................................................60 

6.1.2. Erreurs apportées par les antennes....................................................................63 

6.1.3. Imperfections des récepteurs hétérodynes........................................................65 

6.1.4. Phénomène de décorrélation spatiale ...............................................................71 

6.2. Choix de la corrélation numérique ...........................................................................77 

6.2.1. Choix du corrélateur .........................................................................................77 

6.2.2. Effets de la corrélation......................................................................................79 

6.3. Résumé des erreurs sur la mesure et procédures de calibrage..................................80 

6.3.1. Antennes ...........................................................................................................80 

6.3.2. Chaîne de réception et ligne de base ................................................................80 

6.3.3. Décorrélation spatiale .......................................................................................81 

7. Reconstruction d’image.......................................................................................83 

7.1. Différents algorithmes de reconstruction d’image ...................................................83 

7.2. Couverture fréquentielle : maillage hexagonal.........................................................85 

7.3. Stockage des données ...............................................................................................91 

7.4. Problème inverse ......................................................................................................92 

7.4.1. Principe de la solution retenue .........................................................................92 

7.4.2. Opérateur de modélisation G............................................................................95 

8. Conclusion.............................................................................................................97 

BIBLIOGRAPHIE ......................................................................................................99 

TABLE DES ILLUSTRATIONS.............................................................................104 



 

 48 



Chapitre 5. Imageur radiométrique à synthèse d’ouverture 

 49 

5. Imageur radiométrique à synthèse d’ouverture 

5.1. Principe de la synthèse d’ouverture 

En radiométrie, la synthèse d’ouverture consiste à combiner les signaux issus d’au 

moins deux antennes observant la même scène et dont on fait varier l’espacement (cf Fig 2.1). 

L’instrument ainsi composé ne fournit pas directement une tension proportionnelle à la 

température de brillance de la scène observée mais une mesure de la cohérence spatiale de 

cette scène, à partir de laquelle la température équivalente de bruit bT
~

 reconstituée est estimée 

par un algorithme de reconstruction d’image approprié. 

On synthétise ainsi une ouverture d’antenne d’un diamètre égal à la plus grande distance D 

séparant deux antennes élémentaires de l’interféromètre. 
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Fig 2. 1 - Principe de la synthèse d'ouverture 

En faisant varier la distance D entre deux antennes, on peut acquérir suffisamment de mesures 

de la cohérence spatiale de la scène pour en restituer une image en deux dimensions. 

Généralement afin de s’abstenir d’un dispositif mécanique imposant, on utilise un réseau 

d’antennes, le système ainsi obtenu est appelé un interféromètre. 

Plusieurs géométries d’interféromètres existent, on trouve dans la littérature des topologies en 

forme de U, T ou Y. La figure 2.2 illustre les trois topologies pour trois applications 

différentes :  

a) réseau interférométrique aéroporté en U (2x2 m²) [47]-[48],  
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b) interféromètre terrestre en T (232 m nord-sud et 408 m est-ouest) [49], 

c) satellite interférométrique en Y (longueur des bras : 4 m) [50]. 

a)          b)    

A1 A2

A3

 

c)  

Fig 2. 2 - Exemples de 3 géométries d’interféromètre : a) Interféromètre radiométrique HUT-
2D en «U» fonctionnant à 1,41 GHz pour l’observation de la salinité des océans et l’humidité 
des sols, dispositif embarqué sur un avion [47][48]. b) Interféromètre IRAM en « T » composé 
de 3 radiotélescopes de 15 m de diamètre fonctionnant à 85 GHz, 115 GHz et 225 GHz [49]. 

c) Interféromètre satellite MIRAS en «Y» fonctionnant à 1,41 GHz pour la mesure de la 
salinité des océans (mission SMOS) [50]. 

Dans les années 1930, à partir des travaux de P H.VAN CITTERT  [51], F ZERNIKE  a 

démontré que la corrélation des signaux reçus sur deux antennes fournit un degré de 

cohérence spatiale à la fréquence angulaire déterminée par la distance entre les antennes. 

5.2. Théorème de Van Cittert Zernike  

Le théorème de Van Cittert-Zernike  [52] permet d’établir la relation entre la 

visibilité V, résultat de la corrélation de deux champs électromagnétiques (équation -(2.1)), et 

la distribution spatiale d’intensité. En radiométrie, la distribution spatiale d’intensité est 

assimilée à la brillance spectrale ou encore à la température équivalente de bruit Tb [53] ; la 

figure 2.3 illustre ce principe.  
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Fig 2. 3 - Description du référentiel lié à un couple d’antennes 

Le champ électromagnétique résultant de la présence d’une distribution de charges 

alternatives ∈ placées en iρr  est mesuré par une antenne placée en ir
r

 (équation -(2.2)). Les 

hypothèses sont les suivantes : 

- La polarisation du champ est ignorée, 

- Le champ résulte uniquement d’une distribution surfacique de charges,  

- Le principe de HUYGENS est appliqué (l’amplitude du champ varie en 1−− ii r
rrρ et sa 

phase dépend du chemin parcouru de la source d’émission à la réception), 

)()(),( 2
*

121 rErErrV
rrrr =  (2.1) 

iS ii

r
j

ii dS
r

e
rE

i

ii

∫ −
∈=

−

rr
rr

rr

ρ
ρ

λ
ρ

π2

)()(        i =1,2 (2.2) 

En remarquant que la source est supposée spatialement incohérente c'est-à-dire 

0)()( 2
*

1 ≠∈∈ ρρ rr
 uniquement pour ρρρ rrr

== 21 , que la distance des antennes à la source 

est beaucoup plus grande que la distance entre les antennes ( ir>>ρ ) et que 22
2

2
1 drr == , la 

corrélation de deux champs électromagnétiques (équation (2.3)) s’exprime : 
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La relation (2.3) conduit au théorème de Van Cittert-Zernike  liant la distribution spatiale 

d’intensité 2)(),( ρηξ r
∈=bT  à la valeur du degré de cohérence spatiale et à la 

fréquence angulaire spatiale (u,v) :  

∫∫
≤+

+−
−−

=
1²²

)(2

²²1

),(
),(

ηξ

ηξπ ηξ
ηξ

ηξ
dde

T
vuV vujb  (2.4) 

où  - les quantités 
λ
1d

u =  et 
λ
2d

v =  sont des fréquences spatiales angulaires, avec d1 et 

d2 les projections du vecteur liant les deux antennes sur les axes du référentiel attaché 

à l’instrument et λ la longueur d’onde, 

 
- Le couple (u,v) est appelé ligne de base, 

- φθξ cossin=   et   φθη sinsin=   sont appelés cosinus directeurs. 

Le terme 
²²1

),(

ηξ
ηξ
−−

bT
 correspond à la température de brillance modifiée ),(

~ ηξbT .  

Une seule ligne de base (u,v) ne suffit pas pour restituer intégralement l’image de la scène, il 

faut en fait disposer de plusieurs configurations de positions d’antennes. Ceci est possible en 

utilisant un réseau approprié qui permet de fournir une matrice de visibilités complexes en 

nombre suffisant pour reproduire une image fidèle de la scène observée. On parle d’un réseau 

interférométrique ou plus simplement d’un interféromètre.  

5.3. Interféromètre 

Comme nous l’avons noté au début de ce chapitre, il existe plusieurs configurations 

d’interféromètres. Les travaux antérieurs ont montré qu’une structure d’interféromètre dite en 

« Y » est très intéressante [54]. Ce dispositif consiste à positionner un certains nombre 

d’antennes sur trois bras reliés en un même point et déphasés de 120°, formant ainsi un Y 
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(Fig 2.4). Ainsi la surface illuminée est importante en comparaison du nombre d’antennes 

nécessaire.  

D
max

d
N antennes + récepteurs

représente une antenne suivie d’un récepteur

NdD 3max =

D
max

d
N antennes + récepteurs

représente une antenne suivie d’un récepteur

D
max

d

D
max

d
N antennes + récepteurs

représente une antenne suivie d’un récepteur

NdD 3max =

 
Fig 2. 4 - Topologie de la structure de l’interféromètre en « Y » 

Pour imager une source bidimensionnelle il est nécessaire de répartir les récepteurs d’une 

façon régulière : une antenne centrale et un nombre identique d’antennes sur les 3 bras. On 

obtient ainsi un total Na d’antennes pour N antennes par bras, espacées de la même distance d. 

Cette topologie permet de synthétiser une antenne de diamètre Dmax (distance entre les 

antennes placées aux extrémités des bras). On a : 

13 += NNa               et             NdD 3max =  (2.5) 

La directivité des antennes fixe la taille de la structure en fonction de la portée et de la surface 

illuminée envisagées. En effet, la distance maximale entre deux antennes doit respecter la 

condition du recouvrement spatial des champs de vue des antennes (FOV : Field Of View) 

(Fig 2.5). Dans le cas contraire, la mesure de la cohérence spatiale entre ces deux antennes est 

erronée ce qui implique une perte d’information car on n’obtiendra pas le nombre maximal de 

visibilités.  

Nombre de visibilités de l’interféromètre 

En appliquant la technique de synthèse d’ouverture à partir de cette topologie 

d’interféromètre, les signaux reçus sur les antennes sont corrélés entre eux. Si la condition de 

FOV est respectée, on obtient un nombre Nb de visibilités égal à : 
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2

)1( −
= aa

b
NN

N  (2.6) 

L’autocorrélation du signal reçu sur l’antenne centrale va permettre une mesure réelle à la 

fréquence angulaire nulle, fournissant ainsi une mesure de la température équivalente de bruit 

moyenne de la scène. Le nombre exacte de visibilités '
bN  fournit par l’interféromètre est 

donné par : 

1
2

)1(' +
−

= aa
b

NN
N  (2.7) 

Recouvrement des champs de vue FOV 

La condition respectant le recouvrement des champs de vue entre deux antennes séparées 

d’une distance maxD  et portant jusque la distance minR  est donnée par : 














=

2
tan2 min3

minmax
dB

RD
θ

 (2.8) 

Sachant que la portée maximale d’un récepteur radiométrique est fonction de l’ouverture 

d’antenne, un compromis sur le choix de la directivité des antennes doit être fait. Une antenne 

très directive permet d’avoir une portée très importante, mais en contrepartie la surface 

illuminée est petite et il n’est pas possible de détecter une cible trop proche de l’instrument. A 

contrario, une antenne peu directive limite la portée du système et donc la résolution 

radiométrique. 
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Fig 2. 5 - Condition de recouvrement des champs de vue de deux antennes séparées d’une 

distance Dmax. 

5.3.1. Performances théoriques 

La sensibilité radiométrique de l’interféromètre 

Pour un interféromètre, la sensibilité radiométrique ne dépend pas uniquement des paramètres 

détaillés dans le chapitre précédent, mais aussi du nombre de récepteurs élémentaires et du 

diamètre d’ouverture synthétisé [54]. La sensibilité est donnée par : 

ela

synsys

AN

A

B

T
T

2
min τ

=∆  (2.9) 

Où Asyn et Ael sont, respectivement, la surface d’ouverture de l’antenne synthétisée et celle 

d’une antenne élémentaire, définies par leur diamètre d’ouverture (Dmax et del) et leur 

efficacité de rayonnement (η et ηel). Ces deux surfaces s’écrivent : 

4
maxD

Asyn
⋅

=
πη      et     

4
el

elel
d

A
⋅

=
πη  (2.10) 

On peut aussi écrire cette sensibilité sous la forme suivante : 
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La distance entre deux antennes ne peut pas être augmentée sans dégrader la sensibilité 

radiométrique, sauf à la condition d’employer un nombre important de récepteurs 

élémentaires.  

Résolution spatiale 

La résolution spatiale du radiomètre à synthèse d’ouverture correspond à celle de l’antenne 

synthétisée de diamètre Dmax :  

maxD
Rx

λδ =   (m) (2.12) 

où R est la distance entre la cible et le récepteur. 

La résolution angulaire du dispositif correspond à la largeur du lobe à mi-puissance dB3θ de 

l’antenne synthétisée (cf équation (1.2)). 

Surface illuminée  

La surface de la scène illuminée dépend de la distance entre celle-ci et l’interféromètre et de 

la distance Dmax :  
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5.3.2. Le récepteur élémentaire 

Les visibilités sont des quantités complexes (équation (2.4)). Les informations en 

phase et en quadrature permettent de restituer une image cohérente de la scène observée à 

l’aide de cet interféromètre. Plus particulièrement, pour pouvoir obtenir la position des 

différentes sources émettrices présentes dans la scène, la connaissance du déphasage du même 

signal reçu entre deux récepteurs (k,l) formant une ligne de base (u,v) est indispensable. Il est 

donc nécessaire d’utiliser une corrélation complexe [56]. 



Chapitre 5.3.2. Le récepteur élémentaire 

 57 

Pour un couple de récepteurs (k,l) donné, la corrélation du signal en phase issu du récepteur k 

avec celui en phase issu du récepteur l permet de déterminer la partie réelle de la visibilité, et 

la corrélation de ce même signal du récepteur k avec celui en quadrature du récepteur l permet 

de récupérer la partie imaginaire de la visibilité (Fig 2.6).   
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Fig 2. 6 - Synoptique de la corrélation complexe entre un couple de récepteurs 

élémentaires (k,l) 

La visibilité obtenue entre les récepteurs k et l s’écrit sous la forme complexe suivante : 

),(),(),( vujVvuVvuV qklikl +=  (2.14) 

Cependant, la corrélation complexe nécessite d’employer un récepteur élémentaire 

radiométrique qui n’est pas à puissance totale comme ceux détaillés dans la première partie du 

manuscrit. En effet, le signal obtenu par détection directe est une tension proportionnelle à la 

puissance du signal mesuré. Or on a besoin ici des informations en phase et en quadrature du 

signal mesuré pour récupérer la partie réelle et imaginaire de la visibilité. L’emploi d’une 

détection quadratique de type I/Q (Inphase/Quadrature) est donc nécessaire. La cohérence 

entre les signaux est maintenue si on utilise comme référence le même oscillateur pour chaque 

récepteur ainsi que la même longueur de câble (ou lignes) les reliant afin d’éviter des 

déphasages.  

 

En radiométrie l’information mesurée est la brillance spectrale d’une scène quantifiée par sa 

température de bruit équivalente. La mesure physique est assimilable à une puissance de bruit. 
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La question de l’existence des parties réelle et imaginaire de la brillance spectrale se pose. En 

réalité ce problème ne se pose pas, car on ne s’intéresse pas à la phase et au module du signal 

mesuré implicitement, mais à l’angle incident d’arrivée du signal sur les antennes. La 

technique de synthèse d’ouverture consiste à déterminer la cohérence spatiale par corrélation 

complexe d’un même signal reçu sur deux antennes distinctes (c'est-à-dire en fonction de θ et 

φ, les angles d’arrivée du signal dans un repère en deux dimensions). En effet, le fait de 

distinguer ce signal en phase et en quadrature en sortie des antennes va permettre de retrouver 

après corrélation le déphasage du signal issu de ces deux antennes qui correspond en partie à 

la différence entre leurs angles d’arrivée.  

Il est intéressant de noter que cette modification ne s’applique pas au récepteur central. Ce 

dernier est dédié à la mesure de la fonction de cohérence spatiale à la fréquence angulaire 

nulle. Il permet de fournir la température équivalente de bruit moyenne de la scène, donc pour 

ce récepteur, le radiomètre à addition de bruit est bien approprié. Il constitue en fait le 

récepteur de référence et définit l’origine du repère dans lequel l’image de la scène observée 

sera reconstruite.  

La directivité de l’antenne centrale peut être différente de celles des autres antennes, on peut 

par exemple choisir une antenne plus directive pour une meilleure précision de la mesure de la 

température équivalente de bruit moyenne de la scène, à condition d’illuminer correctement la 

scène.  



Chapitre 6. Le traitement des données radiométriques 

 59 

6. Traitement des données radiométriques  

Le premier chapitre de cette partie développe le principe, la démarche de conception et 

les caractéristiques théoriques d’un dispositif interférométrique idéal. Cependant pour pouvoir 

reconstruire une image de la scène observée, il est indispensable de prendre en compte les 

erreurs introduites sur la mesure par les éléments de l’interféromètre, mais aussi par les 

limites de l’acquisition numérique des données radiométriques et du traitement de signal.  

Ces erreurs peuvent être classées en deux catégories.  

• La première comprend les imperfections physiques, dues à la conception du système. 

Les composants utilisés tels que les antennes, les filtres et la détection hétérodyne 

déforment le signal radiométrique mesuré par exemple par des effets de décorrélation 

spatiale ou encore des erreurs de phase. Le fait de concevoir un dispositif multi-

récepteurs augmente les erreurs dues aux composants. En effet, malgré une réalisation 

a priori identique de chaque récepteur, les dispersions technologiques vont conduire à 

des comportements légèrement différents, ce qui va induire l’apparition d’erreurs de 

phase.  

• Pour la deuxième catégorie, il s’agit des erreurs créées lors de l’acquisition des 

données par la conversion analogique-numérique (CAN) et celles susceptibles de 

survenir lors de la corrélation. Ces imperfections sont propres au traitement du signal, 

elles correspondent aux phénomènes de fenêtrages dus aux limites imposées par la 

taille des données et les bornes de la fenêtre de visualisation du domaine fréquentiel. 

Tous ces points sont donc à prendre en compte dans le traitement de signal lors de la 

reconstruction d’image. La connaissance des facteurs d’erreurs possibles est importante car 

elle permet de déterminer le comportement critique des composants à développer ou à choisir 

pour limiter leur influence sur la température équivalente de bruit mesurée. En fonction de la 

tolérance d’erreur acceptable, il est possible de compenser en partie ces erreurs via les 

calibrages à effectuer. 

