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La vision a travers les milieux opaques, au sens optique traditionnel, est un moyen d’ac-
quérir des capacités sensorielles dont la nature ne nous a pas dotés. Dans cette thése, nous
nous sommes focalisés sur les applications liées & la vision a travers les murs. Son évocation
nous renvoie directement a la thématique de 'homme augmenté, dont les capacités sont
ameéliorées grace aux performances technologiques, qui prennent le pas sur les capacités
humaines. Un effort de recherche est fourni pour explorer ce domaine, en premier sou-
tenu par les forces armées qui voient en 'obtention de ces nouvelles capacités un avantage
incontestable dans les situations de combats urbains. Cette motivation est d’autant plus
renforcée que les techniques radars et leurs traitements deviennent de plus en plus perfor-
mants. En effet, on peut facilement trouver des images produites par des radars imageurs
qui sont tout simplement époustouflantes, telle cette image du capitole prise & quelques
kilomeétres de distance (Figure 1), ou encore cette image prise depuis le sol du cargo spatial
ATV en vol (Figure 2). A la vue de ces images réalisées a grande distance, il est légitime
d’extrapoler ces performances, et ainsi de penser que les progrés technologiques & réaliser

pour obtenir des résultats aussi spectaculaires en vision & travers les murs sont dorénavant
possibles.

FIGURE 1 — Image SAR du Capitol dans la ~ FIGURE 2 - Image radar de I’ATV-3 dans
bande K, - 15 GHz, Washington. (Copyright :  la bande K, - 16.7 GHz. (Copyright
Sandia National Laboratory). TIRA /Fraunhofer-FHR).

La problématique de la vision & travers les murs est en réalité trés complexe. Cette
thématique radar fait appel & une grande diversité de domaines technologiques, et 'abou-
tissement a un systéme performant requiert I'utilisation des derniéres avancées dans plu-
sieurs domaines. Cependant, méme si 'on a recours aux derniéres avancées technologiques,
le principe sur lequel repose la vision & travers les murs posséde des limitations physiques
restreignant leurs capacités, et par définition il ne sera jamais possible de s’en affranchir.

La vision & travers les murs est un domaine qui a émergé il y a environ une vingtaine
d’années aux Etats-Unis [1]. Ce sont le plus souvent des radars imageurs ou radars de détec-
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tion de personnes & travers les murs communément dénommeés radars TTW ( Through-The-
Wall) ou encore radars TWS ( Through the Wall Surveillance). Tls ont comme fonctionnalité
la détection et/ou la localisation de personnes (considérées comme des cibles) qui peuvent
étre immobiles ou en mouvement. Les domaines d’application des radars TTW sont as-
sez vastes. Les radars TTW sont cependant principalement développés pour des besoins
de sécurité et de défense ol ils constituent un avantage stratégique dans des applications
militaires : assaut dans des environnements urbains, prise d’otages, surveillance, etc. On
trouve aussi quelques applications civiles telles que la recherche de personnes ensevelies
sous les décombres.

0.1 Systémes TTW : un systéme radar exigeant

Les radars (RAdio Detection And Ranging) sont des systémes de détection fondés sur
I'utilisation d’ondes électromagnétiques comme signal porteur pour sonder ’environnement
& distance. Le principe des systémes radars est simple : il consiste & émettre des impulsions
électromagnétiques pour illuminer ’environnement et récupérer les échos provenant de la
réflexion de 'onde émise par les différents objets se trouvant sur son trajet. La construction
d’un systéme radar opérationnel fait cependant appel & une grande diversité de domaines
technologiques et de techniques : électronique haute fréquence, antenne, électronique nu-
mérique, propagation des ondes électromagnétiques, traitement du signal...

L’utilisation des radars TTW reste cependant restreinte car leurs résultats sont encore
perfectibles : la qualité et la fiabilité des résultats ne sont pas toujours suffisamment perti-
nentes et ne permettent pas encore 'obtention d'un outil lisible et performant. La vision &
travers les murs pose en effet des difficultés spécifiques. Il s’agit d’un domaine d’application
radar ot I’on rencontre des contraintes particuliéres :

— le fonctionnement a trés courte portée entraine des contraintes de rapidité :
les ondes électromagnétiques utilisées se propagent & la vitesse de la lumiére, soit 30 cm
par nanoseconde. La mesure de distance des cibles reposant principalement sur la me-
sure de la durée entre le signal émis et les échos recus, (technique TOF : Time of Flight),
met en jeu des durées extrémement bréves, de 'ordre de la nanoseconde. On est dés
lors contraint par des limitations technologiques : les références temporelles doivent étre
trés stables, les vitesses d’acquisition élevées, etc ... Plusieurs techniques permettent,
avec ces contraintes, d’effectuer les mesures d’intervalles de temps de propagation grace
a des approches technologiques conceptuellement différentes : de maniére indirecte, en
utilisant des formes d’ondes exploitant des modulations de fréquences, ou de maniére
directe en utilisant des impulsions ultra-bréves;

— la contrainte de fonctionnement dans une bande de fréquence inférieure a
6 GHz. En effet, la résolution (i.e le pouvoir de séparation) est liée a la longueur d’onde
utilisée. Cette derniére doit appartenir a la fenétre de "transparence" des matériaux
constituant les murs, qui se termine aux alentours de 4 4 6 GHz (correspondant a une
longueur d’onde d’environ 7.5 a4 5 cm). On ne peut donc pas monter en fréquence pour
réduire la longueur d’onde et ainsi gagner en résolution, sous peine d’obtenir des atté-
nuations trop importantes. La résolution théorique est donc de 'ordre de la dizaine de
centimeétres. Par conséquent, il ne faut pas s’attendre & obtenir des images comparables
a la vision humaine ot les longueurs d’onde mises en jeu sont de l’ordre du micron. Dans
notre cas, la longueur d’onde est non négligeable par rapport aux distances & mesurer,
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conduisant & des problématiques spécifiques pour extraire les informations contenues
dans le signal : celui-ci posséde des variations temporelles de méme granularité que
I'information.

— La scéne a observer constitue aussi une difficulté majeure. En plus de la présence
du mur accolé au radar, 'environnement dans lequel on souhaite opérer est intrinseé-
quement, trés variable : disposition des murs, sol, mobilier... Ces objets produiront des
réflexions de grande amplitude qui auront des effets plus ou moins prononcés selon leurs
dispositions. Les signaux relatifs aux personnes & détecter doivent donc étre extraits
des signaux relatifs & ’environnement. La différence de dynamique entre ces types de
signaux peut venir éblouir 1’électronique du systéme radar en saturant 1’étage de ré-
ception. Nous ne sommes pas dans une configuration radar classique avec un milieu
sondé quasiment vide, ou seulement limité par le plan du sol (telle que celles des radars
aériens, radars routiers).

— Il faut ajouter & cela des contraintes d’utilisation qui ont de fortes répercussions sur
les résultats escomptés. On doit alors s’intéresser aux paramétres classiques de concep-
tion d’un systéme : cotlit, encombrement, légéreté, consommation, facilité de transport,
facilité de mise eu ceuvre, rapidité d’obtention de résultats, fiabilité des résultats, etc.

0.2 Contexte et objectifs

L’étude de radars de vision & travers les murs a commencé au laboratoire L3i de La
Rochelle il y a quelques années, et a fait ’objet de plusieurs théses et de contrats. L’axe de
recherche s’est orienté sur des technologies radar UWB impulsionnel (Ultra Wide Bande -
UWRB). Le travail effectué durant cette thése se divise en deux branches : une qui s’inscrit
dans la continuité des travaux antérieurs utilisant un démonstrateur académique, 'autre
qui repose sur la réalisation & part entiére d’un prototype de systéme radar UWB im-
pulsionnel. Ces deux branches sont partiellement poreuses, et la justification du systéme
développé repose en grande partie sur les conclusions et améliorations émanant du démons-
trateur académique.

Un travail préliminaire a permis de mettre en place le démonstrateur UWB impulsion-
nel, reposant sur l'utilisation d’un oscilloscope pour numériser les impulsions. Des choix ont
alors été effectués concernant la configuration du radar, la sélection des appendices analo-
giques (antennes, amplis) ainsi que leurs agencements. Trés rapidement, les recherches se
sont orientées sur 'extraction de 'information & partir de ces signaux radar, avec la mise
en place d’une chaine de traitements d’images bas-niveau. La problématique adressée par
cette chaine a porté principalement sur 'extraction des informations spatiales qui sont re-
présentatives de 'environnement et les informations temporelles. On s’est intéressé alors a
I’évolution dynamique des différents objets détectés. Le rendu de cette chaine de traitement
est une image 2D sur laquelle sont positionnés les résultats de détection d’objets mobiles
sous forme de symboles avec les trajectoires associées. Cette chaine fournit cependant des
informations partielles. L’objectif principal a consisté & améliorer cette chaine chaine de
traitement, tout en conservant une configuration radar similaire. Ce premier objectif nous
a amené & reprendre en détail les principes de fonctionnement des radars, afin de trouver
les pistes les plus prometteuses.

Le second objectif est de réaliser un prototype radar reposant sur les mémes impulsions
UWB que le démonstrateur académique. La motivation principale est 1’obtention d’un
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systéme maitrisé dans son ensemble. La principale difficulté est liée & ’échantillonnage des
signaux impulsionnels qui ont une durée de 'ordre de la nanoseconde, et donc requiert
une fréquence d’échantillonnage trés élevée. L’angle d’approche original de nos travaux a
consisté a mettre en ceuvre un convertisseur analogique-numérique de derniére génération
fonctionnant conjointement avec un échantillonneur bloqueur (track and Hold -T&H). C’est
une approche tout numérique qui consiste & placer la conversion analogique-numérique au
plus prés de la chaine de réception. Cette technique est de plus en plus utilisée, comme
on peut le voir par exemple avec ’essor des radios définies par software. Ce changement
de paradigme provient de 'amélioration continue des performances des convertisseurs qui
sont maintenant capables de numériser de larges bandes & des fréquences trés élevées.

La reéalisation d’un prototype complet est cependant une entreprise laborieuse au vu
des performances requises. En effet, de nombreux verrous technologiques doivent étres levés
pour réaliser ce dispositif : conception analogique en UWB, numérisation sur des bandes
de fréquence ultra larges (accessibles uniquement par 'ajout de T&H aux convertisseurs
actuels), et des contraintes temporelles drastiques. De plus, si 'approche du tout numé-
rique fournit avantage d’étre trés générique (possibilité d’implémenter n’'importe quelle
modulation de maniére logicielle), elle reporte cependant les contraintes sur les parties
numériques. Ces difficultés ne portent pas sur les principes de conception, mais sur les
vitesses de réalisation, car les flux numériques traités sont beaucoup plus importants avec
des contraintes de temps de traitement réduits.

0.3 Organisation du manuscrit

La problématique de la vision & travers les murs abordée dans le premier chapitre est en
réalité trés complexe. Nous présentons le sujet en commencant par un préambule, visant &
bien positionner la problématique fondamentale physique sous-jacente de la reconstruction
d’une image par I'intermédiaire des ondes radars. Pour cela, nous nous appuierons sur une
comparaison avec les mécanismes de vision optique, ce qui permet de bien comprendre les
différences et la provenance des limitations des systémes radars TTW. L’utilité d'une telle
démarche a comme avantage d’apporter davantage de sens aux mécanismes d’interaction
des ondes avec leur environnement nécessaire & Uinterprétation des signaux, et conférera
un regard de plus haut niveau sur les chaines de traitements proposées.

Le premier chapitre s’intéresse donc aux mécanismes physiques mis en ceuvre selon
un point de vue traitement du signal. L’origine des systémes de vision & travers les murs
repose sur un constat simple : les matériaux constituant les murs sont opaques aux ondes
optiques mais transparents vis-a-vis des ondes centimétriques. La résolution dépend de la
bande passante et sera alors limitée par cette fenétre de transparence.

Il existe dans la littérature trois grands types de radar UWB courte portée. Ces ra-
dars reposent sur 'utilisation de formes d’ondes différentes : impulsionnelles, FMCW et
pseudo-aléatoires. Pour unifier les principes de ces radars, nous adopterons dans un pre-
mier temps une approche fondée sur la résolution, qui nous permettra de comprendre les
ressorts propres et les points communs de ces différentes formes d’ondes. Dans un second
temps, nous regarderons les répercussions techniques de chaque systéme et les architectures
matérielles qui en découlent.

Ce chapitre pose donc les prérequis nécessaires a la compréhension globale de la problé-
matique des radars courte portée, et les limitations qui en découlent. Il détaille le chemine-
ment scientifique qui a orienté nos choix technologiques vers la réalisation d’une plateforme
d’acquisition pour la numérisation rapide des signaux UWB impulsionnels.
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» Les contributions de ce chapitre consistent en une présentation détaillée des différents
mécanismes mis en jeu pour les différentes formes d’ondes exploitées par les radars
courte portée. Cela a abouti & une comparaison théorique entre ces radars, ainsi qu’a
une comparaison technologique permettant d’identifier les différentes caractéristiques
sur lesquelles reposaient ces architectures, apportant ainsi un point de vue innovant.

Le second chapitre présente une premiére approche expérimentale des signaux radar im-
pulsionnel acquis avec notre démonstrateur académique. Il décrit ensuite, étape par étape,
la chaine de traitement de I'information précédemment établie pour ’application de vision
a travers les murs. Cette partie introduit la technique de I’échantillonnage équivalent, mise
en ceuvre avec l'oscilloscope, qui permet non seulement d’améliorer le rapport signal sur
bruit et aussi la visualisation des signaux. Cette derniére sera mise a profit pour l'inter-
prétation de deux expérimentations : le déplacement pas a pas d'un poteau métallique; la
différence entre 1’écho renvoyé par un poteau et une personne. Ces expériences illustreront
les principales difficultés de traitements dues aux limitations théoriques. Elles nous servi-
ront aussi & montrer la direction vers des pistes d’amélioration de la chaine de traitement
en mettant en avant la possibilité d’exploitation de la phase des signaux pour détecter
des mouvements de trés faibles déplacements (que ’on nommera micro-mouvements par la
suite).

» La contribution principale de ce chapitre est la mise en place du sur-échantillonnage
par la technique de I’échantillonnage équivalent a fréquence élevée (100 GHz). Ceci
nous a permis de comprendre qu’il était possible de déceler des détections plus pré-
cises que celles réalisées avec la chaine précédente. Il est cependant nécessaire d’adop-
ter une fréquence de répétition d’acquisition élevée. Cette derniére n’est pas attei-
gnable avec le démonstrateur du fait de la vitesse de rafraichissement trop faible de
I'oscilloscope.

L’objectif du troisiéme chapitre est de comprendre en détail le mécanisme de détection
par micro-mouvements, et d’en déduire les apports possibles pour la chaine de traitement.
Ce chapitre se positionne sur la détection des cibles humaines macroscopiquement immo-
biles, inaccessibles dans la chaine de traitement initiale. Notre technique de détection de
micro-mouvements repose sur des mécanismes de détection de la phase des signaux impul-
sionnels. Cette méthode de détection s’appuie sur le principe de l'effet Doppler appliqué
a des impulsions, qui différe du cas de figure habituel des radars & ondes continues ou il
est assimilé & un décalage de fréquence. Pour démontrer efficacité de ce principe, nous
avons réalisé une expérience construite sur la détection des micro-mouvements générés par
le déplacement de la membrane d’un haut-parleur.

» Les contributions de ce chapitre portent sur une compréhension accrue du méca-
nisme de détection Doppler dans le cas des signaux impulsionnels UWB. La mise en
ceuvre de cette technique "Doppler impulsionnel" aboutit & une détection efficace de
personnes immobiles.
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Le dernier chapitre intégre les contributions décrites précédemment afin de concevoir
notre prototype de radar impulsionnel UWB de 3 4 6 GHz de bande passante. Le cceur
du systéme est construit sur une architecture innovante capable de numériser des signaux
UWB impulsionnels a la fréquence d’échantillonnage de 100 GHz sur une bande de 18 GHz.

Le systéme est construit autour d’un convertisseur analogique numérique de 10 bits
fonctionnant a une fréquence d’échantillonnage de 5 GHz, d’un track and hold (T&H)
de 8 GHz de bande passante et d'un FPGA contrélant I’ensemble de ces composants
afin d’obtenir la fréquence de rafraichissement synthétique de 100 GHz. L’ensemble de la
plateforme est dimensionné pour maximiser les performances d’acquisitions en termes de
rapport signal sur bruit.

» La premiére contribution porte sur l'architecture globale et la relocalisation de cette
plateforme d’acquisition : sélection des composants, structures de communication,
jitter, etc...

» La seconde contribution porte sur la réalisation des blocs numériques spécifiques fonc-
tionnant a de trés hautes vitesses, telle 'interface ADC-FPGA ainsi que le moyennage
en flux numérique continu.



Préambule : Analogie avec les
mécanismes de vision

Pour bien appréhender les performances ainsi que les limitations intrinséques des sys-
témes radar de vision & travers les murs, il est pertinent de s’attarder sur la comparaison
entre les systémes radars et les systémes de vision optique classiques, reposant sur des
capteurs du type caméra ou ceil humain. En effet, I’appellation "vision a travers les murs"
est ambigué et il n’est pas évident de I'appréhender pour un non radariste. De plus, la
vision étant un sens trés développé chez ’homme, il sera dés lors plus facile de comprendre
les problématiques radar en mettant en exergue leurs similitudes et leurs différences.

La vision, tout comme le radar, utilise des ondes électromagnétiques. La principale
différence entre les ondes "optiques" et les ondes "radar" est leur période spatiale : quelques
centaines de nanométres pour le spectre visible, quelques centimétres dans le cas du radar
de vision a travers les murs. Cette différence de période spatiale (longueur d’onde) va
intervenir de plusieurs maniéres par la suite. La Figure 3 représente schématiquement la
modélisation classique de ces ondes : répartition dans ’espace, comportement, etc, que

images a/é
= 4
S —

temp;s
Y &
Radar /
/\/\/\/\/\ /

Faisceaux
d’ondes

nous allons détailler point par point.

Vision

Signaux Capteurs Objet

FIGURE 3 — Représentation des différences entre les mécanismes de vision optique et radar.

Dimension des capteurs

Les capteurs utilisés pour la vision sont en fait constitués d’une multitude de capteurs
unitaires ( pixels pour les caméras, cones et batonnets pour 'eeil). Un capteur unitaire
est conditionné en dimension par la longueur d’onde a capturer. En effet, 'efficacité de
conversion d’une onde électromagnétique en un signal électronique est directement liée &
la longueur d’onde & capturer. Pour la vision, on obtient alors des dimensions minimales
de quelques micro-métres ( longueur d’onde < 1pm ), ce qui permet d’utiliser des grilles
constituées de nombreux capteurs.

Pour les radars, chaque antenne est en fait un capteur unitaire. Pour obtenir des an-
tennes radar avec une bande passante commencant & 1 GHz, on obtient des dimensions de
lordre de 30 cm. Si l’on considére un réseau d’antennes unitaires ( le réseau étant une grille
de capteurs), les dimensions de cette grille seront donc trés importantes, car multiples du
nombre de capteurs unitaires.
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Formation de faisceau

La longueur d’onde intervient sur la fagon dont l'onde se propage dans ’environne-
ment, ces ondes occupant un volume. Pour une image optique, on fait naturellement appel
& la notion de rayon lumineux : il est possible de dessiner des droites correspondant aux
trajectoires des rayons lumineux dans ’environnement. Or cette notion de rayon lumineux
s’appuie sur une approximation de la forme du faisceau, comme présentée a la Figure 5.
Celle-ci peut s’approximer en modélisant un cone paramétré par son angle d’ouverture 6.

La section du faisceau d’un capteur unitaire est soumise a une limite théorique, liée
a la longueur d’onde. En optique, la faible longueur d’onde comparée aux objets, permet
de faire I’approximation du rayon lumineux en négligeant la section d’un faisceau & bords
paralléles. En effet, les pixels sont con¢us de fagon & avoir un angle d’ouverture de faisceau
extrémement réduit (§ — 0), rendant le faisceau paralléle. Pour une grille de pixels, les
différents faisceaux sont paralléles entre eux. La zone couverte par le capteur sera alors
créé par 'ajout d’une lentille qui va dévier chaque rayon, de fagon & étendre la couverture
du capteur. Comme on peut le voir sur la Figure 3, & chaque pixel est associé un unique
rayon, qui est dévié par la lentille. Cette étendue correspond alors & un céne, constitué
de rayons unitaires, qui fonctionnent alors comme un "échantillonnage". Les informations
recueillies pour chaque pixel correspondent aux informations produites sur ces rayons aux
points d’intersection du rayon et de ’environnement. On notera que dans le cas des cap-
teurs optiques, la section minimale de chaque faisceau est trés largement influencée par
la qualité de la lentille (qui aura tendance a dé-focaliser chaque rayon et ainsi augmenter
leurs sections) que par la section minimale imposée par la longueur d’onde.

Si 'on veut travailler d’une maniére similaire dans le contexte du radar, i.e avec des
antennes trés directives formant un faisceau & bords paralléles, on sera alors limité théori-
quement par une section de faisceau de ’ordre de 30 cm (& 1 GHz). Méme en raisonnant avec
ce cas idéal, 'intersection entre ’environnement et le faisceau ne peut plus étre considérée
comme ponctuelle, le signal va retranscrire alors ’ensemble de la surface en interaction
avec la section du faisceau.

On trouve aujourd’hui un radar imageur qui fonctionne a plus haute fréquence ' : la
milicam 30 de MC2 Technologies, a la Figure 4. Le manque d’information sur ce radar
ne permet pas de positionner précisément sa fréquence de fonctionnement, mais elle est
trop élevée pour une application TTW ( onde millimétrique au vu de son appellation). Cela
constitue a nos yeux un handicap par rapport a ’atténuation des signaux a travers les murs.
Ce systéme repose sur un réseau d’antennes (de trés petites tailles car la longueur d’onde
est millimétrique), dont chaque faisceau est focalisé a I'aide d’une lentille radiofréquence.
L’image formée repose, comme pour une caméra classique sur le principe de la mesure de

I’amplitude du signal.

1. MC2 technologie ne fournit pas la fréquence de fonctionnement de ce radar.
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FIGURE 4 — Produit MM _imageur 30 de MC2 Technologies, possédant une longueur d’onde milli-
métrique.

Pour la vision a travers les murs, il n’est pas forcément pertinent de travailler avec un
grand nombre d’antennes directives pour des raisons d’encombrement et de poids. De plus,
un angle d’ouverture proche de 0 nécéssite une augmentation de la taille de ’antenne pour
une fréquence identique. Les faisceaux d’antennes seront toujours avec un angle d’ouverture
relativement grand. Un réseau d’antennes radar, en plus de sa dimension, souffrira donc
intrinséquement d’un chevauchement entre les faisceaux en cénes des antennes, ce qui va
créer un effet de flou comparé a une image de caméra.

En pratique, on utilise des antennes congues pour avoir une grande ouverture de faisceau
( environ 45° d’ouverture). La zone couverte est alors similaire & la forme du faisceau de
chaque antenne, couvrant une grande partie du volume & imager.

P section minimale du faisceau
—— Faisceau d’onde /" unitaire
Diagramme de ) 2
rayonnement T
0 —0

0 Angle d’ouverture

FIGURE 5 — Antenne unitaire : notion de formation de faisceaux. (a) faisceau en cone d’une an-
tenne, défini par 'angle d’ouverture 6. Le diagramme de rayonnement est issu du cone d’influence
en ajoutant la notion de gain, fonction de 'angle d’arrivée du signal. (b) faisceau idéal & bords pa-
ralléles. 11 souffre alors d’une limite théorique sur sa section, restreinte au méme ordre de grandeur
que la longueur d’onde.

L’affaiblissement est aussi un paramétre que ’on peut introduire. Dans ’espace libre
(environnement sans atténuation) on observe un affaiblissement du signal. Celui-ci est lié
par la conservation de I’énergie propagée par I'onde électromagnétique, qui se répartit
sur une surface de plus en plus grande pour un faisceau de forme conique. Le faisceau
de l'antenne, émettant une quantité d’énergie finie & un instant donné, souffrira donc
d’atténuation proportionnelle & la distance au carré du fait de ’élargissement de la surface
de répartition de I’énergie initiale.

Dans le cas optique, avec I'approximation du rayon lumineux, la section du faisceau
est conservée. L’énergie portée par le rayon lumineux reste donc constante. On n’observe
donc que trés peu d’atténuation en distance dans ce cas.
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Cross-range résolution

Le pouvoir de séparation, ou cross-range résolution? est aussi dicté par la longueur
d’onde et découle directement des lois de diffraction. Pour la vision, en prenant une source
ponctuelle, on a tendance & considérer que la limite d’ombre d’un objet au bord rectiligne
projeté sur un écran constituera une transition brutale, donc trés nette, entre ’éclairement
et 'ombre. En effet, en considérant que la lumiére se propage toujours en ligne droite, on
obtient cette transition en prenant en compte uniquement les rayons de lumiére. Cepen-
dant, le caractére ondulatoire de la lumiére fait apparaitre des zones de transition de type
diffraction ou l'amplitude de I'onde n’est pas constante. (cf. exemples typiques : diffraction
par une fente ; diffraction par un trou circulaire, la tache d’Airy, qui limite la résolution des
instruments optiques ...). On peut appréhender ce pouvoir de résolution appliqué a I'image
en observant des images issues de caméras thermiques fonctionnant dans l'infrarouge loin-
tain (Figure 6). La longueur d’onde est alors proche du millimeétre, ce qui en fait un cas
intermédiaire entre 'onde centimétrique radar et les ondes dans le spectre visible. On ob-
serve, indépendamment de la résolution de l'image classique qui correspond uniquement

3 ne sont plus aussi francs que sur une image dans le

au nombre de pixels, que les contours
spectre du visible, et "s’étalent" sur plusieurs pixels. Le phénoméne est encore plus poussé

avec la Milicam (cf. Figure 4 qui posséde cependant beaucoup moins de pixels).

FIGURE 6 — Image thermique dans l'infrarouge moyen présentant une longueur d’onde supérieure
aux images du spectre visible.

Temps de propagation et étalement des signaux

Dans le cas radar, la cross-range résolution n’est pertinente que si 'on fonctionne avec
un réseau d’antennes trés directives. Cependant, cela permet d’appréhender la résolution
en distance (range-résolution) qui souffrira alors des mémes problématiques : la transition
entre le vide et un objet n’engendrera pas un signal net, mais diffus.

En effet, une grande différence entre les systémes radars et les systémes optiques est la
vitesse de variation des signaux, plus précisément la rapidité d’évolution de I'amplitude.
Pour une caméra, on travaille seulement avec "amplitude d’'une onde monochromatique
que 'on considére invariante dans le temps lors de la capture d’une image. En effet, 'onde
lumineuse constitue un signal sinusoidal continu. Il est donc intrinséquement composé de
trés nombreuses périodes (longueurs d’ondes), ce qui fait que I’on peut le considérer présent

2. La cross-range résolution n’est pas similaire & la résolution d’une image qui est exprimée en nombre
de pixels et qui suppose en optique une cross-range résolution infiniment petite pour chaque rayon associé
a un pixel.

3. Sur cette image infrarouge, I'effet de la cross-range résolution est uniquement visible sur les contours,
les surfaces étant plus influencées par les effets de diffusion de chaleur
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sur ’ensemble du rayon lumineux. Chaque valeur de pixel retranscrit alors I'amplitude des
sinusoides provenant des différents rayons lumineux atteignant le pixel.

Les rayons de chaque pixel sont spatialement figés, leurs valeurs sont alors représen-
tatives de la réflectivité de l'objet en ligne de mire (LOS - ligne of sight), c’est a dire a
lautre bout du rayon lumineux. Les informations recueillies sont alors constituées de la
sommation de amplitude des réflexions (spéculaires et incidentes) des différentes sources
de lumiére aux points de réflexion, i.e des différents trajets source lumineuse - objet - pixel.

Le changement de disposition des objets présents dans la scéne modifie la disposition
des rayons lumineux. Cela produit alors la coupure de certains rayons lumineux et la
formation d’autres rayons. Cette rupture n’est pas perceptible avec les mécanismes de
vision optique du fait de la persistance rétinienne, ou du temps d’obturation des cameras?.
Les mécanismes de modification de la valeur d’un pixel ne sont donc pas accessibles.

L’exploitation des signaux radar s’appuie sur la mesure de la durée entre le signal
émis et les échos regus (TOF : Time of Flight). L’amplitude de l'onde doit alors évoluer
beaucoup plus rapidement, pour former des repéres identifiables sur le signal. Pour se faire
une représentation de ce mécanisme, on peut regarder les images issues des caméras time-
of-fligth (Figure 7), qui répondent a des problématiques similaires : I’élaboration d’images
de distance en temps réel ( profondeur). La période de rafraichissement entre chaque image
atteint la nanoseconde, soit 10 Hz, est alors équivalente a la durée des impulsions radar.
Cette durée traduit une étendue spatiale du signal de 30 cm. Pour la vision optique cela
constitue environ 10° périodes. En radar, cette étendue correspondra tout au plus a 6
périodes.

FIGURE 7 — Image issue d’une caméra time-of-flight [2].

On peut voir sur ces images que la zone éclairée n’est pas précise mais couvre un
intervalle de distance. Cette zone est définie par la position de 'onde lumineuse & un

4. D’un point de vue quantitatif on travaille en optique avec des fréquences de rafraichissement de
100 Hz en exploitant des fréquences visibles de 1'ordre de 10'® Hz ( 300 nm). Le signal capturé est donc
constitué de 1015/100 = 10'3 périodes entre chaque acquisition, ce qui représente une étendue spatiale de
3.10% m soit 3000 km entre la premiére et la derniére période. Une acquisition intégre au niveau des pixels
la moyenne (rms) de 'amplitude de ces périodes (selon la vitesse d’obturation de la caméra ou temps de
pose). On notera que I’ceil humain a une persistance rétinienne de l'ordre de 10 ms. Pour chaque image,
l’onde qui sert de vecteur de transmission d’information a donc une étendue spatiale d’au moins 3 000 km,
et son amplitude est constante sur I’ensemble du rayon.
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instant ¢ et son étalement spatial, lié & la durée du signal. La résolution en profondeur
dépend uniquement de la finesse temporelle de la partie éclairée, ce qui se traduit donc
par la rapidité d’évolution de I’amplitude du signal lumineux. Cette résolution caractérise
I'efficacité & discerner deux objets distincts sur le méme axe, de réflectivité identique. La
Figure 8 montre ’allure de I'amplitude du signal regu, qui s’apparente & un signal gaussien.
Pour extraire précisément des informations de distances, on s’appuie sur la recherche d’un
pic d’amplitude du signal.

amplitude

. m . R temps
T T T T g

1 1
2ns 4ns 6 ns 8 ns 10 ns 12 ns

1 1 1 1 1 1 1
1 1 I I I I
60 cm 120cm 180cm 240cm 300cm 360 cm

> distance
(c x temps)

FIGURE 8 — Intensité lumineuse approximée, mesurée pour un pixel. La fréquence de rafraichisse-
ment correspond alors aux graduations de ’axe des temps.

Le signal radar fourni par les antennes est un signal 1D, fonction du temps. Ce signal
est représentatif de 'ensemble des objets présents dans le faisceau conique de ’antenne.
Par rapport & une camera TOF, ce signal issu des antennes correspondrait & la sommation
de 'ensemble des pixels constituant une image (cf. signal représenté a la Figure 3). Pour
obtenir un signal similaire au signal radar, il faut donc effectuer cette sommation pondérée
en fonction des directions d’arrivée des ondes, Defficacité de ’antenne n’étant pas la méme
dans toutes les directions (notion de diagramme de rayonnement).

Synthése

L’objectif du radar imageur, est d’obtenir une image se rapprochant le plus possible
d’un plan (2D ou 3D) de la scéne a imager. Les images radar produites a partir des signaux
seront donc impactées par la maniére dont ces signaux sont construits et interagissent avec
leur environnement.

La théorie du radar courte portée que nous allons aborder dans le prochain chapitre
aborde le probléme de formation d’impulsions de la méthode TOF, que nous avons in-
troduit avec les caméras TOF. Cette méthode repose sur la création de variations des
caractéristiques du signal d’émission. En faisant varier 'amplitude par exemple on obtient
la formation d’impulsions. Ces impulsions permettront ’obtention de points d’accroche sur
le signal ( écho provenant des cibles), qui fourniront des références temporelles identifiables
sur le signal afin d’effectuer les mesures TOF.

La théorie du radar courte portée est cependant limitée et ne prend pas en compte
I’ensemble de la complexité de l'interaction de l'onde dans un environnement 3D, et se
focalise sur une situation 1D. Pour pouvoir améliorer les chaines de traitement de l’'infor-
mation radar, il faut donc garder a ’esprit cette complexité : les signaux issus d’antennes
ne doivent pas étre vus comme provenant d’un faisceau de type rayon. Les répercussions
se traduisent dans la maniére d’aborder le signal réfléchi : 'onde interagit & un endroit
qui ne peut étre considéré comine un point fixe, mais est un volume étendu. Cela produira
une modification complexe de la forme de I'impulsion, qui est trés difficile & prévoir. Il est
donc difficile d’obtenir un signal "précis". De plus, la problématique radar est un probléme
inverse, ol 'on cherche & retrouver les causes & partir des effets observés sur le signal. Le
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signal récupéré est composite, dans le sens ou il est construit avec des signaux provenant
d’antennes & trés larges champs. On aura alors un signal provenant de plusieurs zones de
réflexion a la fois, qui sont difficilement séparables avec un nombre limité d’antennes.
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1.1 Introduction

Ce premier chapitre est un travail de synthése, qui présente dans le détail les principes
de fonctionnement des différentes formes d’ondes utilisées par les radars TTW. Nous avons
pris la résolution en distance comme point d’entrée. Comme nous le verrons en détail,
I’obtention d’une bonne résolution repose sur I'utilisation d’une large bande de fréquence
que sont par définition les signaux UWB. Cette approche nous permettra d’introduire les
ressorts des différentes formes d’ondes UWB existantes en se cantonnant au principe et
donc en se préservant dans un premier temps de les mélanger avec les particularités et
restrictions liées a leur technique d’acquisition.