6.1. Effets des imperfections du système 

Pour étudier l’influence des imperfections du système interférométrique sur la mesure 

radiométrique, on s’intéresse dans un premier temps à une chaîne élémentaire fournissant la 

visibilité pour une ligne de base (u,v). L’architecture de cette chaîne est donnée à la Fig 2.7. Il 
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s’agit d’un couple d’antennes (k,l) et de leur récepteur associé, de l’élément de numérisation 

et du corrélateur complexe. Le premier facteur d’erreur de la chaîne est donc le comportement 

réel des antennes utilisées. Ensuite le module de détection hétérodyne peut être générateur 

d’erreurs du fait du comportement des filtres, des pertes et de l’isolation limitée des 

mélangeurs et du bruit de phase de l’oscillateur local nécessaires à la détection en phase et en 

quadrature du signal radiométrique. La phase de numérisation et la corrélation complexe ont 

aussi une influence sur la cohérence spatiale obtenue.  
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Fig 2. 7 - Architecture d’un couple de récepteur (k,l) fournissant la visibilité d’une ligne 

de base (u,v) 

La figure 2.7 rappelle l’architecture d’une ligne de base. 

6.1.1. Description du radiomètre élémentaire 

Tout d’abord nous rappelons l’architecture du radiomètre élémentaire disposé sur les 

bras de l’interféromètre en Y (Fig 2. 8). Le premier module du récepteur permet d’amplifier le 

signal mesuré et de fixer la bande passante de la mesure. Ensuite pour obtenir les signaux en 

phase et en quadrature nous utilisons une démodulation I/Q (ou de type Modulation 

d’Amplitude Quadratique, QAM) assurant la détection du signal.  

Le démodulateur est composé, d’une part, d’un mélangeur permettant d’obtenir le signal IF en 

phase à partir du signal de l’oscillateur local et, d’autre part, d’un mélangeur fournissant le 

signal IF en quadrature à partir du signal de l’oscillateur local déphasé de -90°. Le schéma 

correspondant est donné sur la figure 2.9. 
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Fig 2. 8 - Schéma du radiomètre élémentaire de l’interféromètre 
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Fig 2. 9 - Schéma d’un démodulateur de type QAM et les composantes en phase et en 

quadrature 

En notant )(tiφ  le déphasage du signal reçu sur l’antenne, ))(cos()()( tttSts iRFii φω +=  le 

signal à l’entrée du démodulateur i () et )cos()( tts OLOL ω= le signal de l’oscillateur local, la 

relation mathématique du fonctionnement du démodulateur I/Q est la suivante : 

 )sin())(cos()()90()()( ttttStststq OLiRFiOLi ωφω +−=−=

 [ ]))(sin())(2sin(
2

)(
)( ttttt

tS
tq iIFiOLIF

i φωφωω +−++−=  

et )cos())(cos()()()()( ttttStststi OLiRFiOLi ωφω +==

 [ ]))(cos())(2cos(
2

)(
)( ttttt

tS
ti iIFiOLIF

i φωφωω ++++=  

En ajoutant un filtre passe-bas en sortie de chaque mélangeur, on obtient les signaux 

en bande de base suivants : 
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       (2.15) 

La figure 2.10 illustre l’impact de la démodulation QAM sur le spectre. En mélangeant le 

signal mesuré avec celui de l’oscillateur local, on sélectionne la bande de fréquence IF après 

filtrage.  
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Brécepteur

Bdetecteur

P

f f

P

a) b)
 

Fig 2. 10 - Démodulation QAM a) spectre avant démodulation, b) spectre après 
démodulation 

Sur la figure 2.6, les signaux en sortie des deux démodulateurs k et l sont corrélés entre eux 

pour obtenir la visibilité complexe correspondante Vkl (après conversion 

analogique/numérique). Le résultat de cette corrélation est donné par l’équation (2.16) :  

)(sin()(cos()()()(cos()(cos()()(

)()(
2

1 *

tttStSitttStSV

tstsV

lklklklkkl

lkkl

φφφφ +=

=
 (2.16) 

Rappelons que la ligne de base V(0,0) est constituée d’un radiomètre à addition de bruit, nous 

en expliquerons les raisons dans la partie concernant la procédure de calibrage. Si on associe 

sk(t) et sl(t) aux signaux correspondant à la température équivalente de bruit Tb mesurées sur 

les antennes k et l on retrouve l’expression (2.4) pour une ligne de base (u,v) : 
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6.1.2. Erreurs apportées par les antennes 

Le premier élément de la chaîne de réception est le couple d’antennes. Lors de 

l’introduction du théorème de Van Cittert-Zernicke , nous avons considéré des antennes 

identiques et parfaites, c'est-à-dire que nous avons négligé les effets des diagrammes de 

rayonnement sur la température équivalente de bruit mesurée, notamment la forme de ceux-ci 

et l’influence des lobes secondaires.  

Or la puissance disponible en sortie d’une antenne réelle dépend de son diagramme de 

rayonnement nF . Cette fonction peut s’écrire de la forme définie par la relation (2.17), où 

( )φθ ,nD est la directivité de l’antenne et ( )φθ ,n∆  sa variation de phase.  

( ) ( )
( )φθ

λ
π

φθφθ
,

2

0,,
∆

=
j

nn eDF  (2.17) 

La figure 2.11 montre la géométrie du rayonnement incident d’une distribution de brillance 

),( φθB  sur le diagramme de rayonnement de l’antenne. Considérons maintenant que la 

direction incidente est orientée selon l’axe z et que la brillance spectrale B n’est plus observée 

sur le maximum du diagramme de rayonnement (θ = 0). La puissance reçue en sortie de 

l’antenne est donnée par la relation (2.18) [57].  

∫ ∫∫
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Ω=
Bf

f

nfr dfdFBAP
π

φθφθ
4

2
),(),(

2

1
 (2.18) 

Cette puissance prend en compte la fonction du gain de l’antenne normalisé 
2

),( φθnF (ou 

diagramme de rayonnement normalisé) ainsi que la surface effective Ar de celle-ci. La relation 

tient aussi compte du fait que la brillance spectrale dépend de la fréquence et de la bande 

passante B des antennes de réception. 

Il faut donc envisager une modélisation des diagrammes de rayonnement de chaque antenne 

afin de tenir compte de leur influence sur la température de brillance mesurée. Ainsi pour un 

couple d’antennes (k,l) on introduit leurs modèles de gain respectifs ),( φθkF et ),( φθlF et 

leurs angles solides équivalents kΩ et lΩ . Ainsi la relation (2.4) devient : 
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La notation *F désigne le complexe conjugué du gain. Cette relation ne tient pas compte de la 

limitation de la bande passante du récepteur. 

Un deuxième facteur d’erreur lors de l’utilisation d’un réseau d’antennes tel que le dispositif 

interférométrique étudié est le couplage entre les antennes. La structure ‘Y’ est composée 

d’antennes séparées d’une distance d (sur un même bras) qui est relativement petite aux 

fréquences envisagées pour respecter le recouvrement des champs de vue. L’influence des 

lobes secondaires, accentuée par cette proximité entre les antennes, risque de modifier leur 

diagramme de rayonnement. Ce phénomène est modélisable mais son calibrage est complexe 

car il nécessite d’injecter un bruit sur chacune des antennes de l’interféromètre. En choisissant 

des  antennes plaquées possédant un plan de masse sur l’une des faces, on peut envisager 

d’atténuer ce phénomène de couplage. Deux types d’antennes sont très intéressants dans ce 

cas : les antennes Yagi et les antennes Vivaldi [59][60]-[67]. 

Enfin, il faut aussi tenir compte des erreurs de position. La précision lors du montage du 

dispositif  interférométrique est importante car les distances entre antennes et la taille de la 

structure sont prises en compte lors de la reconstruction d’image (cf Chapitre 7). En 

connaissant leur position on peut déterminer celle des cibles émettrices de la scène. La 

tolérance dépend de la précision en position désirée. 
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Fig 2. 11 - Géométrie du rayonnement incident d’une distribution de brillance 

),( φθB sur le diagramme de rayonnement d’une antenne de type Vivaldi 

6.1.3. Imperfections des récepteurs hétérodynes 

Après avoir énuméré les erreurs apportées par les antennes réelles sur la mesure nous 

nous intéressons maintenant aux phénomènes créés par le dispositif de réception 

radiométrique. En s’appuyant sur les travaux présentés dans [68] et [69], nous résumons ici 

les facteurs d’erreur en phase, en fréquence et en amplitude ainsi que le phénomène de 

décorrélation spatiale globale de cette chaîne.  

6.1.3.a. Erreurs générées par le canal de réception 
Le premier facteur d’erreur développé est lié au comportement d’un récepteur 

radiométrique hétérodyne. En ignorant les effets des LNA dont les fluctuations de gain 

pourront être corrigées par un calibrage périodique, le récepteur étudié est composé d’un filtre 

passe bande suivi d’un détecteur I/Q fonctionnant avec un oscillateur local à la fréquence f0. 

Ainsi, si on considère que la fonction de transfert équivalente de la chaîne est comparable à la 

fonction d’un filtre gaussien on peut introduire la relation suivante [70]: 

( )
( )

ngnn

n

jffjB

ff

n eeefH φτπ
π

α −−−
−−

= 22 2

)(  (2.20) 

où nα  est le facteur de gain,  
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- 0f est la fréquence de l’oscillateur local OL, 

- nn fff ∆+= 0  est la fréquence centrale du filtre, 

- BnBBn ∆+= est la bande passante de bruit du filtre, 

- gτ est le temps de groupe de l’OL, 

- nφ est la phase du filtre à la quelle s’ajoute celle de l’OL dans le démodulateur I/Q.  

On peut alors déterminer la fonction de décorrélation pour deux chaînes 1 et 2 sur la mesure 

par la relation (2.21). 
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Sur cette relation deux facteurs d’erreur apparaissent, le premier un facteur lié à l'amplitude A 

et le second à la phase VΦ . On définit 'f∆  comme la déviation de la fréquence centrale de la 

fonction de décorrélation : 
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B’ est la bande passante de bruit équivalente de cette ligne de base: 
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En notant 21 ggg τττ −=∆  le décalage du temps de groupe entre les deux fréquences de 

l’oscillateur local, on peut ainsi exprimer le décalage de phase VΦ  : 

gggV fff τπτπτπ ∆∆++Φ−−Φ=Φ '
202101 222  (2.25) 
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 (2.26) 
On peut distinguer trois termes dans la relation (2.26). Les deux premiers sont les erreurs en 

phase propres à chaque récepteur et le dernier est l’erreur indissociable du couple de 

récepteurs, soit 1221 φθθ +−=Φ ppV . 

En reprenant la relation (2.15) et en introduisant les erreurs de phase pθ et de 

quadrature qθ illustrées par la figure 2.12 on obtient : 










++=

−+=

)
2

)(cos().()(

)
2

)(sin().()(

qi
piii

err
i

qi
piii

err
i

ttSti

ttStq

θ
θφ

θ
θφ

 (2.27) 
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Fig 2. 12 - Erreurs en phase et en quadrature 
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6.1.3.b. Erreurs d’une ligne de base composée de deux récepteurs et 
d’un corrélateur  

Nous venons d’énumérer les erreurs apportées par un récepteur radiométrique seul, 

cependant la mesure de visibilité consiste à déterminer la cohérence spatiale d’un signal reçu 

entre deux récepteurs. Il convient donc d’étudier les erreurs possibles sur une ligne de base 

composée de récepteurs et d’un corrélateur (cf Fig 2. 7). En effet, deux récepteurs réalisés ne 

sont pas totalement identiques et donc des erreurs de phase, d’amplitude et de fréquence ou 

encore de délai (décorrélation spatiale) sont introduites [70]. On parle ici d’erreurs de ligne de 

base.  

Erreurs en phase du récepteur 

En supposant que la fonction de transfert du récepteur peut être approximée par une fonction 

gaussienne [71], l’erreur en phase issue de la relation (2.25) est la suivante : 
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- iOLi fff ∆+= est la fréquence centrale du filtre passe-bande i, 

- ii BBB ∆+= est la bande passante du filtre, 

- giτ∆  est la variation du temps de groupe de l’oscillateur au niveau du mélangeur i entre deux 

récepteurs.  

Cette erreur, qui dépend des deux récepteurs considérés et plus particulièrement des filtres 

passe-bande utilisés, ne peut pas être calibrée. Une étude importante est donc nécessaire pour 

déterminer le type de filtre à utiliser afin de minimiser l’erreur sur la différence de phase entre 

les signaux mesurés. 

Erreurs en amplitude du récepteur 

Nous avons montré que la fonction de décorrélation de la chaîne de réception ajoutait un 

facteur d’amplitude A sur la mesure lié au couple fournissant la visibilité (cf équation (2.21)). 

En prenant en compte la relation (2.24), l’erreur en amplitude A∆  est : 
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Cette variation d’amplitude n’est généralement pas très importante par rapport aux erreurs de 

phase, mais elle peut modifier le rapport signal à bruit du récepteur. 

Erreurs de décorrélation  

Des différences de retards peuvent être introduites par les réponses des filtres et les lignes de 

transmission, ce qui risque de conduire à une décorrélation du signal et donc ajouter une 

erreur d’amplitude. Cette erreur ne peut pas être calibrée car elle dépend, entre autres, de la 

direction ( )ηξ , d’arrivée sur les antennes. Il a été démontré que cette erreur est négligeable à 

condition que la variation de temps de groupe gmτ∆ soit inférieure à 
max0f

vu ηξ +
 [72].  

Erreurs générées par le mélangeur et l’oscillateur local 

Un mélangeur est caractérisé par sa bande passante, ses pertes de conversion Lc et son 

isolation Li (cf Fig 2. 13). 
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Fig 2. 13 - Conversion de fréquence 

Le signal de l’oscillateur local OL peut être exprimé par la relation (2.30), où mn(t) est sa 

fluctuation d’amplitude, )(tnφ son bruit de phase et n(t) son bruit thermique large bande. 

Dans un premier temps, nous considérons uniquement l’influence du bruit d’amplitude sur le 

signal en sortie du mélangeur (équation (2.31)). Si le temps d’intégration de la corrélation est 

plus grand que la période de fluctuation d’amplitude les effets sont négligeables car cette 
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fluctuation est moyennée et dans le cas contraire il apparaît un facteur de gain sur le signal 

corrélé, soit : 

( ))()()( ttj
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c
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IFetS
GL

L
ts φω +=  (2.31) 

Concernant le bruit de phase de l’oscillateur local, le signal en sortie du mélangeur est donné 

par la relation (2.32). Il s’avère que ce bruit de phase n’a pas d’effet sur le signal corrélé si on 

utilise le même oscillateur local pour les deux récepteurs, il apparaît uniquement un facteur de 

gain correspondant aux paramètres du mélangeur (équation (2.33)). 
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Le dernier terme à prendre en compte est le bruit thermique de l’oscillateur local. Ce bruit 

thermique peut s’écrire sous la forme : 
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À condition que le niveau de bruit soit nettement inférieur à l’amplitude du signal de 

l’oscillateur local, le signal disponible en sortie du mélangeur est donné par la relation (2.35). 

On remarque que le deuxième terme de l’équation est équivalent à un bruit corrélé ajouté sur 

le signal d’entrée s(t) (équation (2.36)). 
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La corrélation fait donc apparaître un offset sur la visibilité mesurée (équation (2.37)) : 
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où TOL est la température physique de l’oscillateur local.  

Erreurs générées par le corrélateur 

Généralement les erreurs générées par la corrélation dépendent du corrélateur utilisé. 

Cependant on peut envisager deux types d’erreurs dans le cas d’un corrélateur numérique: des 

erreurs de seuil des comparateurs et des erreurs de jitter. 

6.1.4. Phénomène de décorrélation spatiale  

Nous venons d’introduire les effets « physiques » du système sur la mesure de la 

température équivalente de bruit de la scène et sur les données radiométriques au niveau du 

traitement de signal pour la reconstruction d’image. Ces imperfections affectent la mesure en 

y insérant des distorsions en phase et en amplitude. Maintenant, nous détaillons l’influence de 

la limite de la bande passante sur le signal mesuré au niveau du traitement de signal spatial 

des données radiométriques [73]. On parle de phénomène de décorrélation spatiale. En filtrant 

le signal autour de la fréquence centrale fo sur une bande passante B, la relation 2.4 doit être 

sommée entre 2/2/ 00 BffBf +≤≤− , soit : 
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où 
B

1
est un coefficient introduit pour la normalisation. Les fréquences angulaires s’expriment 

sous la forme λ/1du =  et λ/2dv = . En développant le seul terme dépendant de la 
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fréquence, on introduit un retard géométrique noté g
klτ  (correspondant au retard du signal 

entre les deux antennes). 








 +
=

+−+ +−

∫ c

dd
Bedfe

B

dd
c

f
j

Bf

f

dd
c

f
j ηξηξπηξπ

21
)(2)(2
sinc

1 21
0

0

21

 (2.39) 

0

21

f

vu

c

ddg
kl

ηξηξτ +=+=  (2.40) 

En reportant la fonction ( ) ( )g
klkl Bcr τηξ sin,~ =  dans la relation (2.38), on obtient l’expression : 
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La fonction ( )ηξ ,~
klr correspond au phénomène de « fringe washing » (lavage de frange). Il est 

assimilable à un coefficient qui viendrait atténuer l’amplitude du signal mesuré, en dégradant 

le rapport signal à bruit. Comme il dépend de la distance séparant les deux antennes et des 

cosinus directeurs, il va limiter la résolution spatiale sur les petits détails et aux bords du 

champ de vue.  

Ce phénomène correspond donc à l’influence de la bande passante, délimitée par le filtre 

passe bande présent en début de chaîne. On peut définir la fonction ( )ηξ ,~
klr pour des filtres 

quelconques (équation (2.42)).  
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où Hi est la fonction caractéristique du filtre i (réponse impulsionnelle) dont la bande passante 

Bi est donnée par : 
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On remarque que cette fonction est liée à la fréquence de fonctionnement du récepteur. 

Le coefficient ( )ηξ ,~
klr  est complexe si les filtres ne sont pas identiques.  

Concrètement, au niveau du traitement du signal spatial pour la reconstruction d’image, la 

décorrélation spatiale correspond à une brusque coupure au bord de la bande passante dans le 

domaine fréquentiel, ce qui va introduire l’apparition d’oscillations radiométriques dans le 

domaine spatial. On peut comparer cela au phénomène qui apparaît quand on applique un 

fenêtrage sur un signal temporel, qui se traduit par une enveloppe de type sinus cardinal dans 

le domaine fréquentiel si cette fenêtre est rectangulaire. En reconstruction d’image, pour 

enlever les « pieds » de la fenêtre, c’est à dire diminuer l’amplitude des oscillations, la 

technique dite d’apodisation est utilisée.  