Dans un second temps, nous nous intéresserons aux spécificité des systémes de radars
TTW. La premiére caractéristique d’un radar repose sur sa capacité a acquérir les signaux
avec un bruit le plus bas possible. Nous nous intéresserons donc a la problématique du
rapport signal sur bruit.
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1.2 Théorie du radar courte portée : méthodes pour ’obten-
tion d’une forte résolution

1.2.1 Présentation de 'UWB, nécessaire pour la technique TOF

L’exploitation des signaux radars dans les applications de type courte-portée repose
sur la mesure de la durée entre le signal émis et les échos requs (TOF : Time of Flight).
La distance est alors obtenue en considérant a priori la vitesse de propagation des ondes
constante. On peut alors retranscrire les informations de durée en distance en prenant en
compte le trajet aller-retour :

distance = 2 ¢ X temps (1.1)

Comme nous venons de le décrire avec les caméras TOF, le principe repose sur un
raisonnement dans le domaine temporel. Si on considére un signal d’émission impulsionnel,
il doit étre le plus bref possible pour étre en mesure de séparer les différents échos des
cibles sur ’axe des distances. La Figure 1.1 illustre ce principe : la briéveté de I'impulsion
montrée dans le second cas permet de former des pics dissociés au niveau de la réception. La
problématique de la technique TOF & vitesse constante s’apparente alors, a premiére vue,
4 la détermination des instants de réception des différents échos qui doivent étre séparables
pour ainsi établir les distances associées.

n Systeme bande étroite: Impulsion large ' Systéme large bande: Impulsion bréve

Impulsion

Y F L U0F

FIGURE 1.1 — Principe de la mesure TOF en radar.

La largeur de bande traduit directement la finesse de I'impulsion, d’ott la nécessité de
fonctionner en large bande. En effet, la relation entre I’étalement temporel et I’étalement
spectral des signaux est directement transcrite dans les propriétés de la transformeée de
Fourier par la relation de dilatation/contraction. Pour un signal z(¢), en introduisant un
facteur d’échelle a, correspondant a la valeur de dilatation/contraction, on obtient :

sat) L5 1X<f> (1.2)

la| = \a
Cette largeur de bande est contrainte par la nécessité du passage des ondes a travers le
mur et la réalisation de 1’électronique. La traversée du mur posséde une fenétre de trans-
parence qui se termine aux alentours de 4 4 6 GHz selon le type de mur rencontré . Au
niveau de I’électronique analogique, I'obtention d’une grande largeur de bande est difficile
a obtenir. Ces deux facteurs limitent alors la largeur de bande passante et donc la finesse
de I'impulsion.

La catégorie des systémes UWB en électronique analogique HF (Haute Fréquence)
n’est pas une appellation possédant une frontiére précise. Généralement on définit 'UWB
lorsque la forme du signal utilisé répond & deux aspects : une grande bande passante

1. voi section 1.3.1.
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fractionnaire ainsi qu’une bande passante absolue élevée. Usuellement, on définit les critéres
d’appartenance suivants :

0 DSP A
supé-

— la bande fractionnaire

rieure a 20 %.

— la largeur de bande BWjg, supé- -10 dB
rieure a 500 MHz. |

-~
4

N /

I
fl}
FIGURE 1.2 — Définition UWB

On distingue quatre grandes catégories de signaux UWB utilisées dans les applications
radars.

e Impulsions nanosecondes
Les signaux impulsionnels sont des signaux trés brefs, de 'ordre de la nanoseconde. Ils
sont riches en fréquences, ce qui permet de couvrir la bande utile de maniére instantanée.

e Signaux pseudo-aléatoires assimilés a du bruit.
La bande passante est alors couverte de maniére uniforme, la qualité dépend de la
longueur de la séquence pseudo-aléatoire choisie.

e Signaux continus modulés en fréquence : FMCW (Frequency Modulated Conti-
nuous Wave)
Les signaux FMCW exploitent une porteuse monochromatique dont la fréquence ins-
tantanée évolue au cours du temps afin de balayer la bande utile. La bande passante
du radar est donc créée en accumulant les caractéristiques en fréquence de la porteuse.

e Signaux continus modulés par saut de fréquence : SFMCW (Step Frequency
Modulated Countinuous Wave) / SFCW (Step Frequency Countinuous Wave)
Le principe est similaire au précédent. La source périodique n’évolue ici non pas par
balayage continu mais par pas de quantification.

Les différentes formes d’ondes UWB utilisées par les systémes courte-portée répondent
toutes a la problématique de mesure de temps de propagation des signaux TOF. On note
cependant qu’a ’exception des signaux impulsionnels, les autres signaux possédent des
durées bien supérieures a la nanoseconde (1 ns <+ 30 cm). De plus, ils possédent des durées
bien supérieures a la distance a couvrir, qui est d’environ 15 métres (100 ns <> 15 m
aller-retour). Cela va donc a Pencontre de la mesure TOF qui s’appuie sur la mesure du
temps entre I’émission d’une impulsion et la réception des signaux recus. Le bien-fondé
de l'utilisation de ces signaux repose en fait sur des propriétés impulsionnelles, élaborées
mathématiquement dans ’espace de corrélation, ce que nous allons montrer par la suite.

1.2.2 Modélisation de la problématique

Du point de vue du traitement du signal, la formulation de la problématique radar
repose sur la théorie des systémes linéaires invariants dans le temps. Ils sont considérés
invariants sur la durée définie par le début de I’émission et la fin de la réception, i.e une
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salve du signal d’illumination. On adoptera les notations suivantes :
i(t) | le signal d’entrée ou signal d’illumination qui correspond & la forme d’onde
émise.

(t) | le signal de sortie ou signal mesuré.

h(

t) | la réponse de 'environnement constituée d’impulsions de Dirac.

La relation classique dans le domaine temporel, entre le signal de sortie et le signal
d’entrée est obtenue & 'aide du produit de convolution :

m(t) = h(t) * i(t) (1.3)

mur mur

@ g 2"

Signal d’illumination Signal mesuré

scenario

ht) E5 H(p)

SN

h(t) " -
t T¢ T > J“/\uﬁ“ N \M

Réponse simplifiée (sparce) Réponse réelle

> ¢

FIGURE 1.3 — Représentation des éléments du modéle.

La modélisation de la problématique du radar courte portée repose sur un modéle
trés simpliste de la réponse du milieu a sonder, h(t). On commencera par supposer une
réponse du milieu "sparse", i.e composée de différents réflecteurs ponctuels formant une
série d’impulsions de Dirac. Ainsi, il est possible dans un premier temps de séparer la
résolution théorique des radars courte-portée de la complexité de la réponse du milieu.

1.2.3 Le pouvoir de résolution

Le pouvoir de résolution, ou résolution en distance, s’appuie sur la capacité de la forme
d’onde & discerner les impulsions de Dirac. Comme nous le montre ['équation 1.3, elle est
entiérement définie par les propriétés du signal d’entrée i(t) : la problématique du radar est
de retrouver le plus précisément possible la réponse de I’environnement h(t), par I'analyse
de m(t). Il s’agit d’un probléme inverse de déconvolution.

Dans le cas impulsionnel, la résolution en distance théorique du radar §, est assimilée
a la largeur d’impulsion a mi-hauteur ta (en anglais FWHM full width half maximum).
La relation entre la bande passante B et la largeur d’impulsion du signal 2permet de faire
I’approximation suivante :

2. La largeur d'impulsion du signal sera discutée en détail avec la notion de produit durée x largeur
de bande.
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Ce qui donne la résolution en distance §, (en considérant l’aller-retour) :

5 — in ¢
S¢S TaB
Cette relation s’avére pertinente lorsqu’on cherche & détecter des objets proches a partir
d’impulsions de Dirac dissociées. De maniére plus générale on peut définir le facteur de
résolution F, qui permet de distinguer les cas ot il est nécessaire de déconvoluer le signal
m(t) pour séparer les sources espacées d’une distance d ( cf. Figure 1.4).

cita
F deconvolution — ﬁ

Lower (<1)
. Peaks resolved

Peaks must
be deconvolved

Radar Resolution ——» 1

FIGURE 1.4 — Illustration du facteur de déconvolution

Avec un facteur de résolution F < 1, il n’est pas nécessaire d’effectuer une déconvolution
pour retrouver les impulsions de Dirac. Grossiérement, la résultante de la superposition de
deux impulsions permet encore de les dissocier avec des opérations mathématiques simples.
Dans le cas F > 1, il est nécessaire d’effectuer une opération de déconvolution. Avec une
réponse constituée uniquement d’impulsions de Dirac, il est alors possible de reconstituer
la réponse impulsionnelle.

La supposition d'une telle réponse de 'environnement est cependant trés simplifiée, et
il faut donc I’élargir en considérant des réflexions plus complexes. Ainsi cette réponse est
vue comme un signal & part entiére. On peut alors décomposer la problématique TOF, qui
a premiére vue repose sur la détermination d’instants précis sur le signal regu, a I’'obtention
de l'intégralité des informations contenues dans la réponse de I’environnement A(t). Une fois
la réponse de 'environnement obtenue, il faudra ensuite l'interpréter, ce que ’on abordera
dans un autre chapitre.

L’obtention de la réponse impulsionnelle est donc un prérequis & toute méthode de
détection. Il est possible de se représenter cette problématique de déconvolution filtrage
inverse en reprenant ’équation 1.3 :

m(t) = i(t) = h(t)

En considérant maintenant le signal h(¢) comme le signal d’entrée d’un filtre et ()
comme la réponse impulsionnelle du filtre, I’objectif est d’effectuer un filtrage inverse pour
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retrouver I'intégralité de h(t). Avec un raisonnement idéal sans bruit, il sera toujours pos-
sible de récupérer les différentes impulsions proches, mais 'ajout de bruit influencera trés
fortement la déconvolution.

En effet, en reprenant ’équation 1.3 et en introduisant un bruit blanc € on obtient :

m(t) = i(t) x h(t) + (t) (14)
ce qui s’écrit dans le domaine fréquentiel :

M(f)=H(HI(f) +o(f) = H(f)= Af(%) - ?(%)

Sans information a priori, il n’est pas possible de reconstruire les fréquences de H(f)

(1.5)

qui se trouvent en dehors du support fréquentiel de I(f) car elles ont disparu lors du
filtrage. Le signal déconvolué est alors complétement dominé par le bruit. Le recours a
une opération de déconvolution est alors limité de maniére drastique par le bruit. Sans
connaissance a priori sur h(t) et sans régularisation de la solution, il n’est pas possible de
déconvoluer directement.

On peut illustrer cette problématique, en prenant un exemple ol la déconvolution est
possible. En spectroscopie on peut avoir recours & la déconvolution, car la forme et la
position des raies peuvent étre prédites & I’avance. Pour le cas du radar T'TW, il n’est pas
possible de formuler de telles suppositions. Les pics provenant des échos sont trés fluctuants
car fonction de la SER de la cible ( son orientation, sa forme en 3D, les coefficients de
réflexion des différents matériaux ...) qui est trés variable, méme pour une méme personne.
De plus, le signal d’émission est difficilement estimé avec précision, car il est déformé en
traversant les amplificateurs, les antennes et le mur dont la fonction de transfert est trés
variable en fonction de la constitution du mur.

1.2.4 TImpulsion UWB

Revenons & la problématique d’obtention des maxima distincts sur un signal. Les si-
gnaux de type impulsionnel sont les plus simples & appréhender car ils permettent un
raisonnement direct avec une mesure TOF dans le domaine temporel : leur forme impul-
sionnelle permet d’utiliser directement le pics d’amplitude par une détection des maxima,
et ainsi déterminer les différents instants par TOF. Nous allons donc chercher & comprendre
les mécanismes de création de ces impulsions dans le domaine temporel. Dans la seconde
partie de cette section, nous présenterons les impulsions synthétiques (i.e obtenues par
corrélation), pour lesquelles nous pourrons transposer le raisonnement.

1.2.4.1 Généralités

Le signal radar est un signal physiquement réalisable c’est a dire qu’il posséde un début
et une fin : son support temporel. C’est donc un signal & énergie finie. On définit ’énergie
d’un signal par :

W, — /joo 2 (t)|? dt (1.6)

La notion intuitive d’impulsion est donc uniquement dépendante de I’échelle de temps
avec laquelle on aborde la "distance" entre le début et la fin du signal. Cela confirme
bien que la notion de pouvoir de résolution est associée a la bande passante du signal.
Pour illustrer ce mécanisme sur le signal gaussien, la Figure 1.5 montre la transformation
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d’un signal exprimé dans le domaine temporel vers le domaine fréquentiel qui est régi par
I’équation 1.2. Ces mécanismes d’étalement sont & considérer en fonction du paramétre oy,
I’écart-type de la fonction gaussienne dans le domaine temporel :

5(t) VAN 1
. —t2 _f202
5 9 TF
g(t):m/ﬁe202 & Gdfy=e 2
1 YL 5(f)
Domaine temporel Domaine Fréquentiel

|

A o
A . 2\
A I

LN

T

FIGURE 1.5 — Fonction gaussienne et ses dilatées. Transformeées de Fourier associées.

Les signaux impulsionnels peuvent prendre une multitude de formes différentes, tel
I’exemple du signal impulsionnel expérimental présenté a la Figure 1.6. Il n’est pas évident
de positionner précisément 'instant de début et de fin sur ce type signal. Pour obtenir une
méthode de localisation du signal noyé dans un bruit, on fait alors appel & la notion de
centre de gravité du signal ainsi qu’a la notion de maximum.

L’utilisation de ces notions nécessite au préalable de définir ’enveloppe du signal car
ces impulsions sont soumises a des effets de modulation. On fait alors appel a la notion de
signal analytique pour définir ’enveloppe du signal réel. Par définition, le signal réel x,(t)
est la partie réelle du signal analytique x4 : z,(t) = R(z4), I'enveloppe du signal réel est
alors le module du signal analytique |z 4(t)|. Dorénavant, nous considérerons uniquement
des signaux analytiques, ce qui nous ameénera a noter directement le signal analytique z(t).

Centre of gravity

Envelope

1.5
< 1 1
2
=05 F--—--| &£ """ —=————— —+
g
2 0
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Time

FIGURE 1.6 — Signal impulsionnel quelconque.
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Pour n’importe quel signal, on peut dés lors le localiser par sa position moyenne définie
par :

+o0 2
t|a(t)| dt +00
ty = f‘foo | ()2| :Wx—l/ t |z(t)*dt (1.7)
72 () dt —00

Cette position moyenne correspond au centre de gravité de la distribution temporelle

d’énergie. Elle est analogue & la valeur moyenne ou espérance mathématique d’une variable
aléatoire t de densité de probabilité p(t) = W, lz(t). (W, ! étant la normalisation d’énergie
pour obtenir [(p(t)) = 1). Le maximum coincide le plus souvent avec la moyenne, comme
pour la distribution gaussienne, ce qui justifie ’approche souvent employée de recherche par
maximum. Cependant, les phénoménes de déformations des impulsions pourront engendrer
une dissociation de la moyenne et du maximum.

De la méme maniére, on peut définir I’écart-type o; & partir de la distribution des
amplitudes. On définit ainsi la distribution temporelle d’énergie du signal :

S22t —to)? |a(t)|* at +eo
2 2 x .
op = [ ()P dt =W, / £ |a(t)]* dt (1.8)

La durée utile d’'un signal peut dés lors étre définie en fonction de I’écart-type oy, qui
est une maniére plus générale pour définir la largeur d’impulsion & mi-hauteur.

D, = 2a0, (1.9)

Ou « est un choix arbitraire. Pour une largeur d’impulsion gaussienne a mi-hauteur, on
obtient alors par calcul une durée utile de D, ~ 2,35 o.

Les lois de conservation de I’énergie nous aménent & considérer de la méme fagon
la densité spectrale d’énergie du signal ®,, qui est la représentation dans l’espace des
fréquences du méme signal. On a ainsi :

+oo +oo
Wo= [ ClaPa= [ CIXOPG awee  XOP =00 (110
—o0

De maniére analogue, la bande passante (utile) du signal & 3 dB est définie par B =
2,35 o, et 'on pourra définir une fréquence moyenne, ou fréquence centrale f..

1.2.4.2 Choix de I’impulsion

Les propriétés d’étalement recherchées pour une impulsion sont : la finesse temporelle,
une forme possédant un seul sommet et qui soit la plus réguliére possible. Ces caractéris-
tiques sont obtenues en minimisant la durée utile du signal ainsi que sa bande passante. Le
tableau de la Figure 1.7 reprend quelques signaux usuels, avec leurs représentations tem-
porelle et fréquentielle que ’on va observer qualitativement dans 'optique d’appréhender
les mécanismes en jeu.

— Fonction rectangulaire. Celle-ci posséde une forme temporelle simple d'utilisation,
avec une durée réduite & son écart-type. Cependant, son support fréquentiel est trés
étendu. I1 sera nécessaire de tronquer le spectre fréquentiel (en effectuant des restric-
tions de la bande passante des composants utilisés) ce qui conduira a apparition de
phénoménes de Gibbs sur le signal temporel, et le rendra difficilement exploitable.
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— Fonction sinus cardinal. L’optimisation de la bande utile peut conduire & considé-
rer un spectre de fréquence rectangulaire. L’impulsion temporelle présente cependant
un support de trés longue durée avec des oscillations résiduelles. Celle-ci implique une
superposition importante entre les différents échos, ce qui conduira a faire disparaitre
les échos de faible amplitude. De plus, ces oscillations feront apparaitre de nombreux

pics, engendrant des problématiques de détection par maximum 3.

— Fonction gaussienne. Elle posséde la propriété remarquable d’avoir une transfor-
mée de Fourier correspondant également & une fonction gaussienne régularisée.

a(t) 1
a(t)
Imuplsion de Dirac 1 1
of t 0 !
g, ;2 (£) Ty + sine(m. f.Tp)
Ty, s2(t) Ty - sine(w. f.15)
Fonction porte de largeur T} 14 To
/I,-’T},
Ty/2 0 To/2 [ ol F
2. fy + sinc(2m. fy. 1) My, (£)
2. fo.sine(w. fo.t) sy, (f)
Sinus cardinal 2.fu N
III
N
0 ¢ —fo 0 fo /
1Lz, (f)

Gaussienne /‘\ /'\

0l t 01 f

FIGURE 1.7 — Transformées de Fourier usuelles

1.2.4.3 Modulation en fréquence

En partant de la fonction gaussienne centrée sur la fréquence f. = 0, nous pouvons
retrouver la forme des impulsions gaussiennes de support fréquentiel 3 & 6 GHz. 11 faut
translater cette gaussienne dans le domaine fréquentiel pour pouvoir la centrer sur la
fréquence d’intérét, f. = 4,5 GHz. On utilise la relation :

gty x e 127l LB q(f)«5(f - f.) (1.11)

Cette translation en fréquence est équivalente & une modulation dans le domaine tem-
porel par une porteuse de fréquence f.. Avec la représentation analytique des signaux
adoptée précédemment, on voit alors que 'enveloppe analytique correspond & la transfor-
mée de Fourier du signal réel centrée en f. = 0 dans le domaine fréquentiel.

L’impulsion gaussienne ( ici normalisée en amplitude) que nous utiliserons pour le radar
impulsionnel temporel est décrite par :

—t2 )
Vimp(t) = € 202 e 1 (2nfetteimy) t e [—ta,tal (1.12)

3. Les techniques d’apodisation sont des techniques de traitement du signal, dont le but est la réduction
des lobes secondaires.
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FIGURE 1.8 — Tracé d’une impulsion gaussienne modulée parfaite.

Les paramétres de cette impulsion sont :
— la fréquence centrale f;

— la bande passante du signal. On notera que la représentation en fréquence Figure 1.8
est en décibels, ce qui transforme la gaussienne en une parabole;

— la fonction gaussienne est définie sur [+oo, —oo] ( le support temporel est infini), il
faut procéder & une troncature pour restreindre le domaine de définition & [—t4, ta|.
Cette valeur est calculée par rapport & 'amplitude maximale de I'enveloppe de la
gaussienne, ici -60 dB. La référence temporelle de ce signal peut se définir comme le
maximum de 'enveloppe gaussienne, ici tg = 0;

— on peut définir une relation de phase @;m, relative & I'impulsion qui correspond a
la phase du signal modulant par rapport au centre de cette gaussienne. Le module
du spectre, en rouge, peut donc étre associé & plusieurs signaux réels de phases
différentes, tels que @jm, = 0 pour le signal vert et @jy,, = —n/4 pour le signal bleu.

La notion de cohérence du radar UWB impulsionnel traduit la conservation de la phase
de 'impulsion lors de son émission par I’émetteur. La précision de cette cohérence (stabilité
de cette variable) se mesure par une fonction de probabilité, et sera un facteur important
pour garantir la précision de positionnement. Cette précision est dépendante des choix
technologiques de conception de I’émetteur. On appellera donc un émetteur non-cohérent
un émetteur qui n’est pas capable de conserver une relation de phase entre ’enveloppe de
I'impulsion et sa porteuse.

1.2.4.4 Superposition d’impulsion

Il est important de souligner que positionner un spectre autour dune fréquence cen-
trale différente de 0 revient a effectuer une modulation dans le domaine temporel. Pour
I’ensemble des radars de vision & travers les murs, un offset fréquentiel sera présent pour
positionner le spectre des signaux utilisés dans la fenétre spectrale de transparence du
mur. Les signaux posséderont donc intrinsequement un signal modulant. Cette modulation
sera problématique pour la détection, qui est uniquement fondée sur I’étude de ’enveloppe
des signaux. Elle va engendrer des interférences entre les impulsions qui se superposeront
temporellement. Cette problématique est illustrée sur la Figure 1.9, ou l'on constate la
superposition d’impulsions de méme enveloppe analytique, mais possédant des phases dif-
férentes. Le signal résultant de la sommation de ces impulsions unitaires présente alors des
formes d’enveloppe différentes, pour des impulsions arrivant aux mémes instants.
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9(t,p) =A(t) xcos(t,p) g(t,0) + g(t—t,,p) 9(t,0) + g(t—ty,)

©=90

© =180

FIGURE 1.9 — [llustration des mécanismes d’interférence entre des signaux impulsionnels superposés.

Ces mécanismes d’interférences sont donc & prendre en compte en plus de la résolution
théorique du radar. Les interférences issues de la superposition de deux impulsions peuvent
en effet venir modifier 'amplitude des signaux présentant des interférences destructives ou
constructives. Une simple détection d’enveloppe sera alors erronée dans certains cas : si
deux ondes réfléchies proviennent de différents points de réflexion situés & des distances
de 'antenne approximativement équivalentes, ces ondes se superposeront. Le signal pro-
venant de ’antenne sera alors construit par la sommation cohérente des deux réflexions.
Par exemple, une différence entre les positions de A\/2 entrainera une opposition de phase
destructive.

1.2.5 Elargissement aux signaux de grande durée

Afin d’établir des liens de comparaison entre les différentes approches UWB, nous nous
appuyons sur U'intercorrélation entre le signal de sortie mesuré m(t) et le signal d’illumi-
nation en entrée i(t), définis par le modele de la section 1.2.2. On rappelle I’équation 1.3
du systéme dans le domaine temporel :

m(t) = h(t) *i(t) (1.3)
L’intercorrélation ¢;, des signaux radar peut s’écrire? :
Gun(r) = i(t) 2 (1)
=i(t) @ (h(t) xi(t)) (1.13)

h(7) * $i(7)

Pour obtenir la réponse de ’environnement h(t), la relation d’intercorrélation entre le
signal d’illumination et le signal mesuré nous améne alors & considérer la fonction d’au-
tocorrélation du signal d’émission ¢;(7) de la méme maniére que le signal impulsionnel
temporel (I’équation 1.3). Elle résulte de la convolution de la réponse de ’environnement,
que 'on cherche & obtenir, avec 'autocorrélation du signal d’illumination. Nous allons

4. ¢ désignant la corrélation pour les signaux a énergie finie et ¢ la corrélation pour les signaux énergie
infinie.
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donc présenter les formes d’ondes UWB plus étendues temporellement, en s’appuyant sur
les propriétés de autocorrélation du signal d’illumination dans le domaine lag (que 1'on
notera par 7), analogue au domaine temporel plutot que de se cantonner a l'observation
de ceux-ci dans le domaine temporel.

Afin de mieux comprendre les différentes approches de la littérature, nous nous ap-
puyons pour la suite sur cette intercorrélation qui présente des caractéristiques de type
impulsionnel.

Nous allons reprendre les propriétés de 'autocorrélation afin de préciser cette corres-
pondance. Comme nous le montre la Figure 1.10, 'autocorrélation se construit & partir
de la densité spectrale d’énergie, qui correspond au module de la transformée de Fourier.
L’autocorrélation et la densité spectrale d’énergie ne contiennent donc plus les informa-
tions de phases. Or, cette information de phase porte la position temporelle des signaux de
chaque contribution en fréquence. La perte de cette information revient donc & ré-aligner
I’ensemble de ces contributions fréquentielles dans le domaine lag. La propriété impulsion-
nelle est donc restituable par autocorrélation dans le domaine lag, car elle est la bijection
du spectre en fréquence.

Domaine temporel Domaine fréquentiel
Signal temporel Transformée de
(analytique ) IE Fourier
x(t) X()=R(f)+5I(f)
ll correlation Module dg signal
analytique
Auto-corrélation Densité spectrale
IE d’énergie
o (7) X ()

FIGURE 1.10 — Relations entre les différentes représentations des signaux

En effet, nous avons uniquement considéré dans la démarche impulsionnelle temporelle
un signal dont la partie imaginaire de la transformée de Fourier était nulle, ce qui revient a
dire que ’ensemble des contributions en fréquences arrivent au méme instant sur le signal
temporel. En prenant maintenant un signal avec des contributions fréquentielles étalées
(i.e dispersées®) dans le temps, la fonction de corrélation permet alors de revenir sur
une impulsion similaire dans le domaine lag, en venant réajuster ’ensemble des différentes
contributions fréquentielles.

En reprenant 1’équation de contraction/dilatation d’un signal impulsionnel dans le do-
maine temporel :

1
sat) £ Ly (L (1.2)
la|  \a
On peut considérer de la méme facon l'intercorrélation et la densité spectrale d’énergie :
. e 1 /
= — o= 1.14
ou(ar) () (1.14)

5. La modélisation des effets de dispersion présentée en annexe, permet d’appréhender ce mécanisme.
Les contributions en fréquences y sont progressivement étalées, venant du fait que la vitesse associée a
chaque fréquence n’est pas uniforme pendant la traversée du mur.
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Les différentes formes d’ondes UWB utilisées par les systémes courte portée répondent
toutes a la problématique de mesure du temps de propagation des signaux TOF. Ils re-
posent sur des propriétés impulsionnelles temporelles pour les impulsions, caractérisées par
le rapport support temporel x largeur de bande. Pour les signaux de grande durée, qui
ne répondent plus & la minimisation support temporel x largeur de bande, on s’intéresse
& l'autocorrélation dont les propriétés impulsionnelles seront caractérisées par le rapport
support d’auto-corrélation X largeur de bande.

Remarque : L’autocorrélation du signal temporel dans les systémes impulsionnels re-
posant sur une impulsion gaussienne modulée n’est pratiquement pas utilisée. On trouve
plusieurs arguments a cela :

— mathématiques :

I'autocorrélation d’une impulsion gaussienne revient & combiner deux gaussiennes.
L’écart-type de la gaussienne résultante est dés lors :

Oeorr = V02 +02 =2 &

= noramlized impulse
noramlized ACF
4__\/\} N —

FIGURE 1.11 — Autocorrélation (rouge) d’une impulsion gaussienne (bleu).

Il en résulte donc une dilatation de I'impulsion ; le traitement dans le domaine tem-
porel restera donc moins étalé que celui dans le domaine lag.

— gystéme :
Iimpulsion utilisée ne conserve pas sa forme d’origine en traversant I’ensemble des
systémes analogiques. Tout traitement s’appuyant sur une intercorrélation avec une
impulsion de référence n’est alors pas pertinent.

Nous reviendrons plus loin dans ce chapitre sur cette corrélation impulsionnelle, en
I’abordant sous ’angle du rapport signal sur bruit, présenté sur la Figure 1.21.

1.2.6 Signal de bruit pseudo-aléatoire (PRN)

Les radars s’appuyant sur les séquences pseudo-aléatoires (PRN pseudo random noise)
reposent sur le principe de corrélation du signal. Ce principe est éprouvé depuis longtemps.
On le retrouve mis en ceuvre de maniére plus subtile dans le systéme GPS [3], dont le prin-
cipe repose aussi dans 1’élaboration de mesures TOF afin d’obtenir un positionnement
précis.

La séquence temporelle émise pour les radars PN correspond a la génération dun
flux de données numériques quantifiées sur 1 bit, directement dans la bande de fréquence
adéquate. Pour obtenir un signal de fréquence maximale de 6 GHz, on utilise une fréquence
de travail numérique de 12 GHz, ce qui correspond & un flux série d’un bit & une vitesse
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numeérique de 12 Gbps ( le signal pn(k)). Ce flux numérique est représenté a la Figure 1.12
en vert. On y voit un code PN généré par un registre a décalage de 9 bits (étages), soit une
séquence répétitive de 22 — 1 = 511 bits, pour une durée de 43 ns. Le signal d’émission i(t)
transmis par le radar est filtré par la bande passante des antennes et des amplificateurs,
produisant un signal analogique.

1.0
08 — PN waveform
— PN waveform band pass
— CLK 12 GHz il

NI ‘
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FIGURE 1.12 — Code M-sequence d’ordre 9, soit 511 bits. On visualise en vert le signal binaire,
recentré entre -1 et 1. Le signal noir correspond au signal en sortie de ’antenne d’émission.

Les performances théoriques de ce type de radar font intervenir deux points de vue :
numérique avec un signal numérique binaire généré grace & des registres a décalage, et un
signal analogique filtré pour introduire les effets de bande passante du front-end d’émission,
dus aux restrictions des amplificateurs et de ’antenne.

Il existe une vaste littérature sur les différents types de registres & décalage avec feed-
back et leurs propriétés d’autocorrélation dont on peut trouver la description mathématique
dans [4, 5]. Le terme séquences pseudo-aléatoires (PN séquence) ou mazimal-length feedback
register (LFSR) est souvent abusif et regroupe en fait plusieurs types de séquences. Ce qu’il
faut retenir pour notre application, c’est que ’autocorrélation d’un signal de bruit pseudo-
aléatoire se présentant sous la forme d’une séquence numérique, correspond & un signal
impulsionnel dont la valeur max est obtenue lorsque les deux séquences sont parfaitement
superposées. Le fonctionnement numérique impose un raisonnement avec un temps discret,
les séquences sont donc superposées uniquement pour une valeur précise du lag. Cela
produit une impulsion d’'une durée correspondant & une période d’horloge, d’amplitude
proportionnelle & la longueur de la séquence PN. Pour les autres valeurs de lag, les séquences
sont quasiment orthogonales, et la valeur d’autocorrélation est proche de 0.

La partie haute de la Figure 1.14 montre ce principe de corrélation dans le domaine
numeérique. Le signal numérique (en bleu) cadencé & 6 Gbps, couvre un spectre de 6 GHz.
L’autocorrélation Cpy, (k) de la séquence numérique, échantillonnée a la fréquence de travail
de 12 GHz montre clairement le pic de corrélation d’amplitude 511, correspondant a la
longueur de la séquence. Les autre pics de cette fonction d’autocorrélation seront alors
considérés comme des bruits parasites lors de la recherche de la réponse de 'environnement.
Le second maximum de cette séquence montre une amplitude relativement faible, de 22.

Pour obtenir le signal d’illumination de 3 & 6 GHz de bande passante, le signal numé-
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rique est filtré avec un filtre passe-bande®. Le schéma bloc avec les différents noms donnés
aux signaux est présenté sur la Figure 1.13. Le signal analogique pn(t) (visible en noir sur
Figure 1.12 et Figure 1.14) est obtenu par extrapolation d’ordre zéro suivi d'un filtrage
passe bande. Nous avons procédé ici directement par sur-échantillonnage de la séquence
numérique. La fréquence d’échantillonnage de la simulation est 10 fois plus rapide que la
fréquence de travail du registre a décalage, soit F's = 10 x 12 GHz. Le filtre passe bande
utilisé est un filtre de Bessel d’ordre 6, qui a 'avantage de posséder un retard constant sur
la bande passante.

La fonction d’autocorrélation ¢;(7) du signal d’illumination analogique, visualisable sur
la Figure 1.14, nous permet de comparer la forme d’onde du signal pseudo-aléatoire avec
les autres formes d’onde. Cette autocorrélation est difficilement accessible analytiquement :
le filtre passe bande influence la fonction d’autocorrélation du signal pseudo-aléatoire nu-
mérique. Le schéma de la Figure 1.13 reprend les signaux en jeu.

Temps discret Temps continu

FIGURE 1.13 — Synoptique radar PN.

Le signal d’émission est obtenu par filtrage :

i(t) = p(t) * hpp () (1.15)
i(t) signal d’illumination du radar PN.
h(t) réponse de Penvironnement (cf. équation 1.13).
pn(t) signal analogique issu de la séquence pseudo-aléatoire binaire pn(k).

hpp(t) | réponse impulsionnelle du filtre passe bande.