La figure 2.14 présente le phénomène de décorrélation spatiale sur une mesure de température 

équivalente de bruit )(xT  (dans le domaine spatial) et )(ˆ uT  (dans le domaine fréquentiel) par 

un fenêtrage rectangulaire )(ˆ uW . La température équivalente de bruit reconstruite présente 

des oscillations au bord des créneaux, dues à la convolution avec le sinus cardinal dans le 

domaine spatial )()( xWxT ∗ . Sur le signal reconstruit, il apparaît clairement une dégradation 

de la résolution spatiale car il est difficile de déterminer précisément les limites du créneau. 

On observe également une dégradation de la sensibilité radiométrique causée par ces 

oscillations. 

La solution est donc d’utiliser une fenêtre dont la transition est plus douce, ce qui permet de 

diminuer l’amplitude des oscillations [74][75][76][77] (Fig 2. 15) au détriment de la 

résolution spatiale.   
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Fig 2. 14 - Phénomène de Gibbs : a)distribution radiométrique observée, b) sa 

transformée de Fourier ; c) fenêtrage rectangulaire fréquentiel d) effets du fenêtrage 
rectangulaires lors de la restitution de la distribution spatiale [74] 
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Fig 2. 15 - Exemples d’apodisation : le fait d’adoucir la transition au passage à zéro aux 
bords de la bande passante conduit à réduire l’amplitude des oscillations dans le domaine 

spatial b) mais au détriment de la résolution spatiale d) [74] 
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Comme pour le traitement de signal temporel, différentes fonctions de filtre usuellement 

utilisées pour atténuer ce phénomène existent. Les plus connues sont les fenêtres de 

Hamming [78], Kaiser [79], Hanning [80] et Blackman [81]. Nous donnons le tableau des 

fonctions d’apodisations traditionnelles en annexe. De manière générale, les fenêtres 

d’apodisation sont de type sinus cardinal, la différence provenant des largeurs du lobe 

principale et des lobes secondaires ainsi que de leur nombre. La figure 2.16 illustre la forme 

de la fenêtre en une et deux dimensions.  
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Fig 2. 16 - a) comparaison des fenêtres d’apodisation en 1D pour les fonctions Hamming, 
Hanning, Blackman , Kaiser (β=2) et Rectangulaire b) représentation en 2D d’une 

fonction de Blackman [82]. 

Il a été montré que les caractéristiques des fenêtres d’apodisation changent avec la 

configuration du réseau interférométrique [69]. Ainsi une géométrie en ‘Y’ permet une 



Chapitre 6.1.4. Phénomène de décorrélation spatiale 

 76 

meilleure résolution radiométrique au détriment de la sensibilité radiométrique. Il y a donc un 

compromis entre résolution radiométrique et sensibilité radiométrique dans le choix de la 

fenêtre d’apodisation. Les fenêtres traditionnelles sont des fonctions bidimensionnelles de la 

variable radiale max/ ρρρ =  (cf Annexe Tab 2.1) où ρ  est la distance 22 vu + mesurée 

depuis la fréquence spatiale angulaire nulle à l’intérieur de la bande passante et où maxρ est 

égal à la plus grande de ces distances. Cependant il est nécessaire d’adapter la forme de ces 

fenêtres à la bande passante du dispositif. Ainsi, la déformation des fenêtres permet 

d’améliorer la hauteur des lobes secondaires et donc la sensibilité radiométrique, mais en 

contre partie la largeur du lobe principal augmente aussi, dégradant la résolution spatiale 

[69][83]. Cependant, il semble que les fenêtres Blackman, Filler , Kaiser et Van der Mass 

soient bien appropriées pour un interféromètre de géométrie en ‘Y’ (Fig 2. 17). Dans notre 

cas, une étude reste nécessaire pour déterminer celle qui convient le mieux au dispositif 

réalisé. 

0.5 0.55 0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95

-90

-80

-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10

0

Normalized Frequency (×π rad/sample)

 

 

Blackman

Hamming

Hanning

Rectangular

Kaiser2

Fréquence spatiale normalisée 
(cycles/pixel)

A
m

p
lit

u
d

e 
(d

B
)

 
Fig 2. 17- Gabarit d’un filtre de Blackman, Hamming, Hanning et Kaiser 

L’apodisation peut être effectuée soit sur les visibilités mesurées, soit sur l’image reconstruite. 

Dans le premier cas on peut perdre une partie de l’information contenue dans les données 

radiométriques et instrumentales telles que celles apportées par la redondance des lignes de 

base ; le deuxième cas induit une complexité lors de la reconstruction d’image. 

En reprenant l’expression (2.19) de la relation de Van Cittert-Zernicke liant la 

visibilité à la température équivalente de bruit pondérée par la fonction du diagramme de 
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rayonnement des deux antennes considérées, nous pouvons obtenir une nouvelle relation 

prenant en compte l’influence du système sur la mesure radiométrique (Fig 2.20) :  

∫∫
≤+

+−

ΩΩ
=

1²²

)(2* ),(
~

),(~),(),(
1

),(
ηξ

ηξπ ηξηξηξηξηξ ddeTrFFvuV vuj
bkllk

lk

 (2.44) 

où ),( ηξiF est le diagramme de rayonnement (ou fonction de gain) de l’antenne i et iΩ  son 

angle solide, 

où ),(
~ ηξbT  est la température équivalente de bruit modifiée.  

Dans cette dernière relation, nous considérons que la fonction comprend le phénomène de 

décorrélation spatiale mais aussi les erreurs dues aux imperfections des récepteurs de la ligne 

de base. Une modélisation des récepteurs élémentaires et des antennes constituant 

l’interféromètre est nécessaire pour déterminer l’expression précise des termes 

),( ηξkF , ),( ηξlF et ),(~ ηξklr . Cette étape nécessite donc la caractérisation de chacun d’entre 

eux car il est improbable qu’ils soient tous identiques dans leurs comportements (facteur de 

bruit, non-linéarité, etc.). Nous verrons par la suite la démarche à effectuer pour reconstruire 

l’image de la scène à partir de la relation 2.44 en cherchant la solution du problème inverse, 

c'est-à-dire en résolvant l’équation { }),(),(
~

vuVfTb =ηξ . 

6.2. Choix de la corrélation numérique 

6.2.1. Choix du corrélateur 

La visibilité complexe est obtenue par la corrélation des informations en phase et en 

quadrature des signaux radiométriques mesurés par les récepteurs élémentaires. Le schéma 

typique d’un corrélateur est donné sur la figure 2.18.  
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Fig 2. 18 - Topologie d’un corrélateur analogique 

Il est constitué de deux mélangeurs suivis chacun par un intégrateur de constante τ (temps 

d’intégration). Pour un corrélateur analogique, l’intégrateur est souvent réalisé avec un filtre 

passe-bas. Théoriquement l’équation associée à ce schéma est donnée par la relation (2.45). 

Généralement, un corrélateur analogique n’est pas très précis car il est très difficile de réaliser 

un vrai intégrateur et donc on emploie bien souvent un pseudo-intégrateur ; il apparaît alors 

une erreur quantifiable par la relation (2.46). 
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1

max

=ε
 (2.46) 

où maxxyR est la valeur maximale de l’intercorrélation, B la bande passante du corrélateur et T 

la durée de mesure. 

Si on utilise un corrélateur numérique, l’échantillonnage n’introduit aucune erreur s’il 

respecte le critère de Shannon. Dans notre cas le fait de quantifier le signal permet de 

n'envisager que 4 bits (voire moins) pour  récupérer l’information car la densité de probabilité 

du signal est proche d’une gaussienne [85]. De plus, on peut monter que pour un signal 

gaussien l’information est contenue dans ses passages à zéro. Ainsi la fonction 

d’intercorrélation de deux signaux gaussiens peut être calculée à partir du signe des signaux, 

on peut donc même se satisfaire d’une quantification sur un bit [86].  
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Dans notre cas, le corrélateur numérique 1B/2L fournit en sortie la visibilité complexe 

normalisée suivante [87]: 

qi iµµµ +=12   
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Pour le dispositif interférométrique étudié, chaque visibilité nécessite un corrélateur, ce qui 

peut conduire à un nombre important d’éléments. Par exemple pour un interféromètre de 

7 récepteurs élémentaires (2 par bras et un central), il y a 18 visibilités mesurées, soit 

18 corrélateurs à utiliser. Il semble donc très intéressant d’avoir recours à une corrélation 

numérique. Les projets MIRAS et GeoSTAR ont opté pour l’utilisation d’un corrélateur 1 bit 

et donc d’une quantification sur 2 niveaux (corrélateurs 1B/2L), pour pouvoir ainsi distinguer 

la partie réelle de la partie imaginaire des visibilités complexes. Cependant il est nécessaire 

que le corrélateur et l’échantillonneur aient une bande passante suffisante et fournisse le 

temps d’intégration nécessaire.  

Nous donnons des caractéristiques d’échantillonneurs/quantifieurs dans la dernière partie du 

manuscrit. 

6.2.2. Effets de la corrélation 

Les deux erreurs ajoutées par la corrélation sont des erreurs de retard et de seuil. Les 

erreurs de seuil sont fixées par « l’offset » des comparateurs employés pour quantifier les 

signaux après échantillonnage. Si ces "offsets" sont grands comparés à l’amplitude effective 

du signal en entrée (soit en sortie des démodulateurs I/Q), ce dernier est rapidement dégradé. 

Il est donc incertain de garantir une corrélation de signaux à valeurs moyenne nulle. 

Pour l’erreur due au retard ajouté par l’échantillonnage, on observe les mêmes dégradations 

sur les composantes en phase et en quadrature des visibilités que celles obtenues par les 

différences de phases des chaînes de réception composant les lignes de base, c'est-à-dire des 

erreurs en phase et en quadrature. 

Ces erreurs sont donc indissociables de celles apportées par les chaînes de réception et les 

effets de ligne de base et sont modélisables de la même façon. 
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6.3. Résumé des erreurs sur la mesure et procédures de calibrage 

Nous avons montré que les facteurs d’erreurs introduits par le système 

interférométrique sur la mesure sont complexes et divers. Deux catégories d’erreurs existent : 

les erreurs causées par le traitement de signal spatial en vue de la reconstruction de l’image de 

la scène et celles dues à l’aspect matériel de la détection. Dans le premier cas, ces erreurs 

propres au traitement de données affectent la résolution spatiale et la sensibilité 

radiométrique. La deuxième catégorie d’erreurs concerne les erreurs physiques des antennes, 

de la chaîne de réception (filtre, détecteur I/Q, etc.) et les erreurs de « canal » correspondant 

aux différences entre les deux récepteurs d’une ligne de base.  

6.3.1. Antennes  

Les imperfections des antennes sont complexes à calibrer directement sur le système. 

Elles sont dues au diagramme de rayonnement, au couplage entre antennes et aux erreurs de 

position. La solution consiste donc à insérer dans l’algorithme de reconstruction d’image les 

caractéristiques réelles de ces antennes. C'est-à-dire que le diagramme de rayonnement de 

chaque antenne doit être modélisé et inséré dans la relation liant la visibilité à la température 

de bruit mesurée (équation (2.19)). L’effet de couplage peut être lui aussi modélisé sous 

forme d’une matrice C qui sera insérée dans l’algorithme de reconstruction sous la forme 

CVV =' .  On peut aussi envisager d’utiliser des antennes limitant ce phénomène. Pour les 

erreurs en position, mis à part un positionnement minutieux lors de la réalisation de la 

structure, il faut envisager une tolérance de quelques micromètres.  

6.3.2. Chaîne de réception et ligne de base 

En ce qui concerne le système et ses imperfections « physiques », nous pouvons 

observer que les effets sur la mesure radiométrique sont nombreux. Ils sont essentiellement 

dus au fait que les récepteurs réalisés ne sont pas identiques, ce qui conduit à des distorsions 

en phase, en amplitude, en fréquence et en retard. Les erreurs sont liées aux caractéristiques 

des composants d’une chaîne de réception sont modélisables. Cependant le décalage en 

fréquence de la décorrélation est composé de deux termes d’erreurs, le premier pnθ  ne dépend 

que du comportement d’une chaîne de réception et le deuxième 12φ dépend du couple de deux 

chaînes. Dans une mesure de cohérence spatiale, il est impossible de distinguer totalement 

chaque récepteur pour leur modélisation. La plupart de ces erreurs se traduit par une 
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atténuation de la visibilité ou l’ajout d’un « offset ». Nous énumérons ici les points critiques 

de chaque composant. 

L’oscillateur local : Nous avons observé qu’un oscillateur local commun à tous les 

récepteurs permet de limiter les effets de ses imperfections. En effet, son bruit de phase n’aura 

pas d’incidence sur la mesure, les fluctuations de sa puissance non plus à condition que le 

niveau soit suffisant. Quant à son bruit thermique, on peut envisager un « offset » sur la 

visibilité mesurée, qui peut être modélisé pour chaque récepteur sous la forme d’une matrice 

insérable dans l’algorithme de reconstruction. Il faut aussi s’assurer du retard introduit par les 

lignes 

Le mélangeur : Il est principalement caractérisé par sa bande passante, ses pertes de 

conversion et son isolation OL/RF. Ces erreurs sont liées à celles de l’oscillateur local, il faut 

choisir un mélangeur avec la meilleure isolation OL/RF possible. Sa bande passante peut 

amplifier le phénomène de décorrélation spatiale. 

Le filtre passe-bande : Ce composant agit sur les erreurs en phase et en amplitude de la 

mesure, plus particulièrement pour un couple de récepteurs. Il a pour effet de pondérer la 

mesure par une fonction de décorrélation qui modifie la mesure aux extrémités de la bande 

passante. Un choix judicieux du type de filtre est nécessaire pour limiter ce phénomène. Nous 

apportons plus de précisions sur ce point dans la dernière partie du manuscrit. 

Les imperfections du dispositif interférométrique complet sont aussi à prendre en compte. Il 

s’agit des retards possibles sur les lignes d’accès entre les composants mais aussi entre les 

récepteurs, et également des pertes et des retards dans les lignes utilisées pour relier la sortie 

des récepteurs au convertisseur ou au système. 

6.3.3. Décorrélation spatiale 

Le dernier point développé est l’influence du traitement de signal spatial sur les 

données radiométriques. Le filtre passe-bande a des effets de décorrélation lors du passage du 

domaine temporel au domaine fréquentiel, il apparaît le même phénomène de décorrélation 

lors du passage du domaine fréquentiel spatial au domaine spatial. La meilleure solution est 

d’insérer une fonction d’apodisation lors du traitement de signal pour atténuer les erreurs sur 

la mesure. Cette fonction est à déterminer à partir des performances visées pour le dispositif 

car il apparaît un compromis entre une bonne résolution spatiale et une bonne sensibilité 

radiométrique. Les études précédentes ont permis de distinguer quelques fonctions 

d’apodisation intéressantes telles que la fenêtre de Van der Maas ou celle de Filler [88]. Il est 
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aussi possible de limiter la bande passante des antennes (en s’assurant d’un comportement le 

plus linéaire possible dans la bande considérée) pour éliminer le filtre passe bande dans la 

chaîne de réception [89]. On pourrait ainsi atténuer le phénomène de « fringe washing » ou 

tout au moins simplifier la modélisation du système. Ce point est à étudier lors de la 

conception des antennes car il faut que leur bande passante corresponde à celle souhaitée pour 

le système et il faut s’assurer que les effets induits ne soient pas pires que ceux du filtre passe 

bande. 

Un calibrage important est celui permettant de compenser la température équivalente de bruit 

de chaque récepteur et les fluctuations de gain RF. Une solution intéressante est donc 

d’utiliser un radiomètre à addition de bruit (récepteur central) comme récepteur de référence 

car celui-ci peut être aisément calibré de façon à mesurer précisément la température 

équivalente de bruit moyenne [90]. Comme il s’agit d’un récepteur à puissance totale, calibré 

par une source de bruit, la mesure obtenue est faiblement erronée. On peut ainsi comparer 

cette valeur moyenne de référence aux visibilités mesurées sur les autres récepteurs pour 

vérifier la cohérence et ainsi avoir une mesure de référence. 

 

Ces considérations montrent qu’il y a deux techniques de calibrage à mettre en œuvre. 

La première est un calibrage périodique des imperfections du système par addition de bruit 

directement au niveau des circuits ou par des boucles d’asservissement par exemple. La 

deuxième consiste à modéliser les erreurs ou les fonctions de transfert des composants quand 

cela est possible et à insérer une matrice d’erreur dans le processus de reconstruction d’image. 

Les interféromètres développés comme les dispositifs MIRAS et GeoSTAR [91][92] [93][94] 

combinent les deux techniques de calibrage. Il apparaît clairement que la mise en œuvre 

d’injection de bruit en sortie des antennes est complexe mais reste un moyen efficace de 

diminuer les effets de décorrélation temporelle et ceux des antennes. De même, il est 

particulièrement utile de modéliser précisément toutes les antennes et tous les récepteurs 

individuellement [95]. Cette étape est importante mais nécessite un travail lui aussi important.  
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7. Reconstruction d’image 

Après avoir développé les effets des imperfections du système interférométrique sur la 

mesure radiométrique ainsi que les phénomènes dus à la limitation de bande passante du 

traitement du signal, ce chapitre présente les algorithmes existants pour la reconstruction 

d’image et développe les caractéristiques de la couverture fréquentielle associée à la 

géométrie de l’interféromètre. Cette couverture fréquentielle fixe la grille d’échantillonnage 

du domaine de Fourier (fréquentiel) à partir de laquelle s’effectue le traitement de signal des 

données de la mesure de température équivalente de bruit de la scène observée. Le dernier 

point concerne l’algorithme de reconstruction choisi, consistant à résoudre le problème 

inverse de la relation liant les visibilités à la température équivalente de bruit.  

7.1. Différents algorithmes de reconstruction d’image 

J. Högbom a développé en 1974 le premier algorithme pour l’imagerie passive par 

synthèse d’ouverture [96]. Il a montré la possibilité de reconstruire une image fine à partir 

d’une source radiométrique bruitée par la méthode CLEAN. Cette méthode consiste à 

représenter la source mesurée par un nombre fini de sources ponctuelles dans le champ de vue 

complet. En convoluant chaque source ponctuelle (ou pixel) avec une gaussienne de la taille 

du lobe synthétisé, il est possible de « nettoyer » en partie le signal mesuré pour en déterminer 

l’image d’origine. Par la suite, les premières études se sont limitées à déterminer la géométrie 

optimale de l’interféromètre par rapport à la qualité de l’image désirée. Pour cela, il est apparu 

plus judicieux de se servir d’une méthode inverse plutôt que d’une méthode directe (qui 

consiste à tester toutes les géométries possibles). Ainsi en inversant la relation (2.44), il est 

possible de partir de l’image reconstruite avec les qualités souhaitées pour déterminer la 

structure optimale de l’instrument. Depuis, la majorité des méthodes employées en imagerie 

interférométrique (principalement en astronomie) est basée sur le problème inverse, où la 

géométrie utilisée est intégrée directement dans l’algorithme de reconstruction pour pouvoir 

efficacement déterminer la position de la source émettrice.  

De nombreuses optimisations de la méthode CLEAN existent [97] cependant il a été montré 

qu’elle n’est pas idéalement adaptée aux applications où la scène est composée d’une 

multitude de sources radiométriques.  

En notant la relation (2.44) sous la forme d’un produit de matrice : 
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ξηTVuv G=  (2.48) 

Nous pouvons écrire la relation inverse par : 

uvVT -1G=ξη
ˆ  (2.49) 

Où G est la matrice de modélisation du dispositif de détection, prenant en compte les effets 

détaillés précédemment ainsi que l’opération de transformée de Fourier bidimensionnelle. 

À partir de ce problème inverse, plusieurs méthodes ont été développées pour des scènes 

complexes. On peut citer la méthode de la pseudo-inverse de Moore-Penrose (projet ESTAR 

[98][99][100] qui donne la relation suivante : 

( ) VT
1−

= HH GGG  (2.50) 

La solution correspondante est obtenue par la méthode de la « moindre norme ».  

On trouve aussi des méthodes itératives, telles que la méthode du « gradient one-step », une 

méthode de convergence rapide, de la forme suivante : 

nnnn gTT σ−=+1  ;  00 =T  (2.51) 

Avec 

( )nn TVg GG H −−=  (2.52) 

Pour améliorer la vitesse de convergence, le paramètre nσ  doit être modifié à chaque itération 

en respectant la relation : 
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Le Filtre de Van Cittert [101][102] permet de remplacernσ  par une constante σ  dans le cas 

ou la matrice GG H est mal conditionnée (équation (2.53)). Dans ce cas, la solution à la ième 

itération est donnée par la relation (2.54). 
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Cependant cette solution possède la plupart des propriétés indésirables associées au filtrage 

inverse (bruit et problème de convergence). 

On peut aussi citer la méthode de Krylov [103] comme méthode itérative.(ayant comme 

variante la méthode du gradient conjugué [104]). 

D’autres méthodes non itérative sont aussi utilisées, telles que le filtre de Wien [105], ou 

encore la méthode d’entropie maximale [106]. 

La plupart de ces méthodes sont très sensibles aux erreurs et aux bruits présents sur les 

mesures. Une des dernières solutions est celle que nous avons retenue. Il s’agit de régulariser 

le problème inverse en cherchant la solution en bande passante limitée, méthode développée 

par Anterrieu et al [107]. 

Il faut noter que les méthodes énumérées ci-dessus ne sont pas dédiées à des applications 

d’imagerie temps réel. Elles ont été développées pour des applications en radioastronomie 

principalement. 

7.2. Couverture fréquentielle : maillage hexagonal 

Le traitement des données radiométriques fournies par le système interférométrique 

impose un cadre géométrique précis. À la différence d’un traitement de signal classique 
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temps/fréquence, le traitement de signal pour la reconstruction d’image est effectué dans le 

domaine des fréquences spatiales angulaires associé au domaine spatial. Le domaine des 

fréquences spatiales angulaires est le domaine dans lequel est échantillonnée la fonction de 

cohérence spatiale caractérisée par sa bande passante « géométrique ». Il constitue un 

maillage sur lequel se fera la reconstruction d’image. La structure du réseau interférométrique 

fixe la forme du maillage. Les visibilités mesurées entre les antennes forment des nœuds et 

l’espace entre les antennes de la structure détermine la géométrie du champ de vue 

reconstruit.  

Les lignes de base obtenues par les couples de récepteurs définissent, dans le domaine 

de Fourier, les fréquences spatiales angulaires. Ces fréquences spatiales angulaires sont des 

nœuds sur lesquels est échantillonnée la fonction de cohérence spatiale de la scène et sont 

donc déterminées par la position relative des récepteurs sur le réseau interférométrique. Ainsi, 

une géométrie en ‘Y’ permet d’obtenir une couverture fréquentielle H en étoile (Fig 2. 19).  

On remarquera que l’interféromètre radiométrique est un instrument à bande passante H 

limitée. Deux couples de récepteurs différents peuvent fournir la même fréquence spatiale. On 

doit donc distinguer le nombre de lignes de base du nombre de fréquences spatiales à 

l’intérieur de H. 

δu

U

V’

V

fmax

dd

H

 
Fig 2. 19 - Maillage hexagonal de la couverture fréquentielle H en étoile. 

Les fréquences spatiales (u,v) confinées à l’intérieur d’une bande passante H en forme d’étoile 

forment les nœuds d’un maillage hexagonal. À partir de ce maillage on pourra appliquer les 

fenêtres d’apodisation pour atténuer les phénomènes de décorrélation spatiale (« fringe 

washing ») définis précédemment. Une grille hexagonale présente l’avantage d’avoir des 



Chapitre 7. Couverture fréquentielle : maillage hexagonal 

 87 

nœuds équidistants (uδ ). Ainsi, lors de la reconstruction de l’image, la forme des pixels (que 

l’on peut envisager hexagonale) apportera une précision supplémentaire à la résolution 

spatiale fixée par les performances de l’interféromètre. 

 

Nous détaillons maintenant les aspects géométriques de la grille hexagonale tels qu’ils sont 

définis dans la référence [69]. Comme le traitement de signal s'effectue dans le domaine 

spatial les coordonnées des positions des récepteurs sont liées aux nœuds associés aux 

visibilités. Il est alors nécessaire de fixer le cadre géométrique. Sur la figure 2.20 le repère 

naturel est le repère (U,V) cependant pour des raisons pratiques il peut être intéressant 

d’utiliser un repère orthonormé (U’,V’). Le passage entre les deux repères se fait selon les 

relations suivantes : 

  



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VUU

 (2.56) 

La grille hexagonale H prolongeant la couverture fréquentielle expérimentale H est 

caractérisée par : 

( ){ }2
2121 ,, Zqqqq ∈=+== qvuuH q  (2.57) 

Où les vecteurs de translation u et v sont tels que : 

 ( )0,uδ=u et ( )uδ,0=v                dans (U,V) (2.58) 

 ( )0,uδ=u et ( )2/3,2/ uu δδ=v   dans (U’ ,V’) (2.59) 

avec λδ /vu du ===  
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On définit fmax comme la plus grande fréquence spatiale possible correspondant aux nœuds 

des pointes de l’étoile. Elle est fixée par la plus grande distance entre deux antennes Dmax. 

On rappelle que LdD 3max = avec L le nombre de récepteurs par bras. 

 ( )uLuL
DD

f δδ
λλ

,
3

,
3

maxmax
max =







=                     dans (U,V)  (2.60) 
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2

3
,

2

3

2
,

32

3 maxmax
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uLuLDD
f

δδ
λλ

         dans (U’ ,V’) (2.61) 

uLf δ3max =  

On caractérise ainsi le réseau par la relation (2.62). Ce réseau correspond au maillage 

d’échantillonnage nécessaire au traitement de signal. Il doit donc respecter les conditions de 

Shannon, particulièrement la fréquence d’échantillonnage doit être deux fois supérieure à la 

fréquence du système. Si on utilise trois antennes par bras, un maillage NxN = 16x16 est 

nécessaire (Fig 2. 19).  

( ){ }2
2121 ,, ZQQQQ ∈=+== QVUUNH Q  (2.62) 
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V’

V=Nv

U=Nu

C(H)

C(NH)

∆u  
Fig 2. 20- Grille d’échantillonnage 16 x 16 du domaine fréquentiel pour une cellule NH 

échantillonnée aux nœuds de H, et couverture fréquentielle expérimentale du réseau 
interférométrique en Y ayant 3 récepteurs par bras et un récepteur central. λδ /du = est 
l’intervalle d’échantillonnage de Fourier et uNu δ=∆ est la largeur de bande spectrale. 

La transformée inverse de cette grille hexagonale permet de passer dans le domaine spatial. Il 

est ainsi possible de déterminer le repère ( )ΝΞ,  donné à la figure 2.21. 

η=Nη’

Ξ= Nξ

Ξ’∆ξ

δξ

C(H* )
C(NH* )

 
Fig 2. 21 - Grille d’échantillonnage du domaine spatial pour une cellule élémentaire de 

H*  échantillonnée aux nœuds de H* /N. δξ  est le pas d’échantillonnage dans le domaine 

spatial, et δξξ N=∆  est l’étendue du champ de vue 
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Soit *H le réseau réciproque de H, on a : 

( ){ }2
2121 ,, ZPPPP ∈=Ν+Ξ=Ξ= PH P

*  

(2.63) 

Les vecteurs de translation Ξ et Ν sont définis tels que ξ∆=Ν=Ξ , où ξ∆ est le dual de 

uδ . Réciproquement au domaine fréquentiel, *H est échantillonnée aux nœuds de N/*H  : 

( ){ }2
2121 ,,/ ZppppN ∈=+== pηξξH p

*  (2.64) 

Les vecteurs /NΞξ = et /NΝη = sont tels que : 

 ( )0,δξ=ξ et ( )δξ,0=η               dans ( )ΝΞ,   (2.65) 

 ( )2/,2/3 δξδξ=ξ et  ( )δξ,0=η  dans  ( )'' ΝΞ ,  (2.66) 

N/ξδξ ∆=== ηξ ,  où  δξ est le dual de u∆  

On obtient les relations d’orthogonalité suivantes : 

1== ηVξU      et       0== ηUξV  

Caractéristique : 

On retrouve un cas spécifique de l'équidistance entre les nœuds des réseaux périodiques 

hexagonaux par la relation suivante : 

 
3

2=∆=∆ δξξδ uu  avec 




=∆
=∆

uNu

N

δ
δξξ

  (2.67) 
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7.3. Stockage des données 

Les grilles utilisées ici ne sont pas adaptées à l’utilisation des algorithmes de 

Transformée de Fourier Rapide (FFT) car ils ont été développés pour des grilles cartésiennes. 

Cependant, en définissant la maille élémentaire sous forme d’un rhomboïde, il est tout de 

même possible d’effectuer une FFT. Ainsi, la réorganisation des données échantillonnées sur 

des hexagones permet de construire des losanges mieux adaptés au calcul matriciel. 

{ })(,modulo)( '' Hq qqH NGNNG ∈==  (2.68) 

{ })(,modulo)( '' ** Hp ppH GNG ∈==  (2.69) 

Les grilles associées sont données sur les figures 2.22 et 2.23. 

q’1 q1

q’2 q2

 
Fig 2. 22 - Réorganisation des données échantillonnées du domaine fréquentiel. 
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p’2 p2

p’1 p1

 
Fig 2. 23 - Réorganisation des données échantillonnées du domaine spatial. 

7.4. Problème inverse 

Les visibilités complexes sont obtenues aux fréquences spatiales (ukl,vkl) associées aux 

différentes combinaisons de couples des récepteurs de l’interféromètre : 

∫∫
≤+

+−

ΩΩ
=

1²²

)(2* ),(
~

),(~),(),(
1

),(
ηξ

ηξπ ηξηξηξηξηξ ddeTrFFvuV klkl vuj
bkllk

lk

klklkl  (2.70) 

Le problème inverse consiste à inverser la relation (2.70) et donc à retrouver la température 

équivalente de la scène à partir des visibilités complexes obtenues.  

7.4.1. Principe de la solution retenue 

Considérons que le système interférométrique complet a été modélisé sous la forme 

d’une matrice G, que l’on nomme matrice de modélisation. Cette matrice inclut les 

imperfections matérielles du système. Les données radiométriques sont stockées dans une 

matrice colonne V, de dimension Nb (nombre de visibilités (équation (2.7)). La relation 

précédente peut donc s’écrire sous la forme suivante : 
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( )klkl GTV =  (2.71) 

On cherche donc la matrice T, de dimension N² (nombre de pixel correspondant à la taille du 

maillage hexagonal), qui est la solution du problème suivant : 

2

2
min GTV

RT
−

∈ N
 (2.72) 

Cependant le problème est mal posé car il y a plus d’inconnues N² que d’équations Nb. Il faut 

donc régulariser le problème en cherchant la solution à bande passante limitée dans la 

couverture fréquentielle en étoile H : 

2

2
min GTV

RT
−

∈ N
 sous la contrainte ( ) 0=− UTPI H   (2.73) 

où U est l’opérateur de transformée de Fourier défini de la façon suivante : 

:U

TTT

EE
)

)

=→

→

U
 

avec, pour tout q dans G(nH) : 

∑
∈

−
=

)(

2

*Hp

pq

pq
G

n
j

eTT
π

ξσ
)

 (2.74) 

où  ξσ est la surface d’une cellule de G(H* ). 

L’opérateur PH permet le passage de E à ε et I  est l’opérateur identité.  

UZZUP **
H =  

Si on note TH la matrice des composantes de Fourier de T à l’intérieur de la couverture 

fréquentielle en étoile H, alors on peut écrire la contrainte de (2.73) sous la forme : 
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HTZUT
)

=  (2.75) 

Où Z est l’opérateur de zéro-padding au delà de H. C'est-à-dire que l’on étale la couverture en 

ajoutant des zéros sur les nœuds de G(nH) n’appartenant pas à H. Z est défini de la façon 

suivante : 

:Z

TTT

E

ZZ

)))

))

=→

→

Z

ε
 

avec pout tout q dans G(nH) : 

si uq appartient àH

sinon





=
0

q
q

T
TZ

)
)

 

(2.76) 

Dans l’expression (2.73) on reporte l’expression de T de la relation (2.75), on obtient ainsi 

une nouvelle description du problème : 

2

)1(3
min H
CT

TAV
H

)
) −

+∈ LL
           avec ZGUA *=  (2.77) 

Le nombre d’inconnues n’est plus N² mais 3L(L+1), le nombre de coefficients de Fourier 

complexes de T à l’intérieur de la couverture fréquentielle synthétisée par le dispositif 

interférométrique (L étant le nombre de récepteurs par bras). La fonction qui réalise le 

minimum de (2.77) est la solution à l’équation normale : 

VATAA ** =H

)
 (2.78) 

Le problème étant surdimensionné (Nb > 3L(L+1)), les mesures redondantes seront prises en 

compte, au sens des moindres carrés, pour améliorer le rapport signal à bruit. 

La matrice A*A n’étant pas singulière [108][109], la solution au problème (2.77) est la 

suivante : 
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VAA)Z(AUT *** 1−=  (2.79) 

La matrice ** AA)(A 1− est appelée matrice résolvante du problème car elle établit la relation 

entre les visibilités complexes mesurées et la température équivalente de bruit reconstruite à 

l’intérieur de la bande passante synthétisée H. 

On peut aussi estimer la propagation des erreurs depuis les visibilités complexes mesurées 

vers la solution en bande passante limitée. En définissant V∆ comme la distorsion présente 

sur les visibilités et HT
)

∆ la variation de la température équivalente de bruit reconstruite, 

l’analyse de propagation des erreurs se fait grâce à l’estimation : 

V

V
C

T

T

H

H ∆
≤

∆
)(A)

)

 (2.80) 

Où C(A) est le nombre de conditionnement de A (rapport entre la plus grande et la plus petite 

valeur propre). Il s’agit ici d’un majorant du facteur d’amplification des erreurs qui peut être 

grossier mais qui permet d’obtenir une approximation du phénomène.  

7.4.2. Opérateur de modélisation G 

L’opérateur de modélisation G est le seul opérateur dépendant des performances du 

système interférométrique réalisé. En effet, comme on l’a remarqué précédemment, les 

imperfections affectant les visibilités complexes mesurées sont prises en compte par une 

modélisation du comportement de chaque élément, ainsi que la fenêtre d’apodisation W. On 

choisit ainsi de compenser les erreurs en les intégrant dans l’algorithme de reconstruction. 

On va développer l’aspect mathématique de cet opérateur à partir de la relation (2.81) 

discrétisée : 
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L’opérateur G est  l’opérateur agissant de l’espace des objets E vers celui des données F : 



Chapitre 7. Problème inverse 

 96 

:G
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Son opérateur adjoint G* est défini par: 
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avec pour tout p dans G(H* ) : 
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Le principe de construction de cette matrice est le suivant ; il s’agit de calculer la contribution 

aux visibilités de chacun des pixels composant l’image reconstruite des températures 

équivalentes de bruit. On parcourt la grille d’échantillonnage pour chaque pixel à reconstruire 

en estimant que tous ces autres nœuds sont nuls. Pour chaque nœud de la grille 

d’échantillonnage nous connaissons la visibilité associée et donc la ligne de base concernée. 

La caractérisation de chaque ligne de base permet d’établir la fonction klr~ et donc d’insérer les 

calibrages nécessaires dans la matrice G. 
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8. Conclusion  

Dans cette seconde partie du manuscrit, après avoir présenté le principe de la synthèse 

d’ouverture sur lequel est basé l’interféromètre radiométrique, nous avons exposé la démarche 

à suivre pour réaliser un tel dispositif d’imagerie à haute résolution à partir d’un système 

interférométrique radiométrique. La qualité de l’image reconstruite de la scène observée 

dépend principalement des deux aspects développés, c'est-à-dire la prise en compte des effets 

des imperfections des détecteurs employés et le choix de l’algorithme de reconstruction.  