L’auto-correction ¢;(7) du signal d’illumination est régie par les équations suivantes :
$i(T) =i(t) @i(t)
=i(1) *xi"(—71)
= pn(7) * hpp(T) * pn*(—7) * hpg(—T)
= Ppn () * Phpp (1)

(1.16)

Pour passer de la fonction d’autocorrélation numérique Cy, (k) & la fonction d’autocor-
rélation analogique ¢y, (7), on effectue une convolution entre Cp,(7) et 'autocorrélation
de la fenétre rectangle, A(7/T). La fonction d’autocorrélation Cp,(7) du signal numérique
pn(k) posséde un pic d’un échantillon. On peut alors négliger les autres petites impul-
sions de cette fonction d’autocorrélation numérique, ce qui permet de la considérer comme

2N—1

une impulsion unitaire d’amplitude et de I’approximer ainsi ¢, (7) par une fonction

triangle de méme amplitude.

6. Pour les autres formes d’ondes ot le signal est directement caractérisé dans la bande de fréquence,
cette opération n’est pas nécessaire. Cependant, comme nous ’aborderons plus tard, la chaine analogique
produira des effets de filtrage par chacun des composants du systéme avec leur propre bande passante, qui
se répercutera sur la forme d’onde et modifiera la forme des impulsions.
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Le résultat de 'autocorrélation ¢;(7) fait alors apparaitre 'impulsion ¢y, (7) filtrée. La
forme de cette impulsion est difficile & cerner car trés dépendante de la réponse impulsion-
nelle du filtre passe bande, comme le montre I’équation 1.16. Néanmoins, cette autocorré-
lation possédera inévitablement un signal modulant apporté par la fréquence centrale du
filtre passe-bande et une largeur & mi-hauteur trés similaire & une impulsion gaussienne de
méme bande passante. Le positionnement en fréquence du signal apporte donc les mémes
problématiques d’interférences qu’avec la forme d’onde UWB impulsionnelle : on obser-
vera des interférences similaires au cas impulsionnel lorsque les échos seront proches dans
le domaine lag.

Dans le domaine temporel, ces signaux sont trés étalés dans le temps, ce qui peut
aussi produire des interférences directement entre les signaux temporels. Ces interférences
produiront alors de légéres modifications du signal temporel, apportant une instabilité dans
le domaine lag, en modifiant ’amplitude des pics d’intercorrélation.
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FIGURE 1.14 — (colonne 1) Domaine temporel, (colonne 2) Domaine fréquentiel.

(ligne 1) Signal numérique binaire & 6 Gbps, & une fréquence d’échantillonnage de F. = Fs =
12 GHz, soit Fs = Fy,4./2. Séquence pseudo-aléatoire PRBS9, définie par le polynome caractéris-
tique 2% + 2® + 1.

(ligne 2) Autocorrélation du signal numeérique.

(ligne 3) Signal analogique obtenu par filtrage passe bande de Bessel d’ordre 6, Bp = 3 - 6 GHz.
Fréquence de travail Fy = 10 Fi .

(ligne 3) Autocorrélation du signal d’illumination i(t), zoom sur I'impulsion.

1.2.7 Balayage en fréquence (FMCW)
1.2.7.1 Présentation du signal chip linéaire et son autocorrélation

Le balayage en fréquence, ou FMCW, permet d’obtenir une large bande de fréquence en
balayant progressivement la bande de fréquence utile. On s’intéressera dans cette section
a la forme d’onde FMCW linéaire communément appelée chirp. Le radar émet une onde
sinusoidale dont la fréquence instantanée varie linéairement au cours du temps, sur une
durée T. La fréquence instantanée f est définie pour les signaux bande étroite par :

ity = =20

ol ¢(t) représente la phase du signal.
Le signal chirp linéaire d’illumination 4(¢) de fréquence instantanée f évolue selon une

(1.17)
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rampe en fréquence sur la durée T. Il s’écrit donc :

i(t) = A TP minl)  avec o = B _ fmar = fonin (1.18)
T T
Nous présentons sur Figure 1.15 et Figure 1.16 1’étude de plusieurs chirps possédant
différentes valeurs de bande passante, le cas [3,6] GHz étant celui qui posséde la plus
grande bande passante (en bleu). Nous nous intéresserons aux propriétés impulsionnelles
de la fonction d’autocorrélation.
Sur ces figures, on distingue les signaux suivants (dans 'ordre) :

— les chirps dans le domaine temporel. L’ordre de grandeur de la durée T du signal
dans les applications TTW est de 2 ms, ce qui correspond a 6 10° périodes a 3 GHz
( 3 GHz étant la fréquence minimale). La présentation graphique proposée se base
sur des signaux d’une durée plus courte pour rendre le visuel efficient (correspondant
a une centaine de périodes) mais le principe restera équivalent pour des durées plus
grandes ;

— le signal associé a la fréquence instantanée de chaque chirp exprimée en fréquence
réduite par rapport a la fréquence d’échantillonnage des chirps (Fs = 100 GHz) ;

— la fonction d’autocorrélation de ces différents chirps;
— un zoom sur le lobe central d’autocorrélation.

Sur la Figure 1.15, le signal d’autocorrélation peut sembler posséder de meilleures
caractéristiques qu’une impulsion gaussienne (lobe central plus restreint).
L’explication de ce phénoméne peut se voir de diverses facons :

— un saut de fréquence instantanée. Cependant, la notion de fréquence instantanée avec
laquelle nous venons de définir le signal est uniquement valable pour les signaux a
bande étroite, ce qui suppose que le signal d’amplitude A(t) ait une rapidité d’évo-
lution tres inférieure & une période de fy,i,. Sur les extrémités de début et de fin du
signal, la notion de fréquence instantanée n’est alors pas définie correctement.

— une discontinuité d’amplitude analytique. En effet, le signal d’amplitude A(t) corres-
pond & une fenétre rectangulaire qui correspond au signal. Ce signal présente alors
des discontinuités, créant alors artificiellement une forte bande passante instantanée,
introduisant ce rétrécissement.

La fonction d’autocorrélation est donc dépendante de la fenétre choisie dans le domaine
temporel, car elle peut aussi se construire en passant par la transformée de Fourier. Les
caractéristiques impulsionnelles de la fonction d’autocorrélation sur la Figure 1.15 sont alors
en grande partie dues & la troncature des signaux par la fenétre rectangulaire qui engendre
une discontinuité d’amplitude impliquant une augmentation de la bande passante. Cela
provoque alors un rétrécissement (temporel) du pic principal, qui n’est pas dia a la forme
d’onde FMCW en tant que telle, mais & un artefact de construction provenant de la rupture
de fréquence instantanée aux discontinuités d’amplitudes.

La Figure 1.16 montre les mémes signaux, mais en adoptant une fenétre de Hamming
sur les signaux pour conserver uniquement les propriétés dues a I’évolution linéaire de la
fréquence instantanée. On retrouve alors un signal d’autocorrélation avec une enveloppe
grossiérement gaussienne, qui présente alors les mémes propriétés impulsionnelles qu’une
impulsion gaussienne dans le domaine temporel.
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FIGURE 1.15 — Représentation de différents signaux FMCW, jusqu’a 3 & 6 GHz de bande passante.

a) domaine temporel,

b) représentation en fréquences instantanées,
¢) visualisation de la fonction d’autocorrélation
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FIGURE 1.16 — Représentation signaux FMCW fenétrés par une fenétre de Hamming.

1.2.7.2 Exploitation FMCW dans le domaine fréquentiel

Les propriétés impulsionnelles du signal d’autocorrélation ont été présentées. Dans la
littérature, la présentation du principe des radars FMCW & partir de sa fréquence ins-
tantanée uniquement est plus généralement rencontrée. Celle-ci étant proportionnelle au
décalage temporel,

il est alors possible d’obtenir par simple soustraction un signal intermédiaire station-
naire sur ’ensemble de la durée du chirp T, et donc exploitable directement par transformée
de Fourier.

Soit le signal d’émission modulé linéairement, avec comme fréquence instantanée :

fi(t):fmin+05t ol Oz:?

En s’intéressant & un écho, on obtient la réplique du signal d’émission décalé temporel-
lement. Pour un décalage temporel d’'une durée At, la fréquence instantanée vérifie :

Fr(8) = frin +a(t + At)
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Les signaux d’émission et de réception sont superposés temporellement sur la majorité
de la durée du chirp ( cf. Figure 1.18). On est alors en mesure d’utiliser une démodulation
hétérodyne et un filtrage passe bas entre le signal d’émission et le signal de réception. Cette
opération analogique permet d’obtenir :

Af(t) = fr(t) — filt)
= aAt Vit

soit :

Af = % At (1.19)

Ce battement en fréquence est donc stationnaire, i.e il n’évolue pas en fonction du
temps. La Figure 1.17 représente ce signal stationnaire en vert dans le domaine temporel.
Celui-ci est dés lors directement accessible par transformation de Fourier.

IO

FIGURE 1.17 — Visualisation du signal composite regu en fonction du temps, avec troncature ( par
une fenétre rectangulaire) au niveau des discontinuitées des fréquences instantanées.
Visualisation du signal de battement (vert) stationnaire sur la durée d’analyse, obtenu par démo-
dulation hétérodyne en électronique HF.
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La Figure 1.18 représente ce mécanisme dans ’espace temps - fréquence :
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FIGURE 1.18 — ( colonne 1) représentation temps-fréquence de la fréquence instantanée d’une rampe.
(a) fréquence instantanée des signaux, (b) de-ramping des signaux par soustraction avec Af oc At

1.2.8 Synthése et conclusion

La théorie du radar courte portée permet de bien appréhender les mécanismes de ré-
solution en distance. Nous avons expliqué ces mécanismes sur les quatre formes d’ondes
utilisées par les radars de vision & travers les murs du point de vue de la théorie du signal.
Ce raisonnement ne permet pas de trancher sur les capacités intrinséques des différentes
formes d’ondes. Quelle que soit la forme d’onde utilisée, la résolution en distance ¢, dépend
uniquement de la largeur de bande passante. Elle dépend des propriétés impulsionnelles,
du signal d’illumination dans le cas des radars impulsionnels, de 'autocorrélation du signal
d’illumination pour les radars FMCW et PRN :

1
¢ | ¢ = At pour une impulsion

O, ~ —
"7 2B

(1.20)
¢ = AT pour un signal étalé dans le temps

At | la largeur d’impulsion & mi-hauteur
AT | la largeur d’impulsion de 'autocorrélation & mi-hauteur, aussi appeler temps de
cohérence

Les formes d’ondes utilisées dans les applications radars sont les suivantes :

e Impulsion nanoseconde.
Les signaux impulsionnels sont des signaux possédant une grande largeur de bande
instantanée, i.e regroupant 'intégralité des fréquences dans une impulsion de 'ordre
de la nanoseconde. Le principe de la mesure TOF s’effectue directement dans le temps
sans opération préalable.

e Bruit pseudo-aléatoire.
Les radars de bruits pseudo-aléatoires reposent sur les caractéristiques d’autocorrélation
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des séquences pseudo-aléatoires, qui montrent des caractéristiques impulsionnelles. Le
principe de ce type de radar repose sur une intercorrélation entre le signal pseudo-
aléatoire de référence et le signal recu.

e signaux continus modulés en fréquence.
Ce type de radar exploite des signaux dont la fréquence évolue linéairement au cours
du temps afin de balayer la bande utile. La bande passante du radar correspond & la
plage de balayage. Les impulsions sont retranscrites par 'autocorrélation. Cependant
I’extraction des informations repose usuellement sur une FFT, car une opération de
démodulation analogique préalable permet d’obtenir un signal intermédiaire aux pro-
priétés spectrales stationnaires.

e signaux continus modulées par saut de fréquence.
Le principe de ce type de radar est similaire au précédent. La source périodique n’évolue
ici non pas par balayage continu mais pas a pas”.

L’étude des impulsions temporelles et synthétiques montre deux effets :

— des oscillations d’amplitude dues aux phénoméne de Gibb sur les impulsions géné-
rant des lobes secondaires. Ces effets peuvent cependant étre atténués en adoptant un
compromis entre finesse d’impulsions et sélectivité de la bande passante. Ce phéno-
meéne est assimilable & un filtrage classique, 'on doit procéder & un compromis entre
sélectivité et amplitude des oscillations de 1’étape transitoire. Dans la littérature,
deux indicateurs sont utilisés pour quantifier ces effets : le PLS (peak sidelobe Level
ratio) qui est une mesure du rapport entre ’amplitude du pic secondaire maximum
et celui du pic principal, et V'ISL(integrated sidelobes level) qui compare I’énergie dis-
tribuée sur ’ensemble des pics secondaires avec celui du pic principal [10]. Dans le
cas du radar T'TW, la forme des impulsions varie avec la nature des filtres introduits
par les éléments de la chaine analogique, et les effets produits sont répercutés sur
I'enveloppe de la réponse impulsionnelle ;

— D'obtention d’un spectre décalé en fréquence est synonyme d’une modulation en am-
plitude des impulsions dans le domaine temporel aussi bien que dans le domaine
lag. Ce mécanisme va engendrer une problématique d’interférences inter-impulsions,
provenant du large champ des antennes, ot des impulsions provenant de différents
angles peuvent étres localisées & des instants proches. Il est aussi en lien avec la
problématique multi-trajet. Cette proximité entre les différentes impulsions super-
posées composant le signal recu va dés lors créer des interférences constructives ou
destructives, modifiant I’amplitude de ’enveloppe du signal recu, conduisant & des
problémes de détection.

7. On constate aussi I’apparition de systémes construits autour de formes d’ondes s’appuyant sur des
techniques multi-porteuses de type OFDM (Orthogonal Frequency-Division Multiplezing) [6, 7]. Ces tech-
niques sont souvent introduites pour adresser des besoins conjoints de détection et de localisation radar
simultanément a la transmission d’informations [8]. Bien que quelques études essaient d’appliquer ces tech-
niques pour des applications TTW [9], nous ne les considérons pas car elles ne semblent pas apporter de
différences théoriques par rapport a ’approche SFMC.
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1.3 Spécificités des radars UWB pour les applications STTW

La théorie montre que les différentes formes d’ondes UWB, traitées de maniére ap-
propriée ont des performances similaires en terme de résolution. Cependant, afin d’étre
complet, il est nécessaire de se pencher sur la maniére dont ces signaux sont acquis et
notamment sur I'importance du bruit qui impacte la qualité de 'acquisition. Cette section
introduit donc la problématique du bruit d’acquisition en UWB, ainsi que celle de la dé-
tection en s’appuyant sur la réponse de 'environnement TTW. Cette derniére a ainsi la
particularité d’avoir un signal de trés forte amplitude correspondant & ’écho provoqué par
le mur.

Nous présenterons ainsi les arguments qui nous on fait opter pour la technologie UWB
impulsionnelle.

1.3.1 Dynamique d’acquisition et passage du mur

Pour les radars TTW, la présence du mur introduit deux phénomeénes : (1) la présence
d’un signal écho de forte amplitude da a la réverbération de l'onde sur le mur et (2) la
modification du signal lors de la traversée du mur engendrant une forte atténuation et un
changement de la forme (fonction de transfert dépendante de la fréquence).

La Figure 1.19 présente une réponse impulsionnelle typique regue par une antenne. Les
deux premiers signaux captés sont de forte amplitude, 'un provient du trajet direct entre
I’antenne d’émission et ’antenne de réception, le second correspond au premier écho issu de
la réverbération de I'onde sur le mur. Les échos de la réponse impulsionnelle correspondant
au mobilier et personnes sont trés atténués par la traversée du mur.
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FIGURE 1.19 — Réponse impulsionnelle dans le cas TTW.

Les ordres de grandeur d’absorption des ondes en traversant les murs sont présentés
dans I’étude [11]. Les résultats d’absorption sont repris sur la Figure 1.20. En choisissant un
mur en béton de 15 cm, qui est le matériau le plus opaque aux ondes électro-magnétiques,
I’atténuation sur un trajet simple d’'une onde autour des 3 GHz est d’environ 5 dB, soit 10
dB par aller-retour. A 6 GHz, 'affaiblissement est d’environ 8 dB pour un trajet simple,
soit 16 dB par aller-retour. Ces valeurs d’affaiblissement constituent seulement des ordres
de grandeur, car elles sont trés dépendantes de 'humidité du mur, ’eau atténuant énor-
mément les ondes. Nous avons choisi de travailler dans la bande de fréquence 3-6 GHz ce
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qui représente un compromis entre affaiblissement et résolution.

L’atténuation représente un critére important, qui nécessitera I’emploi d’amplificateurs
tres faible bruit pour récupérer les signaux de faible amplitude. De plus, ce n’est pas le
seul effet que produit le mur sur le signal. [’étude et la modélisation des perturbations et
des expérimentations pour les mettre en évidence sont présentées en détail dans [12, 13].
Les principaux effets auxquels nous sommes confrontées sont :

— un ralentissement des ondes lors de la propagation dans le mur. La structure
du mur constitue un milieu diélectrique dans lequel la vitesse de la lumiére est infé-
rieure & celle dans le vide. Durant la traversée, les ondes électro-magnétiques seront
donc ralenties. On peut faire approximation d’une vitesse uniforme en fonction de
la fréquence, ce qui conduit uniquement & une modification du positionnement des
différents échos de la réponse impulsionnelle, introduisant alors un biais de position-
nement qu’il faudra corriger dans les traitements radars. On pourra alors introduire
un retard moyen uniforme sur ’ensemble des fréquences.

— la dispersions des impulsions. Dans le cas d’une épaisseur de mur importante,
I'approximation d’un retard constant quelque soit la fréquence n’est plus valide, ce
qui va engendrer des phénomeénes de dispersion. La modélisation du phénomeéne est
présentée en annexe A.l. En prenant une dispersion de faible valeur, on observe
qu’il est possible de modéliser I'impulsion résultante en apportant des modifications
légeres sur la forme de 'impulsion : durée un peu plus importante et modification de
la phase choisie au maximum de I’enveloppe.

— les rebonds multiples, dus & I'inhomogénéité du mur sur le trajet de 'onde qui
a pour conséquence d’introduire de multiples réflexions proches les unes des autres.
Ces derniéres vont alors engendrer des interférences modifiant ainsi la forme des
impulsions.

Les effets listés ici ne peuvent pas étre prédits précisément. Ils constituent cependant
une difficulté pour une interprétation fine des signaux.
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1.3.2 Modification de la forme des signaux impulsionnels

Les signaux en bande étroite conservent leur forme sinusoidale. Ils peuvent donc étre
affectés uniquement en terme d’amplitude et de phase.

Les signaux UWB subissent des transformations plus importantes. Elles sont donc
problématiques si ’on cherche & effectuer des traitements s’appuyant sur un signal de
référence, ce qui conduit a rendre moins efficients les traitements par déconvolution et
filtrage adapté. Six types d’interaction peuvent modifier la forme du signal UWB émis|14].

— Au niveau des antennes, le champ électromagnétique rayonné varie en premiére ap-
proximation a la dérivée du courant de I’antenne [15|. L’impulsion rayonnée par
I’antenne produit alors une modification importante de la forme de 'impulsion.

— Le second changement de forme est di a la longueur d’onde de 'impulsion lorsque
celle-ci est inférieure a celle du plus petit élément de I'antenne émettrice. Quand les
mouvements de courant changent sur la surface d’'une antenne d’émission, les im-
pulsions électromagnétiques sont alors émises depuis les discontinuités de ’antenne.
Ce phénomeéne a pour conséquence de transformer 'impulsion d’origine en une sé-
quence de plusieurs impulsions 71,71, ... Tk_1, espacées par des intervalles temporels
inférieurs & la durée totale de 'impulsion. La longueur de ’antenne apparente change
en fonction des variations de ’angle 6 entre la normale de 'antenne et la direction
du front d’onde.

— Le troisiéme changement de forme se produit quand le signal est émis par un réseau
d’antennes composé de N antennes séparées d’une distance d. L’impulsion rayonnée
par un élément d’antenne selon l'angle 6 est retardée d’un temps (d/c)sin(f) par
rapport & 'impulsion rayonnée par 1’élément d’antenne adjacent. L’impulsion créée
présente ainsi différentes formes et durées correspondant aux différents angles 6 dans
le champ lointain.

— Le quatriéme survient lorsqu’une cible réfléchit le signal. Suivant les mémes méca-
nismes que l'effet de scintillation avec les ondes classiques, cela produit de fortes
variations sur le signal réfléchi. En considérant la cible comme étant un ensemble de
M éléments locaux réfléchissants, la longueur d’onde du signal UWDB étant trés infé-
rieure aux dimensions de la cible, alors chaque élément discret de la cible réfléchira
le signal, et formera une séquence de M impulsions avec des retards temporels et
des amplitudes différents, fonction de la topologie de la cible. De plus, les différentes
interactions entre les ondes et la cible ne seront pas similaires sur l’ensemble de la

bande.

— Le cinquiéme changement est constaté lors de la propagation de 'impulsion dans
les milieux traversés. Les différentes fréquences du spectre émis sont plus ou moins
atténuées, et leurs phases relatives ne sont pas identiques, ce qui conduit a des effets de
dispersion de I'impulsion UWB, modifiant de fagon importante sa forme temporelle.

— Le sixiéme intervient lors de la réception du signal par I’antenne de réception pour
les mémes raisons qu’a 1’émission.

Dans le cas de 'utilisation d’impulsions temporelles, il est légitime de se poser la ques-
tion de savoir s'il est pertinent d’implémenter une approche par corrélation. Cela dégrade
en partie la résolution du signal, ce qui se traduit par un élargissement de la forme d’onde
impulsionnelle gaussienne.
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La Figure 1.21 montre une simulation plus compléte dans le but d’illustrer la différence
entre 'exploitation des signaux directement dans le domaine temporel, ou par 'intermé-
diaire de la corrélation avec un signal de référence gaussien. Cette simulation met en ceuvre
des signaux gaussiens parfaits présentant des phases différentes. Sur la figure, le signal issu
de la corrélation est représenté en vert, le traitement temporel en rouge.
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FIGURE 1.21 — Simulation :

(1) Convolution d’un signal impulsionnel gaussien idéal avec une réponse impulsionnelle idéale
constituée d’impulsions de diracs;

(2) Signal additionné d’un bruit blanc gaussien, pour différentes valeurs de SNR;

(3) Visualisation de la corrélation entre le signal gaussien de référence et le signal (2);

(4) Visualisation du signal impulsionnel filtré sur la méme bande de fréquence que le signal impul-
sionnel de référence.
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1.3.3 Implémentation de la corrélation

La détection dans le domaine radar est en premier lieu relative aux puissances en jeu du
fait de la forte atténuation des signaux. L’équation radar classique, qui correspond au bilan
de puissance, est souvent reliée au rapport signal sur bruit de 'acquisition. Le probléme
principal est donc celui de la reconnaissance d’un signal trés atténué provenant de la cible
noyée dans le bruit. Nous présentons dans la prochaine section les traitements utilisés pour
extraire le signal noyé dans un bruit banc.

Les différentes formes d’ondes UWB exploitent des architectures d’acquisition diffé-
rentes, qui reposent toutes soit sur le principe de corrélation via par exemple un filtrage
adapté, soit directement sur le signal temporel dans le cas d’impulsion. La théorie de trai-
tement des signaux nous montre que pour n’importe quel signal, ’opération de corrélation
par le signal de référence peut s’effectuer en utilisant le filtrage adapté. Son principe est
d’utiliser un filtre dont la réponse impulsionnelle correspond au signal de référence re-
tourné temporellement. [’opération de corrélation est alors similaire au filtrage adapté, ce
qui va nous permettre d’utiliser les résultats du filtrage adapté pour observer les différents
signaux, et ainsi les comparer en terme de rapport signal sur bruit.

1.3.3.1 Filtrage adapté et corrélation

Nous décrivons ici le lien entre filtrage adapté et intercorrélation. La définition de
I'opération d’intercorrélation est :

+oo
s(7) = 3(t) @ y(t) = / 2 (O)y(t + 7) dt (1.21)
Par changement de variable w — t + 7 et du = dt on obtient :
+oo
s(r) = / ¥ (—(r —u)) y(u) du (1.22)
On rappelle 'opération de convolution, définie par :
+oo
s(t) = ov(t) xw(t) = / v(w)w(t —u) du (1.23)

On reconnait alors dans ’équation 1.22 le produit de convolution de z*(—7) et de y(7)

qui nous permet d’écrire :
s(t) =a*(—71) x y(7) (1.24)

Cette opération de convolution peut étre réalisée dans le domaine temporel :
s(t) = h(t) x y(t) avec h(t) = z*(—t) (1.25)

Pour obtenir un filtre réalisable, il est nécessaire de restreindre le signal de référence
par un signal de durée T finie. Il faut alors introduire un retard de méme durée T pour
étre en mesure d’inverser le signal de référence :

st—=T)=a"(—t+T)*xy(t) = h(t) xy(t) h(t) =z*(—t+T) (1.26)

Sous ces conditions, il est donc possible d’effectuer opération de corrélation directe-
ment dans le domaine temporel par filtrage adapté.
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1.3.3.2 Structures de corrélations

Pour effectuer 'opération de corrélation, il existe plusieurs architectures possibles qui
découlent directement des équations de corrélations présentées précédemment. Elles sont
présentées Figure 1.22. L’implémentation des différents corrélateurs peut se réaliser sous
forme analogique ou numérique. Dans le cas du radar TTW, la contrainte initiale est
d’ordre technologique : il faut sélectionner la structure qui permet d’obtenir la plus grande
qualité d’acquisition du signal ou du signal corrélé, i.e ayant le meilleur rapport signal sur
bruit.

— La corrélation unitaire (a) est 'implémentation directe, et ceci de maniére analo-
gique, de la corrélation définie par I’équation 1.21. Celle-ci n’est pas facile & réaliser
dans le domaine temporel, car la construction de ’espace lag nécessite une intégra-
tion temporelle sur la durée du signal T. Il est uniquement possible de construire des
corrélateurs unitaires, ajustés a un instant précis du lag (s(7), 7 = cste). Pour obte-
nir la fonction de corrélation compléte, il faut implémenter de multiples corrélateurs.
Cette architecture n’est pas envisageable car elle requiert un nombre considérable de
composants.

— Le filtrage adapté (b) donc la structure consiste a exploiter 'opération de convolu-
tion combinée au retournement temporel. L’opération d’intégration est alors facilitée
par la connaissance a priori du signal, qui permet de faire cette opération par le biais
du produit de convolution. La réponse impulsionnelle du filtre correspond alors au
signal d’émission inversé temporellement et conjugué. De cette maniére, 'intercorré-
lation est effectuée en continu par le produit de convolution opérant 'intégration de
maniére temporelle.

Du point de vue de la réalisation, ce filtrage nécessite la conception d’un filtre analo-
gique trés complexe. De plus, la sortie, signal résultant de la corrélation, posséde une
bande passante trés élevée équivalente & celle du signal d’entrée. 11 n’y alors aucun
avantage du point de vue de la numérisation.

— Les approches numériques (c)(d) sont une autre alternative aux approches ana-

logiques précédentes. L’étape de numérisation des signaux étant un prérequis a la
réalisation de ces corrélateurs, il n’y a par conséquent aucun avantage structurel. On
pourra toutefois trouver des formes d’ondes ayant un meilleur rapport signal sur bruit
de quantification, mais celles-ci restent marginales. L’intérét majeur des structures
tout numeérique provient de la facilité a générer et utiliser n’importe quelle forme
d’onde. Ainsi, on commence & trouver quelques articles, par exemple [16] sur I'opti-
misation de la détection par I'utilisation d’algorithmes génétiques ( optimisation du
compromis entre lobes secondaires et amélioration SNR).
Pour en revenir aux structures de corrélation numérique, le corrélateur(c) effectue
directement le retournement temporel du signal réel de référence en utilisant une
mémoire. Le corrélateur (d) repose sur les propriétés de symétrie de la transformée
de Fourier, qui permet de retrouver le signal renversé temporellement :

() L X*(-f) (1.27)
H(—t) L5 X)) (1.28)

et ainsi utiliser I'algorithme rapide de la transformée de Fourier discréte, pour gagner
en nombre d’opérations & effectuer lors des calculs utilisant des réponses impulsion-
nelles de grande durée.
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— Le corrélateur actif (e) aussi dénommé streach processing fonctionne uniquement
dans le cas d’une forme d’onde modulée linéairement en fréquence. Le principe du
stretch processing repose sur des caractéristiques particuliéres de la modulation li-
néaire en fréquence, qui permet de scinder 'opération d’intercorrélation d’un chirp
linéaire. L’opération de corrélation pour le chirp linéaire est alors interprétable dans
le domaine temporel comme dans le domaine fréquentiel (cf. section 1.2.7.2). On
trouvera dans [17] un chapitre dédié au stretch processing présentant en détail I’en-
semble des équations. Cette structure permet d’effectuer 'opération de corrélation
par un mélange entre opération analogique et opération numérique par FFT. L’in-
térét majeur de cette technique vient de la réduction trés significative de la bande
passante du signal & numeériser, reldchant ainsi les contraintes de numérisation de
maniére significative.

Au niveau des traitements apportés, le balayage en fréquence se distingue donc par
la possibilité d’effectuer une partie du traitement directement en électronique analogique.
L’opération de soustraction est conduite & ’aide de démodulateur hétérodyne. Ce dernier
est trés répandu en électronique haute fréquence en bande étroite, ce qui en fait un corréla-
teur & bas prix. La solution FMCW présente donc ’avantage de réduire les contraintes sur
le module de conversion numérique, en réduisant le besoin en bande passante et en vitesse
d’acquisition, sans pour autant réduire la bande utilisée pour obtenir 'intercorrélation. En
contrepartie, la démodulation analogique est trés sensible & la qualité de la linéarité du
VCO sur I'ensemble de la bande fréquentielle [18].
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FIGURE 1.22 — Différentes structures utilisées pour la corrélation.
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1.3.3.3 Bande passante, corrélation et rapport signal sur bruit

Afin de préciser les spécificités de chacune des approches théoriques qui sous tendent
les différentes architectures UWB, nous reprenons dans cette section les conditions bien
connues qui conduisent au filtrage adapté. De plus, ceci permettra de mettre en évidence
sur quels ressorts fonctionne ’amélioration du rapport signal sur bruit.

On considére un bruit additif, n(t), stationnaire de moyenne nulle et de DSP ®,,(f).
Le signal i(t) est le signal de référence et m(t) le signal mesuré :

m(t) = i(t) + n(t) (1.29)

On filtre m(t) par le filtre adapté de réponse impulsionnelle h(t), ce qui conduit au
signal de sortie y(t) :
y(t) = i(t) + yn(t)
=i(t) x h(t) + n(t) = h(t)

Le rapport signal sur bruit instantané correspond & la puissance instantanée du signal

(1.30)

P(t) = |yi(t)|?, sur la puissance moyenne du bruit. En sortie de filtrage, & un Uinstant ¢

on obtient :

SNR(to) = 'yi](f(’)Q (1.31)

La densité spectrale de puissance du bruit a la sortie du filtre est donnée par :

Oy, (f) = ®u(F)IH(f) (1.32)
Ainsi, la puissance moyenne du bruit & la sortie du filtre vaut :
+o0 9
Po= [ e H(DE (139

La minimisation de la puissance moyenne du bruit n’est donc pas du ressort du filtrage.
En effet, le filtrage réduirait la bande passante H(f) ce qui détériorerait la résolution du
radar.
D’autre part, le signal utile en sortie de filtre est donné par la transformée de Fourier
inverse, qui nous donne la valeur du signal a l'instant t :
+oo
w(t) = i) <hit) = [ HIH T df (134

—00

On obtient alors :

too ed2m fto
sxie _ S B et arp .

S @ (f) [H(f)I? df

La maximisation du SNR revient alors & maximiser la puissance instantanée du signal,

ce qui conduit a résoudre 'inégalité de Schwartz :

2

+0o0 “+o0o
< / H ()2 df / ()P df (1.36)

—00

\ / " H(pI(f) 0 gf

Cette inégalité est obtenue lorsque 'on maximise la puissance en sortie, ce qui arrive

pour :
H(f)=I*(f)e 72/t (1.37)
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On obtient ainsi la puissance instantanée maximale fonction de ’énergie du signal W; :

+oo +00
Wl = )= [ IO G [HOP =W =G0 039
—0oQ
Pour aboutir & la relation du SNR, il faut dés lors faire une supposition sur la densité
spectrale de puissance du bruit. Considérons un bruit blanc, (i.e un signal aléatoire dont
les échantillons successifs sont des variables aléatoires non corrélées) pour lequel la fonction
d’autocorrélation est nulle partout sauf en 0 :

2
oz pour k=0
= 1.39
on(7) { 0 pourk#0 ( )
La densité spectrale de puissance du bruit blanc est donc un signal constant :
o2
@u(f) = 2 (1.40)
En reprenant 1’équation 1.33, nous obtenons :
+oo 0_2 0_2 )
by, = / HIPdf = 5 Wi=54i(0) (1.41)
Les équations 1.35, 1.38 et 1.41 conduisent & :
2
SN Rpaz = SNR(to) = Wi (1.42)
0—71

En présence d'un bruit blanc, le SNR maximal du filtre adapté ne dépend alors que
de I'énergie du signal utile en entrée W;. Pour 'intercorrélation on obtient cette valeur au
maximum du pic de corrélation.