Ce premier aspect permet de déterminer la grandeur réelle présente à l’entrée des 

antennes. On pourrait s’abstenir de cette étape et considérer que les visibilités complexes 

fournies par la corrélation des signaux issus des chaînes de réception fournissent une 

cohérence spatiale suffisante pour en déterminer l’image de la scène. Cependant, cette image 

risque de ne pas être fidèle. En particulier, une mauvaise appréciation des valeurs de contraste 

de température équivalente de bruit ne permettra pas de discerner les différentes sources 

émettrices présentes et donc de les identifier. De plus les positions dans la scène et les formes 

de ces sources ne seront pas suffisamment précises à cause d’erreurs de phase. Il est donc 

important de pouvoir évaluer les effets des composants des chaînes de réception. Ces effets 

sont d’autant plus complexes que la mesure n’a de sens que par corrélation des signaux de 

couples de récepteurs, certains effets sont donc indissociables des lignes de bases. Pour 

obtenir une image à très haute résolution spatiale, il est nécessaire de compenser ces 

imperfections, par un calibrage des chaînes de réception mais aussi par une modélisation des 

effets sur la mesure de visibilité, implantée dans le traitement de signal associé.  

Le deuxième aspect montre l’importance de l’algorithme de reconstruction d’image 

pour restituer cette cohérence spatiale à partir des visibilités complexes. Parmi les différents 

algorithmes existants, la technique du problème inverse est la mieux adaptée à un dispositif 

interférométrique. Cependant, il est indispensable de prendre en compte le fait que la structure 

de l’interféromètre et le nombre limité de récepteurs radiométriques impose une solution à 

bande passante limitée. 

Le nombre de pixels de l’image reconstruite est supérieur au nombre de fréquences spatiales 

mesurables, ce qui est un des avantages du dispositif interférométrique.  

Cet algorithme nécessite un développement conséquent, particulièrement par l’utilisation de 

grilles hexagonales qui ne sont pas directement compatibles avec les logiciels usuels de 
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traitement d’image. Les travaux effectués lors des projets SMOS et GeoSTAR ont permis de 

développer des algorithmes prenant en compte le stockage des données sur des grilles 

hexagonales pour des dispositifs interférométriques en ‘Y’. Ces algorithmes peuvent être 

utilisés pour notre projet à partir des modélisations de nos récepteurs. 
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PARTIE III  – Étude des récepteurs élémentaires de 
l’interféromètre autour de 140 GHz.  

Les deux parties précédentes nous ont permis de choisir le dispositif d’imagerie 

correspondant aux applications envisagées et de déterminer les caractéristiques théoriques et 

fondamentales nécessaires au développement et à la conception des modules hyperfréquences 

dans la bande de fréquence autour de 140 GHz. Cette dernière partie du manuscrit décrit les 

étapes effectuées pour valider la faisabilité d’un tel instrument d’imagerie pour des 

applications visant la sécurité des personnes (portique de détection d’objets dangereux ou 

encore scannage d’un lieu fréquenté et à haut risque).  

Dans un premier temps nous présentons les composants MMIC réalisés en bande G. En effet 

l’état de l’art autour des fréquences 140 GHz et 220 GHz montre que la disponibilité des 

composants est relativement limitée (cf. Partie I). Nous avons donc développé des 

amplificateurs faible bruit, un détecteur quadratique et un oscillateur.  

La suite de l’étude consiste à observer le comportement d’un couple de récepteurs 

élémentaires par le biais de simulations. Pour se rapprocher le plus possible des performances 

réelles, nous avons utilisé des caractéristiques réelles de composants, particulièrement celles 

que nous avons obtenues sur nos composants. Ces simulations permettent de mettre en 

évidence les effets des imperfections sur les erreurs ajoutées à la mesure, détaillées dans la 

partie précédente. Nous montrons aussi les performances du radiomètre à addition de bruit à 

140 GHz, qui sera utilisé comme le récepteur central de notre interféromètre. 

Pour conclure, nous donnons les caractéristiques et performances possibles de l’interféromètre 

pour les différentes applications citées ci-dessus.  
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9. Circuits réalisés en bande G [140-220 GHz] 

Pour le besoin de notre système nous avons développé des circuits MMIC utilisant la 

filière HEMT métamorphique D007IH de longueur de grille 70 nm sur un substrat d’AsGa  

(100 µm d'épaisseur) de la fonderie OMMIC. Le choix de cette filière est d’une part dû à 

l’ouverture de la fonderie OMMIC et à l’état de l’art dans cette bande de fréquence qui 

indique que, actuellement, les performances en filière III-V sont plus intéressantes que celles 

de la filière silicium. En effet, les fréquences de coupures ft et fmax des transistors ayant 2 

doigts de grille de largeur 20 µm sont respectivement égales à 300 GHz et à 350 GHz. La 

conception des MMIC a été effectuée sous la plateforme de simulation ADS Agilent EEsof 

EDA en utilisant le manuel de conception (Design Kit) de OMMIC . Les circuits MMIC ont 

été réalisés en lignes coplanaires car la technologie disponible ne permet pas de réaliser des 

puces en double face avec un plan de masse arrière essentiellement par la non disponibilité 

des trous métallisés (contrainte de la fonderie).  

Les mesures et caractérisations ont été effectuées sur deux bandes de fréquences : les bande 

W et la bande G. Les caractéristiques du banc de mesures en bande G nous ont permis 

d’obtenir des mesures à partir de 127 GHz.  

Enfin il faut noter que seuls les modèles petits signaux nous ont été fournis pour effectuer la 

conception des circuits, ce qui induit des simulations limitées aux paramètres S. 

9.1. Circuits d’amplification 

Deux circuits d’amplification ont été réalisés.  

Le premier est un amplificateur faible bruit (LNA) à 4 étages, sa taille est de 

1592 x 1124 µm². Il s’agit d’un montage à source commune avec une adaptation inter-étage 

(Fig 3. 1). La photographie de ce circuit est donnée à la figure 3.2. 
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Fig 3. 1 - Schéma de principe du LNA 4 étages. 
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Fig 3. 2 - Amplificateur faible bruit 4 étages en technologie mm-HEMT 70 nm sur 

substrat d’AsGA (1592 x 1124 µm²). 

Les paramètres S ont été mesurés sous pointes dans les bandes W et G. Le banc de mesure ne 

disposant que d’une seule pointe d’accès de polarisation, les drains de chaque étage sont reliés 

ensemble ainsi que les grilles des deux étages centraux. De ce fait nous avons pu agir sur la 

polarisation de l’amplificateur pour déterminer les tensions permettant les meilleures 

performances. Les mesures antérieures de lignes ont montré la nécessité d’utiliser un support 

d’AsGa pour éviter les effets de couplages avec le socle métallique dus à la minceur du 

substrat (100 µm). Des capacités de découplage de 100 pF ont été utilisées. 
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Fig 3. 3 - Paramètres S mesurés du LNA comparés à la simulation sur une bande de 80 à 

170 GHz. 

Les résultats significatifs des mesures sont donnés d’une part sur la bande de fréquences de 80 

à 170 GHz afin d’observer la large bande d’amplification et d’autre part sur la bande 130-
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170 GHz pour observer plus précisément les performances qui nous intéressent pour notre 

système. 

Pour chaque étage du LNA, la polarisation est la suivante : une tension de drain Vd de 1,45 V 

et une tension de grille Vg de 0,15 V pour une consommation totale inférieure à 70 mW 

(Id = 42 mA). Pour éviter que l’amplificateur ne compresse, les mesures sont réalisées avec 

une puissance d’entrée Pin inférieure à -30 dBm. 

La figure 3.3 illustre les paramètres S large bande du LNA. On observe que le circuit présente 

un gain en puissance de plus de 20 dB à partir de 100 GHz et jusqu’à 160 GHz. Le gain n’est 

pas constant sur toute cette bande mais montre des valeurs maximales de 26 dB à 110 GHz et 

de 25 dB à 152 GHz. Pour l’utilisation dans notre système, nous observons un gain 

pratiquement constant de 20 dB sur une bande de 10 GHz autour de 140 GHz (Fig 3. 4). 
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Fig 3. 4 - Paramètres S mesurés du LNA comparés à la simulation sur une bande de 130 à 

170 GHz. 

En ce qui concerne le facteur de bruit du LNA, les performances théoriques indiquent un 

facteur de bruit de 5 dB à 140 GHz. Cette valeur n’a pas pu être vérifiée car les deux bancs de 

mesure de bruit disponibles ne permettent pas de mesure à cette fréquence. Nous avons 

effectué une première mesure en bande W puis une deuxième série de mesure pour quatre 

fréquences de la bande G (Fig 3. 5) ce qui nous permet de vérifier que le facteur de bruit 

mesuré correspond aux prévisions théoriques. On peut donc envisager qu’à 140 GHz il en sera 

de même. 
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Fig 3. 5 - Mesure du facteur de bruit du LNA dans la bande W comparée à la simulation. 

 

Le deuxième amplificateur comporte 2 étages (Fig 3. 6). Les étages sont conçus de la même 

façon que pour le LNA précédent, on obtient ainsi les paramètres S donnés à la figure 3.7 

dans la bande 80-170 GHz et en bande plus étroite (130-170 GHz) à la figure 3.8. La 

polarisation des étages est la suivante : une tension de drain de 1,45 V et une tension de grille 

de 0,15 V pour une consommation inférieure à 45 mW (Id = 28 mA). La puissance d'entrée 

est limitée à -30 dBm pour les mêmes raisons que précédemment. 

 
Fig 3. 6 - Amplificateur à 2 étages mm-HEMT 70 nm sur AsGa (910 x 1124 µm²) 

On observe que le gain maximal de cet amplificateur est de l’ordre de 15 dB à 152 GHz et 

comme le LNA à 4 étages, sur la bande de fréquences qui nous intéresse, le gain est quasi 

constant à 10 dB sur 10 GHz de bande. Même remarque pour le facteur de bruit, il est de 4 dB 

à 110 GHz et estimé inférieur à 5 dB à 140 GHz (Fig 3. 9). 
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Fig 3. 7 - Paramètres S sur large bande de l’amplificateur 2 étages 
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Fig 3. 8 - Paramètres S sur bande réduite de l’amplificateur 2 étages 
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Fig 3. 9 - Facteur de bruit de l’amplificateur 2 étages 
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9.2. Détecteur quadratique 

Le détecteur quadratique est réalisé à partir d’une diode (diode Schottky Grille-Source 

du mm-HEMT) alimentée sous une tension idéale de 0,3 V (Fig 3. 10). Ce détecteur est 

composé de 3 parties : une diode polarisée et adaptée en puissance en entrée (stub et capacité), 

une résistance d’adaptation en tension à la sortie de la diode et un filtre réjecteur centré sur 

140 GHz. 

a)

Entrée RF Sortie DC

Vd

Filtre réjecteur

Adaptation en 
tension

stubd’adaptation 
en puissance

       b)      

Fig 3. 10 – a)Schéma du détecteur à diode schottky et b) photographie du circuit réalisé  
(770 x 654 µm²) 

Ce détecteur a été testé sur un banc de mesure pour différentes valeurs de polarisation afin de 

déterminer la tension maximale en sortie. Nous nous sommes limités à une polarisation 

maximale de 0,9 V pour ne pas atteindre la tension de claquage de la diode. La courbe du 

coefficient de réflexion S11 (Fig 3. 11) montre une faible adaptation ce qui permet d’envisager 

une large bande de détection.  
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Fig 3. 11 - Paramètre S11 du détecteur pour différentes tensions de polarisation                               

(0 - 0,5 - 0,6 - 0,7 - 0,8 - 0,9 V) 

La figure 3.11 montre que le détecteur réalisé est décalé en fréquence par rapport aux résultats 

théoriques. La bande de fréquence de détection est centrée autour de 120 GHz au lieu de 
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140 GHz prévu. Nous avons tout de même effectué la mesure de la tension fournie par le 

détecteur à 140 GHz pour différents courant de polarisation.   

Sur la figure 3.12 nous pouvons observer l’évolution de l’offset d’amplitude de la tension 

fournie par le détecteur pour différentes polarisations à 140 GHz en fonction de la puissance 

d'entrée. La puissance maximale injectée est limitée à -20 dBm par les performances des 

appareils de mesures disponibles à cette fréquence. Nous remarquons que le détecteur ne  

fonctionne pas pour des puissances inférieures à -22 dBm. A partir de cette puissance, la 

détection s'effectue mais par manque de mesures au-delà de -22 dBm nous ne pouvons pas 

caractériser la sensibilité de ce détecteur. Le décalage en fréquence de ce détecteur par rapport 

aux précisions théoriques est dû au fait que nous ne disposions que de modèles linéaires pour 

ces composants. 
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Fig 3. 12 - Sensibilité du détecteur 

9.3. Oscillateur 

Le schéma de l’oscillateur réalisé est donné à la figure 3.13. Le transistor est utilisé en 

configuration grille commune. 
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a)

Vs

Vd

Sortie fo

costub

   b)   

Fig 3. 13 – a) Schéma de l’oscillateur à résistance différentielle négative et b) 
photographie du circuit réalisé (413 x 627 µm²) 

La résistance négative est réalisée par le stub placé sur la grille du transistor. La fréquence 

d’oscillation est fixée par le stub en circuit ouvert situé sur la source du transistor. 

Ce circuit a uniquement été simulé avec le modèle petit signal, la fréquence d’oscillation à 

140 GHz est obtenue pour un stub de 110 µm. Des mesures permettant de définir la fréquence 

exacte de l’oscillation ont pu être réalisées et nous obtenons une fréquence d’oscillation de 

146 GHz (Fig 3.14). Nous avons aussi vérifié l’absence d’harmonique dans la bande de 

fréquence 70-220 GHz. 
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Fig 3. 14 - Résultat de la mesure de la fréquence d’oscillation à 146 GHz 

Des mesures réalisées à l'aide d'un bolomètre ont montré que l’oscillateur fournie une 

puissance effective proche de 0 dBm à 146 GHz.  
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9.4. Circuits à l’état de l’art 

En comparant avec les courbes théoriques, on remarque que les résultats de mesures 

sont décalés de 10 GHz du fait de l’utilisation de modèle non encore définitifs, mais vu la 

large bande de fréquence cela n’impacte pas notre étude mis à part le fait que les circuits sont 

plus adaptés à 152 GHz qu’à 140 GHz. Une deuxième remarque à apporter sur ce point est 

que le substrat initial devait être de 250 µm, une donnée prise en compte lors de la conception 

des circuits. Les substrats ont été amincis par la suite ce qui peut modifier les caractéristiques 

des circuits, comme ce décalage en fréquence. 

Au vu de des résultats, les deux circuits d’amplification faible bruit sont à l’état de l’art. On 

rappelle que dans la littérature les LNA ont un gain de l’ordre de 10 à 15 dB pour un facteur 

de bruit de 4 à 6 dB. Le tableau 3.1 donne une comparaison des LNA réalisés avec ceux 

rapportés dans la littérature. 

En ce qui concerne les circuits détecteur et oscillateur, il s’avère que les mesures en bande G 

sont plus complexes à mettre en œuvre. D’une part, à 140 GHz, les accès de mesures se font 

essentiellement sous pointes et limitent les possibilités de mise en œuvre des manipulations. 

D’autre part, le banc de mesures sous pointes possède des lignes d’accès, aux mélangeurs, 

guidées dont l’impédance 50 Ω n’est pas assurée contrairement à des lignes d’accès coaxiales. 

Enfin, la conception de circuits sans une simulation grand signal de leur comportement ne 

permet pas précisément d’estimer leurs performances. Cependant les premières mesures de 

l’oscillateur montrent des résultats très satisfaisants. 
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10.  Récepteurs élémentaires 

Après avoir donné les performances des circuits MMIC réalisés, ce chapitre développe 

les résultats théoriques du comportement de deux chaînes de réception constituant une ligne 

de base. Les simulations réalisées intègrent les caractéristiques réelles des composants. Cette 

étude a pour but de mettre en avant les effets des imperfections des fonctions des chaînes de 

réception, détaillées dans la partie précédente, à la fréquence de fonctionnement choisie. Nous 

avons montré précédemment l’intérêt d’employer comme récepteur central de l’interféromètre 

un radiomètre à addition de bruit, nous nous intéressons donc dans un premier temps aux 

performances envisageables avec ce récepteur à 140 GHz à partir des propriétés de 

composants disponibles.  

10.1. Radiomètre à addition de bruit à détection direct 

Le radiomètre à addition de bruit est composé d’une antenne, d’un étage  

d’amplification faible bruit pour augmenter la puissance du signal reçu, d’un filtre passe 

bande pour fixer la bande passante du récepteur et d’une cellule de détection de l’information 

qui nous intéresse (Fig 3.15). Un calibrage périodique permet de compenser les variations de 

gain RF de la chaîne de réception. Il est mis en œuvre grâce à une source de bruit dite 

« chaude » que l’on injecte en sortie de l’antenne de façon périodique par couplage. Une 

détection synchrone en fin de chaîne amplifie le signal détecté, composé du signal reçu et du 

signal de calibrage périodique. Enfin, une intégration fixe la constante de temps d’observation 

du signal. 
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de calibrage

TN’
Coupleur

Détection 
synchroneLNA Filtre RF

Détecteur

Intégrateur
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Fig 3. 15 - Schéma du radiomètre à addition de bruit à détection directe 

Pour l’étude de ce récepteur nous négligeons l’influence de l’antenne. À partir des 

caractéristiques réelles des composants, nous déterminons notamment les performances de la 
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chaîne d’amplification ainsi que le temps d’intégration nécessaires en fonction de différentes 

valeurs de bande passante pour obtenir une sensibilité radiométrique proche de 0,1 K.  

10.1.1. Les performances théoriques du récepteur 

Le récepteur radiométrique est essentiellement caractérisé par sa sensibilité 

radiométrique minT∆ . Dans le cas du radiomètre à addition de bruit celle-ci est donnée par la 

relation (3.1), dans laquelle quatre paramètres rentrent en compte : la bande passante B du 

récepteur, le temps d’intégration τ , la température de bruit ajoutée "
nT  à l’entrée du LNA et la 

température équivalente de bruit du système sysT (cf. Chap 2 et équation (1.28))  














+=∆

"min 12
n

syssys

T

T

B

T
T

τ
 (3.1) 

sysT  dépend des composants utilisés dans la chaîne de réception (particulièrement le premier 

LNA), de l’antenne (efficacité de rayonnement) et de la puissance radiométrique mesurée. 

Nous négligeons les pertes de la ligne d’accès.  

10.1.1.a. Température équivalente de bruit du  système 

On rappelle que la température équivalente de bruit du radiomètre comprend la 

température équivalente de bruit mesurée en sortie de l’antenne '
AT  ainsi que celle du 

récepteur '
RECT .  

10.1.1.b. Estimation de la température équivalente de bruit du récepteur 

En appliquant la formule de Friis au schéma de la figure 3.15, on obtient le facteur de 

bruit suivant : 

LNAcoupleur

filtre

coupleur

LNA
coupleur GG

F

G

F
FF

11 −
+−+=  (3.2) 

En reprenant les valeurs du LNA à 4 étages réalisé, le gain constant mesuré est de 20 dB pour 

un facteur de bruit théorique du LNA de l’ordre de 5 dB autour de 140 GHz (cf figure 3.4 et 
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figure 3.5). En l’absence de résultats de mesures à cette fréquence, nous fixons le facteur de 

bruit à 6 dB.  

La formule de Friis appliquée est la suivante : 

filtreLNAcoupleur

LNA

LNAcoupleur

filtre

coupleur

LNA
coupleur GGG

F

GG

F

G

F
FF

111 −
+

−
+

−
+=  (3.3) 

Le coupleur présente lui aussi plus de pertes de transmission mais toujours proche de 1 dB 

(cf. 10.1.1.d). On peut donc estimer le facteur de bruit du récepteur à 5,03 soit 7 dB ce qui 

donne une température équivalente de bruit de 1170 K . 

10.1.1.c. Estimation de la température équivalente de bruit réelle 
détectée 

La température équivalente de bruit réelle obtenue en sortie de l’antenne est donnée 

par la relation (1.16): 

( ) oAAAA TTT ηη −+= 1'   

Elle comprend les caractéristiques de l’antenne, son efficacité de rayonnement, sa température 

physique, et la température radiométrique de la scène observée. Cette relation montre l’intérêt 

d’utiliser une antenne avec une efficacité la plus élevée possible afin de ne pas être perturbé 

par la température physique de celle-ci. Dans les applications envisagées, la température 

équivalente de bruit détectable peut varier entre 100 et 1000 K on peut donc estimer avec une 

efficacité de rayonnement de 0,5 une température équivalente réelle disponible en sortie de 

l’antenne comprise entre 200 et 650 K dans un environnement à température ambiante. 

10.1.1.d. Le bruit ajouté '
nT  

À 140 GHz, les sources de bruit disponibles ont un ENR proche de 12 dB soit 

4306=nT K. Cependant les simulations montrent qu’il est difficile d’obtenir un coefficient 

de couplage supérieur à -10 dB sans dégrader les pertes de transmission. Pour ne pas 

augmenter la température de bruit ajoutée du récepteur nous privilégions des pertes de 

transmission de 1 dB soit un coefficient de couplage de -10 dB qui satisfait des pertes de 
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transmission inférieure à 3 dB (Fig 3.16). Le bruit '
nT  ajouté en entrée du premier LNA est 

donc de 430 K. 
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Fig 3. 16 - Paramètres Sij du coupleur directif à 140 GHz. 

10.1.2. Chaîne d’amplification 

Le nombre d’amplificateurs faible bruit nécessaire est déterminé par rapport à la 

sensibilité tangentielle (TSS) du détecteur quadratique. En effet, le niveau de puissance de 

bruit radiométrique à température ambiante est très faible, compris entre 5 et 100 pW             

(-83 dBm ≤≤ AP  -70 dBm) pour une bande passante allant de 1 à 20 GHz. Il faut donc 

amplifier suffisamment le signal pour obtenir une puissance supérieure au TSS à l’entrée du 

détecteur. 

Le détecteur réalisé ne permet pas de définir précisément la puissance minimale mais nous 

pouvons envisager que deux LNA de 20 dB de gain chacun seront suffisants. 

10.1.3. Le calibrage du radiomètre par addition de bruit 

Le radiomètre à addition de bruit intègre un calibrage périodique compensant 

l’influence du gain RF du récepteur sur la mesure effectuée. Ainsi sur une période T, le signal 

détecté de 0 à T/2 correspond à la température équivalente de bruit de la scène V1 et de T/2 à T 

le signal détecté correspond à cette même température radiométrique à laquelle s’ajoute la 

température équivalente de bruit de la source de bruit V2 (Fig 3.17). Une remise en forme est 
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donc nécessaire en sortie du détecteur quadratique afin d’obtenir une tension continue 

proportionnelle à la température équivalente de bruit  mesurée.  

V1

V2

Ton
Toff

t

V

 
Fig 3. 17 - Topologie du signal détecté d'un radiomètre à addition de bruit avant remise 

en forme par détection synchrone 

La détection synchrone permet donc de remettre en forme le signal à partir de la relation 

suivante : 

"

''

12

1

N

RECA
out

T

TT

VV

V
T

+
=

−
=  (3.4) 

"
NT  est le bruit ajouté à l’entrée du récepteur prenant en compte les atténuations du coupleur et 

les pertes de l’interrupteur commandé par un signal périodique. 

Pour une utilisation de ce radiomètre en tant que récepteur central de l’interféromètre, la 

détection synchrone s’effectue au niveau du traitement de signal. 

10.1.4. Estimation du temps d’intégration 

À partir de ces valeurs, nous pouvons déterminer la bande passante et le temps d’intégration 

nécessaires pour réaliser un radiomètre de sensibilité de 0,1 K (Tableau 3.2).  

La température équivalente de bruit du système est importante et la température de calibrage 

ajoutée est fortement atténuée par le coupleur de -10 dB. Le temps d’intégration nécessaire 

pour obtenir une sensibilité radiométrique de 0,1 K est donc important cependant ce n’est pas 

une contrainte dans les applications envisagées. Nous pouvons nous satisfaire d’un temps 

d’intégration d’une dizaine de seconde. 
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Bande passante Temps d’intégration 

2 GHz 3,79 s 

5 GHz 1,52 s 

10 GHz 758 ms 

20 GHz 379 ms 

Tableau 3. 2 - Temps d’intégration nécessaire pour une sensibilité de 0,1 K en fonction de 
la fréquence de fonctionnement et de la bande passante du récepteur 

10.1.5. Résultats théoriques 

À la suite de cette étude théorique des contraintes de conception du radiomètre à 

addition de bruit, nous avons effectué une série de simulation sous la plateforme ADS Agilent 

EEsof EDA afin de déterminer les résultats théoriques d’un tel récepteur fonctionnant à 

140 GHz (cf. Fig 3.15).  

La source émettrice et l’antenne sont modélisées par une source de bruit fournissant un signal 

de 20 GHz de largeur de bande autour de 140 GHz suivi d’un élément fixant le niveau de 

température équivalente de bruit '
AT . Le coupleur possède des pertes de 1 dB en voie directe 

et de 10 dB en voie couplée, la source de bruit de calibrage est fixée à 4306 K, deux LNA 

sont utilisés (G = 20 dB et NF = 6 dB), le filtre passe bande est un filtre gaussien de type 

Hamming et le détecteur délivre une tension de 300 mV pour une puissance d’entrée de -50 

dBm. Le temps d’intégration est limité à 10 µs pour des raisons de compatibilité entre le pas 

de simulation de 0,05 ns et le nombre limité de points de la simulation. On ne peut obtenir 

ainsi qu’une sensibilité minimale de 27 K à partir de la simulation (au lieu de 0,1 K souhaité).  

La figure 3.17 donne la tension disponible, avant détection synchrone, à la sortie du 

radiomètre. La figure 3.18 présente la tension moyenne obtenue en fonction de la température 

équivalente de bruit TA’. Nous en déduisons une sensibilité de 623 µV/K, ce qui est une 

bonne sensibilité en comparaison avec ce que nous aurions à partir d’un radiomètre sans 

dispositif de calibrage où la sensibilité est seulement de 8,1 µV/K (Fig 3.19). 
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Fig 3. 18 - Tension disponible en sortie du radiomètre à addition de bruit avant détection 

synchrone (la source périodique de calibrage fournit un signal carré de fréquence 
16 MHz) 

T
o
u
t 

 m
o
ye

n
(V

)

TA’ (K)
200 400 600 8000 1000

0,8

1,0

1,2

0,6

1,4

 
Fig 3. 19 - Variation de la tension moyenne de sortie du radiomètre (après détection 
synchrone) en fonction de la température équivalente de bruit disponible en sortie de 

l'antenne 
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Fig 3. 20 - Variation de la tension moyenne fournie par un radiomètre sans dispositif de 

calibrage 

En extrapolant cette droite, on retrouve la température équivalente de bruit du radiomètre de 

1170 K (Fig 3.20).  
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Fig 3. 21 - Droite de calibrage du radiomètre 

La figure 3.20 présente la droite de calibrage du radiomètre. Pratiquement cette méthode est 

celle appliquée pour calibrer le système réalisé. Nous employons deux sources de bruit, une 

source chaude et une source froide. Ainsi en traçant la droite de calibrage on pourra estimer la 

température globale réelle présente à l’entrée du premier LNA correspondant à la température 

équivalente de bruit ajoutée. 
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10.2. Comportement d’une ligne de base 

Nous venons de développer les performances théoriques du récepteur central du 

dispositif interférométrique. La suite de cette partie est de présenter les performances d’une 

ligne de base fonctionnant à 140 GHz. 

10.2.1. Définition du contexte de l’étude théorique 

L’étude ne consiste pas à déterminer la position spatiale d’une source radiométrique 

mesurée à partir de deux chaînes de réception ni sa valeur radiométrique. Nous présentons ici 

une évaluation des erreurs apportées, par les imperfections des différents éléments constituant 

la ligne de base sur le signal disponible en sortie des antennes par rapport à la visibilité 

complexe fournie par cette même ligne de base.  

La figure 3.23 illustre la ligne de base étudiée, composée de deux chaînes de réception 

hétérodynes. Pour garder une cohérence sur le signal détecté, les deux récepteurs ont le même 

oscillateur local (il en sera de même pour tous les récepteurs de l’interféromètre). Il n’y a pas 

de dispositif de calibrage sur les récepteurs. 

La température équivalente de bruit mesurée et celle de l’antenne sont modélisées par une 

source hyperfréquence à 140 GHz fournissant un niveau de température équivalente de bruit 

TA’. Le pas de simulation est fixé afin d’obtenir un signal radiométrique sur 20 GHz de bande 

passante. Cette source est identique aux deux chaînes de réception.  

TA’ 2(θ,φ) TA’ 1(θ,φ)
d

R

φ

θ

Position de la source 

 
Fig 3. 22- Position de la source relativement aux antennes 



Chapitre 10.2  Comportement d’une ligne de base 

 127 

La position de la source entre les deux antennes dépend des angles d’arrivée θ et φ (ou des 

cosinus directeurs ξ et η). On a défini dans la partie précédente les signaux présents à l’entrée 

des LNA de la façon suivante :  

),,(2 0)(),,( ηξφπωηξ tj
ii

ietstS +−=  (3.5) 

On assimile donc les angles d’arrivée du rayonnement radiométrique sur les antennes à une 

phase du signal en sortie de celles-ci. Ainsi, la position de la source entre les deux antennes 

correspond à la différence de phase d’un signal de même amplitude en sortie des antennes des 

deux chaînes de réception composant la ligne de base :  

),,(),,(),,( 2112 ηξφηξφηξφ ttt −=  (3.6) 

La visibilité complexe est donnée par les signaux en phase )(
12

tVi  et en quadrature 

)(
12

tVq intégrés sur une période τ. On obtient ainsi l’information en amplitude et en phase de la 

cohérence spatiale mesurée entre les deux récepteurs.  

12

1212 1212
φπj

qi eVVjVV =+=  (3.7) 

Ainsi, la cohérence spatiale de la température équivalente de bruit moyenne mesurée entre les 

deux récepteurs et de la position de la source émettrice considérée par rapport aux deux 

antennes est donnée par le couple (12V , 12φ ). 

TA’

I/Q

L1, φ1

L2, φ2

1 2

3

I/Q

O
L4

Vq12

∫τ
corrélation

 
Fig 3. 23 - Synoptique de la ligne de base étudiée, formée de deux chaînes de réception 

hétérodyne. 
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10.2.2. Étude du facteur de bruit d’un récepteur élémentaire 

LNA Filtre RF

Détecteur I/Q

LNA

OLOL

I

Q

-π/2-π/2

Filtre 
Passe Bas

coupleur

 

Fig 3. 24 - Schéma d'une chaîne de réception élémentaire de l’interféromètre 

En reprenant la formule de Friis, le facteur de bruit du récepteur élémentaire modifié est 

donné par la relation 2.15. 

coupleurLNAfiltreLNA

mélangeur

LNAfiltreLNA

coupleur

filtreLNA

LNA

LNA

filtre
LNA GGGG

F

GGG

F

GG

F

G

F
FF

1111 −
+

−
+

−
+

−
+=  (3.8) 

Les LNA utilisés sont les mêmes que ceux du radiomètre à addition de bruit (gain de 20 dB et 

facteur de bruit de 6 dB). En considérant que les pertes du coupleur diviseur sont proches de 3 

dB, on obtient un facteur de bruit de 4,05 soit 6,07 dB ce qui donne une température 

équivalente de bruit du récepteur de 884,7 K . 

En l’absence du coupleur en sortie de l’antenne, le bruit apporté par le récepteur élémentaire 

est nettement inférieur à celui du radiomètre à addition de bruit constituant le récepteur 

central du dispositif interférométrique. 

Processus de validation théorique 

L’étude théorique du comportement d’une ligne de base se déroule suivant le processus 

suivant (en relation avec l’étude théorique des erreurs de phase et d’amplitude développé au 

chapitre 6) :  

� Cas idéal : observation de la visibilité complexe V12 obtenue, caractérisée par les 

signaux Vi12(t) et Vq12(t) ainsi que la phase et l’amplitude de celle-ci. 

� Effet du facteur de bruit des LNA. 

� Effet du filtre passe bande : choix de la bande passante et du gabarit. 
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� Effet des imperfections du démodulateur I/Q : pertes de conversion et isolation OL/RF 

des mélangeurs, stabilité et bruit de phase de l’oscillateur local et effet de la bande 

passante du signal IF limitée par les caractéristiques d’entrée des convertisseurs 

analogique/numérique existants. 

Pour chaque cas nous avons observé le comportement de la visibilité complexe 12V définie par 

son module 12V et sa phase 12φ en faisant varier la température équivalente de bruit TA’ de 

100 à 1000 K ainsi que la différence de phase de 0 à 180°. 

10.2.3. Performances idéales 

Pour déterminer les erreurs de phase et d’amplitude apportées par les composants, il 

est nécessaire de connaître les performances idéales de notre ligne de base. Ainsi nous 

considérons que les LNA ont un facteur de bruit nul, que la bande passante est illimitée (soit 

le temps de simulation) et le détecteur I/Q est parfait. 

La figure 3.25 montre l’évolution du signal radiométrique « détecté » pour une source de 

température équivalente de bruit de 300 K située à une distance impliquant une différence de 

phase 21 φφ − de -10° entre les deux chaînes de réception. 

Après intégration des signaux Vi12(t) et Vq12(t), nous obtenons la partie réelle et imaginaire de 

la visibilité complexe, ce qui nous permet de déduire son amplitude et sa phase. Le temps 

d’intégration choisi est de 5 µs pour un temps de simulation de 15 µs.  

La figure 3.26 montre l’évolution de la phase et de l’amplitude de la visibilité complexe 

obtenue pour une différence de phase entre les deux chaînes de réception variant de 0 à 180° 

ainsi que pour une température équivalente de bruit variant de 100 à 1000 K. Les 

caractéristiques de la ligne de base idéale sont : 

- Sensibilité : 0,79 µV/K  

- À TA’ = 300 K et 21 φφ − = -10° : la visibilité complexe est de 238,1 µV d’amplitude 

avec une  phase de -10,23°. 
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Fig 3. 25- Evolution du signal radiométrique mesuré sur une ligne de base. La différence 

de phase est de -10°, la température équivalente de bruit TA’ est de 300 K.
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Fig 3. 26 - Visibilité complexe V12, caractérisée par son module et sa phase, obtenue à 
partir d'une ligne de base sans défauts 

Nous pouvons remarquer que la visibilité complexe idéale évolue linéairement en fonction de 

la différence de phase des deux chaînes de réception et de la température équivalente de bruit 

disponible en sortie des antennes. La faible erreur de phase est due au temps d’intégration trop 

petit.  

10.2.4. Effets des paramètres réels des LNA 

En ajoutant le facteur de bruit de 6 dB de chaque LNA nous obtenons la visibilité 

complexe présentée à la figure 3.27. 

Nous pouvons observer que la visibilité complexe obtenue par la ligne de base est sensible au 

niveau de puissance radiométrique « détecté » ainsi qu’à la différence de phase entre les deux 

chaînes de réception.  

À température équivalente de bruit TA’ fixe, l’erreur en amplitude σρ varie en fonction de la 

différence de phase de -13 µV à +8 µV.  

À différence de phase 21 φφ −  constante, l’erreur en phase σφ est d’autant plus importante que 

le niveau de puissance radiométrique est faible. Elle est comprise entre +1° et +0,1°. 

La sensibilité de la ligne de base ne change pas. 
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Fig 3. 27 - Effet du facteur de bruit des LNA sur la visibilité V12  

En diminuant le facteur de bruit des LNA nous avons vérifié que ces variations s’atténuent. 

Le premier élément des chaînes de réception agit donc sur le comportement des erreurs (phase 

et amplitude) d’une part par rapport au niveau de puissance radiométrique détecté mais aussi 

en fonction de la valeur de la différence de phase d’une ligne de base. 

Ce phénomène n’a pas été abordé dans la partie précédente et n’apparaît pas sur une ligne de 

base idéale, mais il illustre bien la définition de la visibilité complexe qui fournit une 

cohérence spatiale du signal radiométrique détecté entre deux récepteurs car son module et sa 

phase ne sont pas directement représentatifs de la température équivalente de bruit ni de la 

position de la source par rapport aux deux récepteurs. Il montre aussi l’importance de choisir 

des LNA ayant un facteur de bruit le plus faible possible. 