Il est intéressant de regarder alors 'apport des différents éléments dans ce cas idéal.
En prenant 'hypothése d’un filtre de bande passante rectangulaire By, et d’un signal
(analytique) d’amplitude constante (avec P; = W;/T') sur ’ensemble du signal de durée
T. On obtient alors :

W T
/ — TBw SNRi, (1.43)
w

W;
SNRout = 5
G'

n

Pour une bande passante équivalente (i.e une résolution identique) et un bruit de méme
DSP, 'augmentation du SNR est proportionnelle & T la durée du signal considéré.

Relation avec le principe de compression d’impulsion :
La résolution, autrement dit la durée minimale de 'impulsion est équivalente & la bande

passante :
7~ 1/Bw (1.44)

Pour obtenir de bonnes performances SNR, le radar & compression d’impulsion utilise
donc une longue impulsion d’une durée T avec le produit By,T > 1. Le taux de
compression alors défini comme le ratio T'/A7, correspond au produit durée x largeur
de bande, et renseigne donc sur le gain en SNR :

T
— ~TB 14
AT w (1.45)
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La compression d’impulsion est souvent le terme associé aux radars aériens opérant sur
plusieurs kilométres de distance. Pour ces radars, la portée temporelle est Trqpge >> AT.
On ne peut pas réduire Tyqnge (donc pas augmenter la fréquence d’émission des impulsions),
sous peine d’introduire de 'ambiguité en distance. L’apport de la compression d’impulsion
est alors trés utile car elle permet d’augmenter la durée utile du signal (7') tout en main-
tenant la contrainte Tyqnge >> T'. Il est ainsi possible de maximiser le rapport signal sur
bruit sans dégradation de la résolution en distance du radar®.

T

¢ 14

Tx _/\
¢ T 14
Rx /\
/\ AT

B Ml
SDRxTx

¢ >

Tmnge t

FIGURE 1.23 — Représentation de la situation radar classique.

Pour le radar TTW, les contraintes sont différentes car on opére a trés courte portée relati-
vement & la résolution voulue, dans un environnement présentant beaucoup d’atténuation
(la traversée du mur). La portée du radar est Tyqnge = 100 ns, ce qui représente une durée
trés petite comparée a la résolution. Cette portée réduite permet alors de fonctionner :

— de maniére analogue a la compression d’impulsion, c’est & dire avec les signaux éten-
dus temporellement. On obtiendra alors le méme gain en terme de rapport signal sur
bruit comparé & 1’émission d’une unique impulsion. Cependant, on se place dans un
cas ot la durée des signaux étalés sera supérieure a la distance a couvrir Tqpge << T
Le gain en rapport signal sur bruit n’est alors plus comparable au gain calculé en
considérant une unique impulsion.

— avec les impulsions temporelles. Dans ce cas, il sera possible d’augmenter les temps
d’acquisition utiles en profitant de la durée supplémentaire (intrinséquement incluse
dans le calcul SNR pour des signaux dilatés) pour réémettre de multiples impulsions.

Pour comparer le SNR avec le cas précédent, il devient donc pertinent de regarder
I’apport sur les gains de SNR pour les deux techniques : dans le cas impulsionnel moyenné
sur plusieurs acquisitions et par recours au filtrage adapté.

La problématique est alors d’introduire les notions de résolution, pour pouvoir compa-
rer ces formes d’ondes. Comme nous I'avons vu précédemment, la résolution sur les formes
d’ondes étendues est directement impactée par ’apparition de lobes secondaires sur la fonc-
tion d’autocorrélation. Il faut donc faire un compromis entre la maximisation de I’énergie
du signal (fenétre rectangulaire en fréquence) et la forme de la fenétre de pondération tem-
porelle pour réduire ces lobes au minimum. Pour considérer des signaux selon de mémes
conditions de compromis, on peut faire 'approximation d’un fenétrage identique, condui-
sant & une enveloppe analytique similaire mais présentant un facteur de dilatation différent

8. La compression d’impulsion permet aussi de diminuer la puissance créte du radar qui est un probléme
pour les radars longue portée, dont la puissance type peut monter a plusieurs kilo-watt. Cela permet donc
de simplifier la construction en réduisant les besoins en puissance.
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dans le temps. La représentation de ces deux signaux est proposée sur la Figure 1.24, I'un
est constitué de K impulsions unitaires contigués qui seront par la suite moyennées, et
I’autre d’une enveloppe correspondant au signal impulsionnel dilaté d’un rapport K. Cela
permet d’établir la relation :

T KT t
K/O |s(t)|dt:/0 s(52)] dt (1.46)

La Figure 1.24 reprend visuellement les deux situations. La premiére situation corres-
pond & l'enveloppe du signal analytique étalé temporellement, et son autocorrélation, a
droite. Ce signal étant UWB, il posséde un pic d’autocorrélation, correspondant & une
résolution é,. Le support temporel dans le domaine lag de la fonction autocorrélation a
une longueur double du signal temporel initial. Il n’est représenté ici que par la partie
centrée, de méme support que le signal temporel. Sont représentés en rouge le bruit et sa
valeur efficace. La deuxiéme situation correspond directement & la sommation des impul-
sions contigués. Celle fait apparaitre un signal avec un support temporel plus réduit, mais
une durée d’impulsion & mi-hauteur de durée approximativement équivalente.

SNR
mazx

=

FIGURE 1.24 — Situation idéalisée pour la comparaison des gains SNR pour le cas ol les impulsions
sont moyennées et pour l'approche par compression d’impulsion.

Pour comparer les SNR de ces deux situations, il est nécessaire de repartir des défini-
tions.

— En travaillant avec le maximum du signal de corrélation, on définit le SNR directe-
ment sur le signal d’intercorrélation en sortie, soit :

SN Ry = SNR(tg) = 220 _

P,

2
Yn On

(1.47)

C’est donc un rapport signal sur bruit d’amplitude défini sur le signal d’intercorréla-
tion, uniquement a 'instant (dans le domaine lag) ou le signal de corrélation présente
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son maximum.

— Si 'on estime maintenant le SNR, noté ici PSNR (peak signal-to-noise ratio), di-
rectement sur le signal temporel a partir de la valeur du maximum du signal, on
obtient :

PSNR = “ma (1.48)

On

Il faut I’élever au carré pour pouvoir le comparer avec le SNR obtenu dans le cas
du filtrage adapté, car le SNR dans le cas du filtrage adapté est un SNR calculé sur
I'amplitude de 'autocorrélation, qui correspond alors a un rapport de puissance pour
le signal d’émission. On obtient en terme de puissance :

§2

S (1.49)

SNRpur = PSNR? =

n

Dans le cas d’impulsions synchronisées convenablement, il est possible d’effectuer une
sommation cohérente sur ’ensemble de ces impulsions. La moyenne du signal estimée sur
K réalisations correspond & :

(1.50)

(1) + 2 > ()

k=1
nx(t

K

— i
= ik (t)

+

~—

Le bruit étant de moyenne nulle, il est nécessaire d’estimer I’écart-type du bruit consti-
tué par la moyenne (nx) de la somme des différents bruits (ng). Cette estimation s’effectue
de deux maniéres : par calcul direct ou avec la densité spectrale de bruit. Bien qu’il s’agisse
d’un calcul classique, sa présentation a pour but de comparer plus aisément la démarche
adoptée avec le filtrage adapté.

— La définition de la variance donne :
one = E[(nk —E[ng))’] = E [nk] — E[ng]® (1.51)

Le bruit étant de moyenne nulle(E [ng] = 0), ’expression précédente donne :
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(les différentes bruit ne sont pas corrélés)

L [E
=72 B Zni(t)]
Lk=1

1

= g2k
1
Soit : )
o= ?oﬁ (1.52)

— Afin de calculer ’écart-type via la densité spectrale de bruits, on suppose au préalable
des bruits d’acquisition décorrélés (temps de décorrélation en 1/BW).

Le calcul de 'écart-type de K signaux ?de bruits décorrélés les uns des autres, moyen-
nés entre eux est alors :

1 K
o52(7) = en (1) = 22 o, (7) (1.53)
k=0

soit :

K
O'2 _L 0'2
nKg K2 E : ng
k=0

(1.54)
1
On obtient donc par ces deux raisonnements la relation :
o
Ong = \/% (1.57)
En reprenant la définition du SNR en amplitude, on obtient :
PSNRig = VK PSNRy (1.58)
soit en puissance :
SNRyg =K SNRy, (1.59)

9. Dans le cas classique ou 'on note les deux signaux (z(7) et y(7)), la somme des autocorrélations
est :

Paty(T) = 0a(T) + Pay(T) + 0y (T) + 9y (1) (1.55)

Si les signaux sont décorrélés cela se traduit par (pzy(7) = 0 et @y (7) = 0). Il s’en suit :

Paty(T) = @a(T) + @y (7) (1.56)
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Quand au gain SNR dans le cas du filtrage adapté, dont le calcul & été établi précé-
demment (équation 1.43, avec T +— KT'), on obtient :
KT

SNRou = —— SNRin ~ K SNRi, (1.60)
T

1.3.3.4 Conclusion sur le rapport signal sur bruit

L’apport en SNR pour le moyennage et pour le filtrage adapté sont donc identiques :
le gain est directement proportionnel & la durée utile considérée. L’argument privilégiant
'utilisation des signaux corrélés car ils permettent d’augmenter le rapport signal sur bruit
est donc un argument incontestable dans le cas du radar longue portée. Pour les radars
fonctionnant & courte portée, il faut par contre relativiser cet argument : les temps d’acqui-
sition utiles sont certes moins élevés en impulsionnel (il faut retrancher le temps d’écoute)
mais il faut regarder du c6té des bruits pour savoir s’ils sont comparables dans les deux
cas.

En effet, cette comparaison théorique part de ’hypothése d’un bruit blanc gaussien
et d’'une densité spectrale de puissance identique. Avec un bruit idéalisé, la sommation ou
corrélation fonctionne donc comme des intégrateurs parfaits, améliorant continuellement le
SNR. Cependant, cet effet aura tendance & s’estomper quand la longueur de I'intégration
augmentera. Les imperfections de différentes natures feront en effet chuter le gain en SNR
a partir d’un certain temps '0.

La problématique est donc de savoir & partir de quelle durée on n’observe plus de
gain significatif d’amélioration du SNR. Cette question est importante, la difficulté pour
la traiter provient du fait que le bruit est trés dépendant des limitations pratiques induites
par les composants.

10. On peut retrouver une discussion plus précise de ce phénomeéne dans le livre [19], page 30 et 31, ou
figurent des graphiques quantifiant les dégradations par rapport a une intégration parfaite.
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1.3.4 Structures d’acquisition usuelles.

Une des problématiques principales des radars TTW est d’obtenir le meilleur SNR, pour
des signaux utiles de faible puissance en présence de signaux de trés forte puissance, que
nous appellerons signaux bloqueurs.

Selon la durée des formes d’ondes utilisées (dont les durées sont synthétisées sur le
tableau 1.1), le signal de réception possédera alors la contribution du signal bloqueur
partiellement ou totalement superposée aux contributions des signaux faibles :

— si la réponse impulsionnelle de ’environnement est d’une durée inférieure au signal
utilisé, la contribution du signal bloqueur dans la convolution sera étalée, et donc
superposée aux contributions apportées par les signaux faibles.

— seul le cas impulsionnel permet d’obtenir un signal de réception ou la contribution
du signal bloqueur arrive a des instants différents (dissociés temporellement) des
contributions du reste de la réponse impulsionnelle.

Réponse impulsionnelle (15 meétres de portée) | 100 ns 15 m
impulse 1 ns 30 cm
Noise Radar (511 sequence) 42 ns 12,6 m
FMCW >2ms 600 000 km

TABLEAU 1.1 — Synthése des ordres de grandeur des durées de la réponse impulsionnelle de I’envi-
ronnement et des formes d’ondes.

L’acquisition des formes d’ondes UWB repose majoritairement sur des structures!!,

représentées sur la figure (Figure 1.25), qui peuvent étre regroupées en deux familles :

— la numérisation du signal RF : seuls quelques ADC-RF hautes fréquences trés récents
permettent de numériser directement les signaux avec une bande passante ultra-
large (finae=6 GHz) 12 Pour faire face a I’énorme bande passante & numeériser avec
des ADC-RF un peu moins performants, on utilise soit une down-conversion soit des
T&H externes a ’ADC-RF. La down-conversion est possible si la bande passante peut
étre transposée en bande de base. Cette approche repose aussi sur un mélangeur, mais
celui-ci est utilisé de maniére différente que dans le cas FMCW. L’utilisation de T&H
externes, permet d’augmenter la bande passante ainsi que d’améliorer le niveau de
bruit de 'acquisition, mais ne permet pas d’augmenter la vitesse d’échantillonnage.

— La mise en place de la corrélation active. C’est le cas particulier du radar FMCW
permettant de réduire les besoins en vitesse et en bandes passantes d’acquisition.

L’ensemble de ces architectures ont en commun la partie d’amplification des signaux,
seule différe la partie d’obtention des signaux.

11. On notera qu’il existe une multitude d’architectures différentes pour les radars de courte portée,
surtout avec I’émergence de radars impulsionnels on chip, tel le radar on chip Novelda[20]. Nous ne nous
intéresserons pas a ces systémes car leur objectif est la minimisation de la consommation d’énergie du
radar, ce qui se traduit par un compromis entre qualité d’acquisition des signaux et énergie consommeée.
Nous considérons donc que ces radars on chip, bien que de plus en plus performants ne répondent pas a
I’objectif principal qui est celui d’obtenir des signaux radar avec la plus grande précision possible.

12. On présente dans la section 4.7.2 les nouveaux composants, sortis lors de la réalisation de cette thése.
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FIGURE 1.25 — Types d’architecture d’acquisition des signaux : acquisition-RF ou down-conversion
puis acquisition.

1.3.4.1 Amplification des signaux

La partie d’amplification doit répondre aux contraintes classiques d’amplification faible
bruit, ainsi qu’aux spécificités propres & 'UWB.

— La minimisation du bruit apportée par 'amplification. Sont utilisées les techniques
classiques de minimisation du bruit régies par la formule de Friis. Cela implique
donc de placer un amplificateur faible bruit en amont de la chaine d’amplification,
directement au niveau des antennes.

— Un traitement sur I’ensemble de la bande passante UWB. Cette contrainte s’applique
a l’ensemble des architectures. Il est important de remarquer que 'augmentation de
la bande passante du radar n’est cependant pas synonyme d’augmentation du niveau
de bruit généré (du point de vue du traitement du signal). En effet, si le bruit suit
une distribution uniforme sur 'ensemble de la bande passante, I’augmentation de la
bande passante a pour conséquence une augmentation de la quantité de bruit sur
le signal temporel. Cependant, cela n’accroit pas le rapport signal sur bruit : il sera
toujours possible de séparer la contribution du bruit sur une bande donnée par une
analyse de Fourier (cf. section 1.3.3.3 : Bande passante, corrélation et rapport signal
sur bruit).

Par contre plus la bande passante est large, plus la réalisation d’un amplificateur
avec une DSP constante sur cette bande devient complexe (on peut faire I’analogie
avec le gain, ot une forte amplification sur une trés large bande passante est plus
délicate que la réalisation d’'une amplification de valeur équivalente sur une bande
étroite.)
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— Le probléme "d’éblouissement” introduit par le signal bloqueur. Celui-ci provoque
la saturation de I'amplificateur qui n’affectera pas tous les systémes de la méme
fagon. Si les signaux utiles sont superposés & ce signal bloqueur, ils seront alors
irrémédiablement perdus. Cependant, parmi les structures présentées ci-dessus, seul
le cas impulsionnel permet d’éviter que le signal utile ne soit présent au méme instant
que le signal bloqueur. 11 est malgré tout nécessaire de vérifier que les temps de
désaturation des amplificateurs soient suffisamment faibles.

— Le phénomeéne de distorsion harmonique est aussi un facteur a prendre en compte.
Cette distorsion correspond d’une certaine maniére a 'apparition progressive de l'effet
de saturation. Il engendre nécessairement une modification de la forme des signaux
dans le domaine temporel ( cf. Figure 1.26) et donc une difficulté de détection a
partir de la forme (filtrage adapté).

Fgnction de transfert Signal de sortie sans THD Fonction de transfert Signal de sortie avec THD
o b
Signal d'entrée Signal d'entrée

FIGURE 1.26 — Phénoméne de distorsion harmonique dans le domaine temporel.

Le role de amplification du signal d’entrée se résume & ’ajustement de la dynamique
avant l'opération d’acquisition, avec la contrainte de garder un niveau de bruit le plus faible
possible tout en évitant de générer des non linéarités sur le signal utile. La dynamique cor-
respond alors & la plage de fonctionnement déterminée entre le signal d’amplitude la plus
faible (fonction notamment du niveau de bruit en sortie) et le signal d’amplitude la plus
grande ne présentant pas de distorsion. L utilisation d’un amplificateur a gain contrélé en
fin de chaine est nécessaire pour réaliser cette fonction ; la difficulté étant 1’obtention d’un
facteur de bruit constant pour les différentes valeurs de gain.