10.2.5. Effets du filtre passe bande 

Après les effets des LNA, nous nous intéressons à l’influence de la bande passante et 

au choix du type de fenêtrage du filtre passe bande de type gaussien d’ordre 5.  

La figure 3.28 illustre l’importance de conserver la plus large bande passante pour une 

détection radiométrique. En effet, plus celle-ci est petite plus les erreurs sont importantes et la 

sensibilité faible. Entre une bande passante de 20 GHz et de 10 GHz il y a peu de différence : 
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l’erreur en phase ajoutée est quasi nulle et celle en amplitude relativement faible. Cependant 

en diminuant cette bande passante à 5 GHz les erreurs augmentent considérablement.   
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Fig 3. 28 - Effets de la bande passante des récepteurs 

Nous avons ensuite observé la visibilité complexe obtenue sur la ligne de base pour différents 

gabarits du filtre passe bande. Les trois gabarits testés sont les fenêtres de Hamming, de 

Hanning et de Barlett. Nous les avons comparés au résultat obtenu avec une fenêtre 

rectangulaire. Le gabarit de Barlett semble le plus intéressant en termes de sensibilité mais 

l’erreur de phase est plus importante.  

En ce qui concerne le phénomène de « fringe washing », l’utilisation d’un filtre dont le gabarit 

se rapproche le plus d’un gabarit rectangulaire est plus intéressante. Cependant ce n’est pas un 

élément critique car les erreurs ajoutées ne sont pas signifiantes. 
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Fig 3. 29 - Effet du fenêtrage du filtre passe bande sur la visibilité V12   

 

Ainsi nous avons présenté les effets des caractéristiques des premiers éléments d’une chaîne 

de réception et à ce stade de l’étude les performances de notre ligne de base sont donc les 

suivantes : 

- Sensibilité : KVV /8,012 µ=∆  

- Erreur d’amplitude : -7,5 µV < σρ < +13,8 µV 

- À TA’=300 K et °−=− 1021 φφ  :  VV µ25212 = et °−= 9,912φ  

Erreur de phase :  σφ < +1° 

10.2.6. La détection I/Q 

Nous venons de présenter les erreurs en phase et en amplitude causées par les LNA et 

le type de filtrage. Maintenant nous présentons les performances prévisibles en utilisant un 

détecteur I/Q réel comprenant les pertes de conversion et l’isolation OL/RF des mélangeurs, 

un déphaseur π/2 à ± 2° et les caractéristiques de l’oscillateur local.  
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10.2.6.a. Effets des imperfections des mélangeurs 

Au vu des performances des mélangeurs existants (à des fréquences plus basses) nous 

avons fixé les pertes de conversion à 15 dB et une isolation OL/RF à -20 dB. Nous 

définissons ainsi une configuration de mélangeurs réels avec de mauvaises performances pour 

déterminer leurs effets dans un cas défavorable. 

Isolation OL/RF
de20 dB

Pertes de conversion de
15 dB

Oscillateur local 
à 140 GHz

Sortie du dernier 
LNA

sIF(t)

 
Fig 3. 30 - imperfections des mélangeurs 

La première configuration de nos chaînes de réception comprend deux LNA. Cependant on 

peut observer sur la figure 3.31 que les fuites de puissance d’OL sur la voie RF perturbent 

fortement la phase et l’amplitude de la visibilité obtenue. En effet, la puissance de signal 

radiométrique mesurée étant petite (de l’ordre de -70 dBm), le signal RF en entrée des 

mélangeurs est proche de -30 dBm après amplification par les deux LNA. Cependant les 

fuites de puissance d’OL réinjectées sur la voie RF se retrouvent sur le signal IF et faussent 

l’information souhaitée si cette puissance est trop élevée. Sur la figure 3.31, on peut noter 

qu’il faut une puissance d’OL sur la voie RF inférieure à -30 dBm pour obtenir une erreur de 

phase et une variation d’amplitude convenables mais le niveau d’amplitude de la visibilité 

reste très faible (inférieur à quelques µV).  De plus, comme il a été remarqué précédemment, 

plus le niveau du signal RF est élevé, plus l’erreur de phase est faible.  

Nous avons donc choisi d’ajouter un troisième amplificateur afin d’augmenter le niveau de 

puissance RF à l’entrée des mélangeurs. La puissance du signal RF en sortie du deuxième 

LNA étant inférieure à -30 dBm, ce dernier amplificateur de 10 dB de gain adapté en entrée et 

en sortie ne compresse pas (cf. chapitre 9- Amplificateur 2 étages) et amplifie le signal RF 

pour approcher un niveau de puissance de -20 dBm. Le facteur de bruit de la chaîne ne change 

pas. 

La nouvelle visibilité complexe de la ligne de base avec un démodulateur I/Q idéal est donnée 

à la figure 3.32.  
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Fig 3. 31 - Comportement de la visibilité V12 en fonction du niveau de puissance de fuites 
d’OL sur la voie RF pour une ligne de base composée de mélangeurs ayant des pertes de 

conversion de 15 dB 

L’ajout du troisième amplificateur permet d’obtenir une sensibilité beaucoup plus importante 

car le signal RF est amplifié de 10 dB. L’information en amplitude de la visibilité complexe 

est ainsi plus facilement exploitable. Cependant cet ajout augmente l’erreur de phase (dû au 

facteur de bruit de cet amplificateur supplémentaire). 

Les caractéristiques sont les suivantes : 

- Sensibilité : KVV /8112 µ=∆  

- Erreur d’amplitude : -627 < σρ < 815 µV 

- À TA’=300 K et °−=− 1021 φφ  :  mVV 24812 = et 3,1112 −=φ ° 

Erreur de phase : -3° < σφ < -0,6° 

Les résultats obtenus avec les imperfections des mélangeurs, en fonction des fuites de la 

puissance d’OL sur la voie RF, sont présentés à la figure 3.33. Il apparait bien qu’après 

augmentation du niveau de puissance du signal RF, les fuites de puissance d’OL sur la voie 

RF ont moins d’influence.  
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Fig 3. 32 – Visibilité complexe obtenue à partir d’une ligne de base sans imperfection de 

détecteur I/Q  
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Fig 3. 33 - Comparaison de la visibilité complexe V12 obtenue à partir de chaînes de 

réception à 2 LNA par  rapport à celle obtenue avec des chaînes de réception à 3 LNA 
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Ainsi nous obtenons les caractéristiques suivantes : 

� Avec une puissance d’OL sur la voie RF de -20 dBm 

- Sensibilité : KVV /112 µ=∆  

- À TA’=300 K et °−=− 1021 φφ  : VV µ37112 = et °−= 712φ  

Erreur de phase :  +7,8° < σφ < +0,9° 

� Et avec une puissance d’OL de -30 dBm  

- Sensibilité : KVV /112 µ=∆  

- À TA’=300 K et °−=− 1021 φφ  :  VV µ34812 = et °−= 5,1012φ  

Erreur de phase : -1,2° < σφ < -0,2° 

Nous pouvons remarquer que les erreurs en phase ajoutées par les imperfections des 

mélangeurs sont plus petites que celles de la figure 3.31, mais ce phénomène n’est valable que 

pour la différence de phase de -10° ; nous montrons à la fin de cette étude (Fig 3.39) qu’il 

n’en n’est pas de même pour les autres phases.  

Le choix de la puissance de l'oscillateur local comprise entre 0 et -10 dBm permet de rester 

fidèle au comportement réel en se référant aux performances de l’oscillateur réalisé et en 

prenant en compte les pertes lors de la connexion de l’OL sur chaque récepteur élémentaire 

(longueur de câbles ou de ligne). 

L’utilisation d’un corrélateur numérique nécessite un échantillonnage et une quantification 

des signaux ii(t) et qi(t) issus de la démodulation I/Q. La bande passante du démodulateur est 

donc limitée. Les résultats précédents ont été obtenus avec une bande passante de 10 GHz soit 

celle fixée par le filtre et les LNA. La figure 3.34 montre ceux obtenus en diminuant la bande 

passante à 1 GHz puis à 500 MHz. Nous pouvons observer que les erreurs de phase et 

d’amplitude augmentent considérablement quand la bande passante est diminuée.  

On retrouve le phénomène commun aux systèmes de détection hyperfréquence où il est 

préférable de conserver la bande passante la plus large possible. Dans le cas de la synthèse 

d’ouverture radiométrique la corrélation n’est pas sensible à un signal fortement bruité et au 

contraire la visibilité obtenue est meilleure. 

Le choix du convertisseur n’étant pas défini, nous fixons la fréquence maximale du signal IF à 

500 MHz.  
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Fig 3. 34 - Observation du comportement de la visibilité complexe en fonction de la 

fréquence IF maximale 

Ces derniers résultats sont réalisés à partir de mélangeurs ayant tous les mêmes imperfections 

or on peut estimer qu’il existe de faibles variations (< ± 2dB) entre les caractéristiques des 

différents mélangeurs. Nous avons observé la visibilité obtenue pour trois cas de 

configurations des imperfections des mélangeurs (donnés dans le tableau 3.3) et les résultats 

sont donnés à la figure 3.35. 

Il n’est pas possible d’évaluer précisément les erreurs de phase et d’amplitude dans le cas où 

les mélangeurs ne présentent ni les mêmes pertes de conversion ni la même isolation RF/OL 

car ces erreurs ne sont pas régulières. Une étude de caractérisation de tous les mélangeurs est 

nécessaire pour modéliser leur effet. Cependant nous pouvons envisager que la différence 

d’erreur de phase est de ±2°. 
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 Récepteur élémentaire 1 Récepteur élémentaire 2 

 Mélangeur I Mélangeur Q Mélangeur I Mélangeur Q 

 
Pertes 

conversion 

Isolation 

OL/RF 

Pertes 

conversion 

Isolation 

OL/RF 

Pertes 

conversion 

Isolation 

OL/RF 

Pertes 

conversion 

Isolation 

OL/RF 

1er cas -15 dB -20 dB -15 dB -20 dB -15 dB -20 dB -15 dB -20 dB 

2ème cas -12 dB -22 dB -15 dB -18 dB -15 dB -20 dB -18 dB -25 dB 

3ème cas -13 dB -21 dB -14 dB -19 dB -15 dB -20 dB -13 dB -20 dB 

Tableau 3. 3 - Configurations des imperfections des mélangeurs. 
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Fig 3. 35 - Comparaison de la visibilité complexe en fonction de différentes valeurs de 

pertes de conversion et d'isolation OL/RF des mélangeurs. 

Cette section permet de mettre en évidence l’influence des imperfections des mélangeurs sur 

la visibilité complexe fournie par une ligne de base. Si les mélangeurs sont identiques il est 

possible d’estimer l’effet de leurs imperfections. Cependant, comme nous l’avons relevé dans 

le chapitre 6, cette estimation est beaucoup plus difficile quand les mélangeurs sont différents. 

La corrélation numérique, intéressante pour une simplification lors de la corrélation d’un 

nombre important de chaînes de réception, est désavantageuse par les limites en fréquence des 
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éléments de conversion analogique/numérique disponibles actuellement car la visibilité 

complexe fournie en est affectée.  

 

10.2.6.b. L’oscillateur local 

Nous avons montré dans le chapitre 6 que les imperfections de l’oscillateur local n’ont 

pas d’effet si celui-ci est commun aux deux chaînes de réception. Cependant un point n’a pas 

été relevé c’est la précision du déphaseur de –π/2. La figure 3.36 montre l’influence d’une 

erreur de ± 2° sur le déphaseur. Il apparait clairement que l’erreur en phase ajoutée 

correspond à l’erreur de déphasage, l’amplitude de la visibilité, quant à elle, varie peu. 
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Fig 3. 36- Evolution de la visibilité complexe par rapport à l'erreur de phase de ± 2° du 

déphaseur π/2. 

En fixant un bruit de phase important (fig 3.37) nous obtenons la visibilité donnée sur la 

figure 3.38. Nous pouvons vérifier que le bruit de phase de l’oscillateur local ne perturbe pas 

la visibilité complexe. 
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Fig 3. 37 - Spectre de fréquence de l'oscillateur local défini par un bruit de phase de          

-90 dBc/Hz à 10 MHz. 
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Fig 3. 38 - Effet du bruit de phase de l'oscillateur local. 

10.2.6.c. Conception des mélangeurs 

À la fin de notre étude, les mélangeurs ne sont pas réalisés. Cependant nous avons 

montré leurs influences sur la visibilité complexe fournie par la ligne de base. Une étude plus 

approfondie est nécessaire pour choisir la topologie la plus adéquate afin de limiter au 

maximum les fuites OL/RF et les pertes de conversion. En effet pour limiter les erreurs de 

phase il nous faut d'obtenir une isolation OL/RF la plus grande possible (nous pouvons 

envisager entre -20 et -35 dB maximum d'isolation à la fréquence de 140 GHz) 
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10.2.7. Conclusion sur les effets des imperfections dans les chaînes de 
réception 

En faisant varier la température équivalente de bruit disponible à la sortie des antennes 

ainsi que la différence de phase présente entre les deux chaînes de réception, nous avons 

détaillé les effets des imperfections des éléments constituant une ligne de base. Nous avons pu 

observer que le fait d’insérer un troisième amplificateur dans chaque chaîne de réception 

permet d’augmenter le niveau de puissance RF afin d’obtenir une amplitude absolue de la 

visibilité correcte et surtout de limiter les effets causés par les fuites de puissance d’OL sur 

l’entrée RF des mélangeurs. Le facteur de bruit des LNA a pour effet de rendre non linéaire 

l’évolution de la visibilité complexe ce qui rend plus difficile la modélisation des erreurs. 

Ainsi nous sommes partis d’une ligne de base idéale fournissant une visibilité complexe dont 

l’amplitude varie de 8 mV à 81 mV et dont la sensibilité est de 81 µV. 

En prenant en compte les caractéristiques des LNA, du filtre passe bande et du démodulateur 

I/Q de chaque chaîne de réception nous pouvons estimer que les imperfections vont ajouter 

une erreur de phase comprise entre -1° et +41,6°. La sensibilité de détection va s’atténuer 

fortement car elle va passer à 0,1 µV/K avec une variation d’amplitude allant de 4 µV à 

115 µV (Fig 3.39). 

 

Ces résultats sont des résultats de simulation à partir de composants réels. Il ne faut 

donc pas retenir les valeurs exactes données ici mais les variations et ordres de grandeurs. Un 

paramètre à prendre en compte est le temps d’intégration qui est limité pour rendre les 

simulations possibles mais en augmentant ce temps d’intégration, les erreurs diminuent. 
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Fig 3. 39 - Comportement réel de la visibilité obtenue sur une ligne de base en fonction 
de la température équivalente de bruit disponible à la sortie des antennes TA’ et de la 

différence de phase entre les deux chaînes de réception 21 φφ − . 
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11.  Caractéristiques 

Ce dernier chapitre présente les caractéristiques théoriques du dispositif interférométrique 

étudié en fonction des applications envisagées. Quatre configurations sont détaillées. La 

première concerne le prototype de démonstration permettant de valider les récepteurs à la 

fréquence de fonctionnement de 140 GHz. Les trois autres configurations sont celles 

envisagées pour trois types d’applications : la détection d’objets faiblement dissimulés sur une 

personne à partir d’un portique (ou d’une cabine), le scannage d’une scène dans une salle de 

taille moyenne à partir d’un récepteur fixe (utilisé de la même façon qu’une caméra thermique 

par exemple) et le dernier cas est celui d’une utilisation à faible portée pour la surveillance de 

colis ou bagages. 

11.1. Hypothèses 

On détermine les caractéristiques de l’interféromètre en envisageant les hypothèses 

suivantes.  

- rapport signal à bruit NS de 8 dB, 

- pertes atmosphériques  Latm négligeables, 

- performances des antennes de type Vivaldi à 140 GHz: gain G compris entre 10 et 

20 dB, soit une ouverture del de 4,3 à 13,6 mm, ce qui correspond à une largeur de 

lobe principal à mi-puissance de 10 à 28,5 dB et une efficacité de rayonnement 

d’antenne Aη de 0,5, 

- contraste minimal de 10 K entre la température équivalente de bruit Td d’une source et 

celle du fond de la scène, 

Nous avons présenté qu'en plus de la température radiométrique ajoutée des récepteurs, leur 

bande passante et le temps d’intégration efficace (en fonction du nombre de visibilité 

obtenue), la sensibilité radiométrique de l’interféromètre est principalement fixée par le 

diamètre synthétisé et le nombre de récepteurs employés (cf chap 5, équation 2.9). Plus le 

diamètre synthétisé est petit et plus le nombre de récepteurs est important, meilleure sera la 

sensibilité. Mais ceci est au dépend de la résolution spatiale, il y a donc un compromis 

résolution radiométrique (sensibilité)/résolution spatiale.  
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Un autre critère entre en compte car le diamètre synthétisé est limité par la condition de 

recouvrement des champs de vue à la distance scène/imageur souhaitée.  

Les critères varient donc suivant l’application envisagée. Pour le démonstrateur nous ne 

fixons aucune contrainte car le but est uniquement de valider les récepteurs et le traitement de 

signal associé. Pour les autres configurations des contraintes sont définies et les 

caractéristiques sont données à titre d’exemple car les tolérances en termes de qualité 

d’images ou de résolution radiométrique vont dépendre de la caractérisation des récepteurs 

réalisés. 

11.2. Première configuration : démonstrateur 

Pour mettre en œuvre un démonstrateur dans le but de valider le comportement des 

lignes de base, le nombre minimum de récepteurs élémentaires est de 4 afin de rester fidèle à 

la géométrie en 'Y'.  

Nous considérons que les antennes utilisées (de type Vivaldi ou plus simplement des antennes 

cornets) ont un gain de 10 dB avec une efficacité de rayonnement minimale de 0,5, ce qui ce 

qui correspond à un angle d’ouverture =Ω p  28,5°. Ainsi la portée du système et 

l’illumination de la scène seront acceptables. 

Un espacement de 14,6 cm entre chaque récepteur permet de respecter le recouvrement des 

champs de vue des antennes à une distance minimale de 50 cm.  A cette distance, la résolution 

spatiale est de 5 mm et la surface illuminée est de 25 x 22 cm. 

La sensibilité radiométrique de l’interféromètre minimale est ainsi de 7,7 K. 

Le temps d’intégration efficace minimum est fixé à 2 s. Ce temps comprend le temps 

d’intégration des lignes de base ainsi que le temps nécessaire au traitement des données et à la 

reconstruction d'image. 

Le tableau 3.4  donne les surfaces de cibles détectables en fonction du contraste de 

température équivalente de bruit entre la cible et le fond de la scène et la sensibilité 

radiométrique du dispositif interférométrique. 

En se limitant à 4 chaînes de réception, nous ne nous intéressons pas aux performances du 

dispositif. Nous ne pouvons obtenir que 7 visibilités non redondantes, ce qui implique que la 

résolution de l’image sera au maximum de 16 x 16 pixels. Mais cette configuration est 
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suffisante pour valider le dispositif et le traitement des données. Nous pourrons ainsi étudier 

précisément les performances des lignes de base. 

Contraste de 
température 

(K) 
10 20 40 80 160 

Surface de cible 
détectable 

(cm²) 
192 95,9 47,9 24 12 

Tableau 3. 4 - Évolution de la surface de cible détectable en fonction du contraste de 
température 

11.3. Deuxième configuration 

Nous nous intéressons maintenant à la configuration d’un dispositif permettant de 

détecter des objets de formes et de matériaux divers dissimulés sur une personne. 

Dans ce cas les critères sont les suivants : 

• Surface détectable minimale : 10 cm², 

• Haute résolution d’image, 

• Temps d’intégration maximale : une dizaine de secondes, 

• Résolution spatiale minimale : 4,3 mm, 

• Sensibilité radiométrique : inférieure à 1 K, 

• Gain des antennes : 10 dB 

Le tableau 3.5 donne les caractéristiques envisageables en fonction de la sensibilité 

radiométrique.  

Pour l’application visant la sécurité des personnes le dernier paramétrage est le plus 

intéressant car le nombre important de récepteurs assure une quantité de visibilité complexe 

suffisante pour permettre de reconstruire une image de haute résolution d’une scène de près 

d’1 m² de surface. De plus cette quantité de récepteurs permet d’envisager une sensibilité 

radiométrique de 0,1 K.  

En contre-partie, le coût de réalisation est plus élevé car il est nécessaire concevoir près de 

200 récepteurs, avec le dispositif de conversion analogique/numérique et de traitement de 

signal associé.  

La taille des bras du 'Y' reste convenable, son faible encombrement en fait un atout car cet 

appareil pourra être utilisé dans différents lieux. 
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Pour améliorer la qualité de détection, il est envisageable de placer la cible (ou la personne) 

devant un fond dont la température équivalente de bruit est connue. La température de fond 

étant fixe, le processus d'identification des différents matériaux sera plus simple et plus 

rapide. 

Distance  1 m 

Résolution spatiale 5 mm 

Diamètre synthétisé 42,9 cm 

Longueur des bras 24,7 cm 

Sensibilité radiométrique (K) 7 1 0,5 0,1 

Nombre d’antennes 

(3 x nb antennes/bras +1) 

3x1 +1 

= 4 

3x 7 +1 

= 22 

3x 13 +1 

= 40 

3x 66+1 

= 199 

Distance entre antennes 24,7 cm 3,5 cm 1,9 cm 3,7 mm 

Champ de vue 87 cm x 93 cm 

Distance minimale détectable 84,5 cm 

Résolution spatiale maximale 4,23 mm 

Nombre de visibilités  

complexes 
7 232 781 19702 

Nombre de pixels  

de l’image reconstruite 

8x8 

= 64 

32x32 

= 1024 

64x64 

= 4096 

256x256 

= 65536 

     

Tableau 3. 5 - Paramètres de l'interféromètre pour une application de détection d'objets 
dissimulés sur une personne 

Le nombre d'antennes donné est le nombre minimal permettant d'obtenir la sensibilité 

radiométrique souhaitée. Pour augmenter la résolution de l'image il suffit d'augmenter le 

nombre de visibilité et donc le nombre d'antennes.  

11.4. Troisième configuration 

Nous avons envisagé une application à longue portée pour scanner une grande surface. 
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Pour obtenir un dispositif à longue portée, il est nécessaire d'utiliser des antennes très 

directives soit ayant un gain de 20 dB. La condition de recouvrement de champ de vue impose 

une distance minimale de détection plus grande qu'avec des antennes de 10 dB de gain, pour 

le même diamètre synthétisé. En fixant cette distance à 2 m, la structure de l'interféromètre est 

la suivante : des longueurs de bras de 41 cm pour une distance maximale entre antennes de 71 

cm. Le tableau 3.6 donne les caractéristiques et les performances du dispositif pour différentes 

distances entre une source radiométrique et le détecteur.  

Le nombre d'antennes donné est celui nécessaire pour obtenir la sensibilité radiométrique, en 

diminuant la quantité de récepteurs nous diminuons d'une part, la sensibilité radiométrique et 

d'autre part, la résolution de l'image. 

Dans les deux premiers cas nous avons décidé de fixer la sensibilité radiométrique. Nous 

pouvons remarquer qu’entre une résolution de 0,1 K et 0,5 K le nombre de récepteurs passe 

de 274 à 55. Il est donc plus judicieux de fixer un nombre de récepteurs acceptable. Ainsi le 

dernier cas est donné pour un nombre de 40 récepteurs par bras, ce qui permet d’obtenir une 

sensibilité de 0,22 K. 

Pour chaque cas, le dernier élément du tableau est le produit surface de la cible et contraste de 

température. Nous avons choisi de ne pas les distinguer, car en fonction de la surface 

minimale détectable tolérée le contraste de température mesurable change. 
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Distance 2 3 4 10 

Surface illuminée 1,32 x 1,42 1,68 x 1,77 2,03 x 2,13 3,85 x 3,9 

Résolution spatiale 6 mm 1,8 cm 2,4 cm 3 cm 

Sensibilité radiométrique 0,1 

Nombre d'antennes 3x 91 + 1 = 274 

Distance entre antennes 4,5 mm 

Visibilité 37402 

Pixels 512 x 812 

(surface cible*contraste ∆T) 0,792 1,782 3,168 19,80 

Sensibilité radiométrique 0,5 

Nombre d'antennes 3x 18 + 1 = 55 

Distance entre antennes 2,28 cm 

Visibilité 1486 

Pixels 64 x 64 

(surface cible*contraste ∆T) 3,960 8,911 15,84 99,01 

Nombre d'antennes 3x 40 + 1 = 121 

Sensibilité radiométrique 0,22 

Distance entre antennes 1 cm 

Visibilité 7261 

Pixels 128 x 128  

(surface cible*contraste ∆T) 1,78 4,00 7,12 44,49 

Tableau 3. 6- Paramètres de l'interféromètre pour une application de détection d'objets 
dissimulés sur une personne 
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11.5. Quatrième configuration 

Cette dernière configuration est plutôt orientée vers des applications dites à faible 

portée et à haute résolution spatiale c'est-à-dire une résolution proche de 1 mm.  

Nous fixons les paramètres suivant : 

Surface de cible minimale : 10x10 cm² 

Contraste de température : 100 K 

Sensibilité radiométrique de 0,1 K 

Les caractéristiques sont données dans le tableau 3.4. 

Nous comparons deux gains d’antennes car pour cette application il n’est pas nécessaire 

d’avoir un maximum de gain et il est préférable de privilégier une large ouverture d’antennes 

pour assurer un recouvrement de champ de vue suffisant.  

En effet la condition de recouvrement et la définition de la résolution spatiale sont liées de 

telle sorte que la résolution spatiale dépend uniquement de l’angle d’ouverture des antennes. 

Si on envisage une application à distance proche avec la plus grande résolution possible nous 

privilégions des antennes ayant un gain de 5 dB. 

Dans cette configuration, le nombre de récepteurs nécessaire est très inférieur aux précédentes 

configurations de par la proximité dispositif/cible. 

Nous pouvons noter que la résolution spatiale optimale ne pourra pas être inférieure à 3 mm. 
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Gain d’antenne 

Angle d’ouverture 

10 dB 

28,5° 

5 dB 

40,2° 

Résolution spatiale maximale 4,23 mm 3 mm 

Distance maximale 25 cm 12,6 cm 

Distance de détection 20 cm 10 cm 

Diamètre synthétisé 10,1 cm 7,3 cm 

Longueur des bras 5,8 cm 4,3 cm 

Nombre minimum d’antennes 

 

3x6 +1 

= 19 

3x 10 +1 

= 31 

3x 10 +1 

= 31 

3x 5+1 

= 16 

Distance entre antennes 1 cm 0,5 cm 0,4 cm 0,8 cm 

Champ de vue 18,9 cm x 20,3 cm 13 cm x 14 cm 

Nombre de visibilités  

complexes 
172 466 781 121 

Nombre de pixels  

de l’image reconstruite 

16x32 

= 512 

32x32 

= 1024 

64x64 

= 4096 

16x16 

=256 

     

Tableau 3. 7 - Paramètres et caractéristiques de l'interféromètre radiométrique pour une 
application à haute résolution spatiale 
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12. Conclusion 

Cette troisième et dernière partie du manuscrit a permis de mettre en avant d’une part 

les résultats des composants réalisés enbande G et d’autre part une estimation des 

performances des lignes de base constituant le dispositif interférométrique. Le dernier 

chapitre apporte une présentation des caractéristiques de l’interféromètre radiométrique dans 

différents cas d’application. 

Les performances des premiers composants réalisés en technologie métamorphique HEMT 

70 nm montre la faisabilité d’une chaîne de réception fonctionnant dans la bande G. Les 

amplificateurs faible bruit sont très performants et à l’état de l’art dans une bande de 

fréquence où l’exploitation des capacités hyperfréquences est émergente. La caractérisation 

du détecteur montre des résultats intéressants malgré un décalage en fréquence. Quant à 

l’oscillateur, il fournit une puissance satisfaisante à la fréquence d’oscillation. Le dernier 

élément qui n’a pas été réalisé dans cette étude est le mélangeur employé dans la détection 

I/Q. Mais les performances des circuits et plus particulièrement des transistors de la 

technologie métamorphique HEMT 70 nm présagent de bons résultats.  

Nous rappelons que cette technologie est récente et le modèle grand signal (à venir) des 

transistors permettra une conception plus précise des circuits MMIC et ainsi une amélioration 

des résultats obtenus (plus particulièrement, la compensation du décalage en fréquence). 

Les simulations effectuées sur le comportement de la ligne de base type sont un support de 

référence lors de la conception et la caractérisation des récepteurs élémentaires. Nous avons 

montré l’intérêt d’une étude précise de chaque élément lors de leur réalisation pour atténuer 

les phénomènes perturbateurs. Le nombre important de récepteurs élémentaires utiles pour la 

mise en œuvre du système interférométrique et la disparité des imperfections des éléments 

impose cette rigueur pour obtenir un imageur à haute résolution le plus précis possible.  

Enfin, le dernier chapitre illustre la diversité d’applications possibles à partir du principe de 

synthèse d’ouverture dans la gamme millimétrique.  
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Conclusion Générale et Perspectives 

Ce manuscrit de thèse a présenté l’étude de faisabilité d’un dispositif d’imagerie à 

haute résolution. Nous avons motivé notre choix d’un système passif hyperfréquence basé sur 

le principe physique de la radiométrie vis-à-vis des autres technologies d’imagerie existantes 

(Radar, InfraRouge etc.). Son inoffensivité pour l’environnement et le libre choix de la bande 

de fréquence en sont des atouts par l’absence d’un dispositif d’émission. La radiométrie, 

principalement utilisée à de basses fréquences permettant de longues portées, est ici employée 

pour des applications à plus faibles portées ce qui permet d’utiliser une fréquence de 

fonctionnement dans la gamme millimétrique et plus précisément dans la bande 140-220 

GHz. À de telles fréquences la capacité du rayonnement radiométrique (définie par la loi de 

Planck) est importante ce qui permet de détecter plus aisément un large panel de matériaux, 

du plus absorbant au plus réflecteur à condition d’obtenir la sensibilité radiométrique la plus 

précise. 

Nous avons ensuite détaillé la technique de synthèse d’ouverture, une technique qui permet de  

déterminer la cohérence spatiale d’une source radiométrique mesurée à partir de deux 

récepteurs passifs. À partir cette technique, il est possible de concevoir un imageur ayant 

d’une structure interférométrique radiométrique, dont la géométrie choisie est en Y, afin de 

restituer l’image d’une scène. Principalement employé pour des applications d’observation 

terrestre ou spatiale, l’étude a permis de montrer qu’un tel dispositif peut être utilisé à une 

échelle beaucoup plus petite. Cette faisabilité est facilitée, entre autres, grâce à la 

miniaturisation des antennes à la longueur d’onde de 2 mm. Cette miniaturisation implique un 

dispositif de faible encombrement possédant de bonnes performances radiométriques et de 

qualité d’image (résolution spatial et nombre de pixels). 

Les récepteurs radiométriques ont été étudiés précisément, d’une part grâce à la réalisation de 

circuits MMIC constituant certains éléments de la chaîne de réception et d’autre part, en 

détaillant les effets des imperfections des chaînes de réception sur la cohérence spatiale 

mesurée. Les circuits MMIC présentent de bonnes performances malgré l’absence de modèles 
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complets utiles à leur conception, particulièrement les LNA qui possèdent des performances, 

à l’état de l’art, très prometteuses. 

Une estimation des erreurs ajoutées à la mesure de visibilité complexe a été présentée. Les 

simulations réalisées à partir des caractéristiques réelles des composants montrent la nécessité 

de caractériser et modéliser les récepteurs pour pouvoir corriger ces erreurs. Le choix et la 

méthode de calibrage vont dépendre des applications et plus particulièrement de la tolérance 

d'erreurs acceptées. 

Enfin, nous avons développé la technique de traitement des données et de reconstruction 

d’image par résolution du problème inverse à bande passante limitée qui parait la plus 

appropriée à notre dispositif interférométrique. 

 

L’étude réalisée pendant cette thèse a donc permis de montrer la faisabilité d’un 

imageur passif à haute résolution à partir d’un système interférométrique radiométrique à 

140 GHz et de restituer un cahier des charges complet pour permettre sa réalisation. Les 

perspectives sont donc nombreuses.  

• La réalisation complète d’une chaîne de réception va permettre de caractériser 

d’une part, les erreurs ajoutées et d’autre part, de réaliser une modélisation de celle-ci dans le 

but d’adapter l’algorithme de reconstruction d’image.  

• Une étude particulière sur les antennes est à faire pour déterminer le modèle de 

leur diagramme de rayonnement. Ce paramètre est très important pour la reconstruction 

d’image, car il définit la relation entre la différence de phase présente sur une ligne de base et 

les angles d’arrivée sur l’antenne du rayonnement d’une source radiométrique qui sont liés à 

sa position spatiale. 

• Enfin, une fois les chaînes de réception caractérisées, un premier démonstrateur 

de l’interféromètre à 4 récepteurs (voire 7) peut être réalisé pour valider l’ensemble du 

système (les lignes de bases ainsi que l’algorithme de reconstruction d’image). Une 

optimisation peut être envisagée avant d’étudier l’intégration complète des récepteurs 

aboutissant à une diminution importante de leur encombrement. 
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RESUME 

 
 
 

L'objectif de cette thèse consiste à étudier un dispositif d'imagerie passive en gamme 

millimétrique pour la détection d'objets faiblement dissimulés en vue d'applications pour la 

sécurité des personnes.  

En s'abstenant d'éléments émetteurs nous assurons l'inoffensivité du dispositif. La 

détection s'effectue donc par radiométrie dans une bande de fréquences autour de 140 GHz 

afin de profiter du rayonnement important de la brillance spectrale des matériaux.  

Pour obtenir une image précise de la scène observée un unique récepteur n'est pas 

suffisant. Nous avons opté pour un dispositif interférométrique à haute résolution composé de 

plusieurs récepteurs radiométriques à détection I/Q (en phase et en quadrature). La mesure est 

ainsi basée sur le principe de synthèse d'ouverture permettant une résolution spatiale 

importante tout en conservant des antennes intégrables afin de limiter l'encombrement des 

récepteurs.  

Dans cette bande de fréquence, la conception des récepteurs nécessite la réalisation de 

circuits MMIC en technologie métamorphique HEMT 70 nm sur AsGa. Leurs performances 

permettent d'étudier précisément par simulation le comportement des récepteurs, plus 

particulièrement les erreurs ajoutées par ces derniers dans le but de les modéliser pour faciliter 

la reconstruction d'image.  

L'architecture de l'interféromètre permet de diminuer le nombre de récepteurs 

employés par rapport à la résolution de l'image reconstruite. La reconstruction d'image est 

obtenue par la solution en bande limitée du problème inverse.  

Ces travaux permettent de déterminer les caractéristiques du système en fonction des 

performances associées aux applications envisagées. 

 

 

 

 



 

 163 



 

 164 

ABSTRACT 

 

The aim of this thesis is to study a passive imaging system in the  millimeter range for 

the remote sensing of lower concealed objects applied to human security.  

The inoffensive character of the device is ensured by the lack of active emitter 

devices. The detection is a radiometric remote sensing within a frequency band centered 

around 140 GHz in order to benefit from the important radiation of the material spectral 

brightness.  

To get a clear picture of the observed scene, a single receiver is not enough. We 

decided to develop a high-resolution interferometric composed of several radiometric I / Q 

(in-phase and quadrature) receptors. The measurement is based on the principle of synthetic 

aperture allowing an important spatial resolution while maintaining integrated antennas in 

order to limit the size of the receivers.  

In this frequency band, the design of receivers requires the realization of MMIC 

devices, using the metamorphic HEMT 70 nm on GaAs technology from OMMIC. Their 

performance allow  a precise study of the simulated behavior of receivers, mainly the added 

errors, in order to facilitate the model for image reconstruction.  

The architecture of the interferometer reduces the number of receivers used with 

respect to the resolution of the reconstructed image. The image reconstruction is obtained by 

band-limited solution of the inverse problem.  

This work identifies the characteristics of the system in function of the performances 

associated with applications. 
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