Le principal atout de la technologie impulsionnelle est que le signal émis ne recouvre
pas l'intégralité de la réponse du milieu. Les échos arrivent donc & des instants différents,
ce qui permet de les dissocier, et par conséquent de fonctionner avec des dynamiques
d’amplification plus adaptées. Concrétement, on ajoute sur la chaine d’amplification des
limiteurs afin d’écréter les signaux bloqueurs arrivant en premier et d’ajuster la dynamique
d’acquisition uniquement sur les signaux utiles, maximisant ainsi le rapport signal sur bruit.
11 serait également possible d’effectuer plusieurs acquisitions avec un gain variable, fonction
de la distance a laquelle on veut travailler. Il sera cependant nécessaire de veiller & ce que
les écréteurs n’affectent pas le signal impulsionnel & cause d’un temps de désaturation trop
long.



1.3. Spécificités des radars UWB pour les applications STTW 57

Pour comparer objectivement les différents systémes, il est primordial que ceux-ci pré-
sentent des performances d’amplification équivalentes en terme d’apport de bruit (DSP).
Ces derniéres sont en effet impactées en premier par le bruit d’amplification. Dans la litté-
rature, cette hypothése est rarement vérifiée, rendant difficile la comparaison des systémes.

Architectures avec feed-back

L’ensemble de la littérature présente des systémes avec 'amplification en boucle ou-
verte, qui sont alors fortement limités par les signaux bloqueurs pour des formes d’ondes
étendues.

Il est intéressant d’analyser des architectures présentant une boucle de rétro-action, car
dans la problématique TTW les signaux bloqueurs sont constants (i.e figés). Par exemple
celle présentée dans Particle [21] ( Figure 1.27 dans le cadre de la réalisation d’un radar
de bruit, montre une architecture avec feed-back a partir d'un LNA possédant une entrée
de soustraction. Le signal & soustraire est reconstruit avec un DAC, et nécessite d’acqué-
rir le signal bloqueur lors d'une premiére acquisition. Cette architecture permettrait dans
I’application TTW d’éliminer les signaux bloqueurs dés le début de la chaine d’amplifi-
cation, évitant ainsi les problémes d’écrasement du signal utile par les signaux bloqueurs.
En contrepartie 'architecture est plus complexe, de par la mise en ceuvre de nombreux
composants.

Binary LFSR | =
Divider —IQI_ Order m |PA 7}; |:>

DSP I | INA
___lADC T&H i <| — .

Z/Nrovg ! |

; ! |

| e

Successive | W DAC Prediction Signal ) |

Approx. I i

Lo—.—. =

FIGURE 1.27 — Principe du feed-back appliqué & un radar de bruit[21].

1.3.4.2 Obtentions des signaux UWB

L’utilisation du mélangeur présente une difficulté qu’il est nécessaire d’évaluer. Bien
que la technique de down-conversion soit extrémement employée dans les récepteurs a
bande étroite, il faut cependant penser leur utilisation en UWB. En effet, les techniques a
bande étroite nécessitent lors de leur conception de choisir judicieusement les fréquences de
travail pour éviter les problémes d’intermodulations. Ce choix doit permettre de séparer les
bandes de fréquences ou apparaissent les inter-modulations afin de les supprimer a 'aide de
filtres. Pour un fonctionnent en UWB (notamment ’approche FMCW), le positionnement
de ces filtres, et donc la suppression des inter-modulations, s’avére étre délicat compte-tenu
de la forte variabilité des fréquences au cours du temps.

La mise en ceuvre du mélangeur dans le cas des radars FMCW de courte portée pose
un ensemble de difficultés. Celles-ci sont notamment référencées dans les articles [22] ou
[23]. Ce dernier présente un radar sur la bande 8-12 GHz, et des solutions permettant en
partie d’y remédier. Voici une synthése de ces problématiques :

— le réglage de ’offset DC;
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— le bruit de flicker basse fréquence en 1/f;
— les non linéarités du VCO générant la porteuse du signal chirp;
— le réglage fin entre les voies I et Q de la démodulation dans le cas hétérodyne.

Pour les architectures radars impulsionnels et bruit, le mélangeur est utilisé pour effec-
tuer une simple fonction de down-conversion. On est alors impacté par le réglage DC qui
entraine un phénomeéne de fuites de ’OL, masquant les signaux de faibles amplitudes.

L’acquistion des signaux repose sur la conversion analogique-numérique. Cette étape est
donc primordiale, mais dépend trés fortement de limitations technologiques. La question
principale est de savoir si les technologies de conversion analogique-numérique hautes fré-
quences sont assez matures. On distingue plusieurs maniéres de caractériser les perfor-
mances des ADC dont on trouvera les principes dans [24, 25|. Le chapitre 2 de la thése
de M Sumanen [26], cible de maniére plus précise la caractérisation des ADC pour les
applications UWB, en considérant des communications UWB. Bien que cette analyse date
de 2002 et que les techniques ont évolué depuis, les différents concepts restent identiques.

Le premier critére de performance en terme de bruit est directement relié au nombre de
bits fourni par le convertisseur analogique-numérique. La Figure 1.28 reprend les valeurs
d’ENOB ( Effective Number of bits) qui correspondent approximativement aux perfor-
mances des convertisseurs sur le marché actuellement. On observe sans surprise une nette
tendance en terme de dégradation de performances de numérisation en fonction de la fré-
quence de fonctionnement. Sur la Figure 1.28.a , sont représentées les trois principales
limitations technologiques dégradant la qualité de I’étape de conversion :

— la vitesse de transition des transistors utilisés pour la conversion. Cette caractéristique
dépend uniquement de la performance de la technologie de fabrication. Pour venir
échantillonner le signal, il faut bloquer la tension & un instant donné. Or, la vitesse
de commutation des transistors est limitée, la tension sera alors représentative d’une
petite portion de signal plutdt que d’un unique instant.

— le bruit thermique intrinséque aux composants de numérisation, qui ne peut étre
facilement minimisé.

— la stabilité des horloges utilisées pour la conversion. Elle introduit une certaine in-
certitude sur Iinstant de déclenchement du blocage. On distinguera deux types de
jitter : le jitter haute fréquence, et la dérive en fréquence. Pour les systémes impul-
sionnels seul le jitter haute fréquence est a prendre en compte, la dérive en fréquence
lice au bruit de filcker en 1/f sera alors a considérer pour les systémes FMCW. Le jit-
ter dans le cas de la conversion analogique-numérique aura deux effet distincts : une
tendance & apporter des distorsions harmoniques sur le signal utile et une tendance
a augmenter le plancher de bruit de la conversion.

— les bruits issus des non-linéarités de la fonction de transfert de ’ADC font aussi ap-
paraitre des distorsions harmoniques. On en distinguera deux types : des distorsions
classiques, telles celles expliquées précédemment pour les amplificateurs, et des dis-
torsions dues aux architectures telles celles engendrées par les convertisseurs consti-
tués de plusieurs coeurs fonctionnant de maniére entrelacée( cf. [24]), principalement
rencontrées dans les convertisseurs RF.



1.3. Spécificités des radars UWB pour les applications STTW 59

20
F
18 5%
-t @ B
16 [—e S8 -
- ™
L sy
woe e e
& oo
12 —O0—
% C o -
B Sy
g0 Fo )
8 I
6 ; Q<o1w .\_
[ Ooiw<osw ~
4 F ®oswaw P -
M O1ws<aw
H ®2w=sw AN
2 | ®:5w .
[ O isscczoos o\
D : .IUISIICIkEIlICI.JIEH 1 1 i1 i il 1 i 1 iiil 1 1 L1 ii 1 | I 1 i 0 i il \I 1 :\I\rhho
10KHz 100 KHz 1 MHz 10 MHz 100 MHz 1GHz 10 GHz 100 GHz
Analog Input Frequency (Hz)
FIGURE 1.28 — Etat de 'art des performances des ADC.
ADC
| Ly .
204 II o =—|deal sampling
| =] points
154 '| - / /
= |
O ¥ »
£ 10 \ Sampling| Time
. —Transistor speed | error
| Clock jitter ry
Thermal noise Clock
0 PR P T o | = - |itter
10 10 10 10 10
Frequency

FIGURE 1.29 — Limitations de la conversion analogique - numérique

Pour départager le radar FMCW et le radar impulsionnel, on peut regarder dans un
premier temps UENOB. Les techniques FMCW reposent sur des valeurs types d’échan-
tillonnage < 100 MHz. A cette fréquence, les convertisseurs possédent un nombre de bits
significatifs plus élevés, mais cela doit alors étre remis en question en se penchant sur la
dynamique de la conversion analogique-numérique. En effet, le calcul de P'ENOB fait la
supposition que le signal est acquis sur I’ensemble de la dynamique de 'ADC, ce qui n’est
pas le cas & cause des signaux bloqueurs. Pour obtenir ’ordre de grandeur de la dynamique
attribuée aux faibles signaux, il faut dés lors retrancher les bits alloués & la numeérisation
des signaux bloqueurs, qui se calculent avec le ratio signal sinusoidal de faible amplitude
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et signal de forte amplitude. On a alors :

1 Asmall
N sl 1.61
perdus 6.02 < Astrang . ( )

Pour un écart de 18 dB on perd environ 3 bits de résolution, ce qui fait chuter la résolution
a environ 9 bits pour 100 MHz. De plus, il faut prendre en compte les problémes liés a
la linéarité du VCO et ceux de non linéarité qui posent des difficultés supplémentaires en
FMCW car on travaille en fréquence.

Pour I'impulsionnel, les valeurs d’ENOB, en considérant uniquement les ADC, sont
d’environs 6 bits ENOB pour une fréquence d’entrée de 3 GHz. On peut cependant pallier
cette limitation d’ENOB, en y ajoutant un T&H (de technologie différente), ce qui aura
pour effet d’augmenter la vitesse de capture des signaux. En effet, '"ENOB des T&H a 6
GHz sont d’environ 10 bits effectifs ( documentation T&H que 'on utilisera par la suite
[27], qui spécifie ~ 60 dB SFDR (Spurious-free dynamic range) & 4.5 GHz). 1l est donc
possible d’étendre la bande passante et les performances en SNR d’acquisition des ADC
en y ajoutant des T&H.

Un autre argument penchant pour 'impulsionnel est la relative immunité des signaux
impulsionnels vis & vis de la distorsion. En effet, en fonctionnant avec des systémes FMCW,
I’ENOB et le SFDR sont des parameétres importants car la recherche des temps est effec-
tuée directement dans le domaine fréquentiel. Les fréquences parasites seront alors percues
comme des échos parasites. En revanche, ces caractéristiques en fréquence des ADC ont
beaucoup moins d’importance dans le domaine temporel, ou la déformation ne changera
que trés peu les maximums sur le signal temporel (sous réserve de ne pas utiliser des
meécanismes de corrélation).

1.4 Conclusion

Dans ce premier chapitre, nous avons présenté la problématique de la vision & travers
les murs d’un point de vue physique en abordant une approche signal. Cela nous a permis
de cerner les ressorts sur lesquels reposent les différentes formes d’ondes en abordant le
probléme sous ’angle du mécanisme de résolution en distance. La théorie montre que la
réponse de ’environnement est issue de la convolution avec le signal d’émission, ou la
convolution avec le signal I'autocorrélation du signal d’émission.

Cette démarche nous a dés lors conduit & considérer différentes architectures radar
possibles : 'obtention par numérisation directe du signal, qui permet de fonctionner en
impulsionnel (ou avec n’importe quelle autre forme d’onde, la corrélation étant réalisable
par traitement numeérique), en supposant que on puisse technologiquement obtenir les
performances de conversion nécessaires a la numérisation des signaux. Dans le cas contraire,
seul le cas FMCW permet d’implémenter le mécanisme de corrélation active, et d’obtenir
I'intercorrélation par un mix analogique-numérique, réduisant les besoins de vitesse et
bande passante de ’étape de conversion.

La solution FMCW posséde alors un avantage significatif pour les problématiques courtes
portées. Cet avantage est & remettre en cause dans le cas du radar TTW, a cause des
signaux bloqueurs dus & la présence du mur qui provoque des phénomeénes d’éblouissement.
Pour I’ensemble des formes d’ondes étendues, cet éblouissement a des répercussions sur la
partie amplification ol des phénomeénes de saturation apparaissent, ainsi que sur la qualité
d’acquisition en restreignant la dynamique ( i.e le nombre de bits) allouée aux signaux a
acqueérir.
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Notre choix de fonctionner en impulsionnel repose sur le fait que les contributions des
échos de la réponse de l'environnement dans la convolution avec le signal radar ne se
superposent pas. Cela aura des répercussions sur la dynamique de 'acquisition des échos
de faibles amplitudes, permettant d’augmenter fortement la qualité d’acquisition.

De maniére plus générale, la problématique radar est la recherche de la minimisation du
bruit. Cette minimisation passe par I’élaboration d’amplificateurs faible bruit UWB perfor-
mants, question que nous ne traiterons pas dans le cadre de ce travail. En supposant alors
un front-end performant, cela nous a conduit & chercher des axes de minimisation du bruit
de quantification, et & établir la comparaison théorique entre ’apport de la corrélation et
du moyennage. On notera cependant que le bruit introduit est en premier impacté par la
qualité de mise en ceuvre de I’électronique, ce qui implique de nombreux points & optimi-
ser : jitter [28]; découplage des alimentations; isolation ; montage d’entrée analogique des
ADC [29]; etc ... Une partie de ces problématiques seront abordées dans le chapitre 4.

On peut cependant noter que la corrélation, comme le moyennage, font partie de ma-
niére plus large des techniques d’améliorations sub-résolutions des ADC, c’est & dire des
techniques permettant d’obtenir des résolutions en dessous de la résolution des ADC. Parmi
ces techniques, on peut citer : la corrélation, le moyennage, le sur-échantillonange, le di-
thering, le noise shaping encore appelé feedback sampling. Ces techniques ont comme point
central 1’étude du bruit de quantification qui est en grande partie déterministe par rap-
port au signal & acquérir. Le levier des améliorations en terme de conversion repose sur la
présence (et méme 'ajout) d’un bruit analogique non déterministe, permettant d’effectuer
des traitements pour améliorer le SNR.
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Ce chapitre se focalise sur 'observation et la description détaillée des signaux UWB
impulsionnels utilisés par les radars courte-portée. Ces observations sont & I'origine de notre
motivation dans la réalisation de la plateforme d’acquisition radar, que nous décrirons dans
le dernier chapitre.

Dans un premier temps, nous présenterons sommairement 1’architecture hardware du
démonstrateur de signaux radar UWB. L’étape de numérisation reposera sur un oscillo-
scope dont la fréquence maximum d’acquisition est de 20 GSps. Cette approche nous per-
mettra d’appréhender de maniére concréte les mécanismes théoriques que 'on a exposés
précédemment dans le chapitre sur la théorie des radars courte portée.

Dans un second temps, nous détaillerons les principaux processus de la chaine de trai-
tement de l'information, que nous avons mis en place en début de thése. Cette chaine de
traitement est partiellement issue des travaux réalisés précédemment au laboratoire lors
des theéses de M. Benahmed [30] et M. Zhao [31]. L’objectif de cette chaine est d’extraire
et de représenter de maniére claire un ensemble d’informations opérationnelles extraits des
signaux radar afin de fournir une image 2D sommaire. A partir de cette représentation
planaire de la scéne, on peut dénombrer les cibles humaines et leurs positions successives.
L’image est donc une représentation simplifiée et partielle. Son rendu doit permettre trés
rapidement de comprendre les informations essentielles. Il est nécessaire qu’elle présente le
moins d’artefacts possible. Les premiers résultats obtenus a partir de cette premiére chaine
de traitement et du démonstrateur associé vont nous permettre d’exposer les probléma-
tiques sur lesquelles nous avons construit notre réflexion et proposer des solutions.
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FIGURE 2.1 — Configuration du démonstrateur radar impulsionnel UWB.

2.1 Démonstrateur UWB impulsionnel

Comme soulevé précédemment, la problématique majeure d’'un radar impulsionnel
UWRB réside avant tout dans la difficulté d’acquérir les signaux sur ’ensemble de la bande
passante. L’acquisition requiert une trés grande bande passante qui nécessite une vitesse
d’acquisition trés élevée. Le démonstrateur expérimental de radars TTW mis en place au
laboratoire - fonctionnant avec des signaux UWB impulsionnels - repose sur un oscilloscope
a trés haute performance (Agilent 54855A [32]), possédant 6 GHz de bande passante avec
une vitesse d’acquisition maximale de 20 GSps sur 8 bits. Ces caractéristiques permettent
de couvrir directement nos besoins d’acquisition sur la bande 3-6 GHz, en respectant le
théoréme de l’échantillonnage de Shannon. Cet instrument cotiteux permet d’obtenir ra-
pidement dans un premier temps un prototype expérimental sans avoir & développer un
systéme d’acquisition complexe.

Les travaux précédemment réalisés ont été menés avec une vitesse d’échantillonnage de
20 GSps, et en effectuant un moyennage des acquisitions sur l'oscilloscope [31, 30]. Nous
présentons dans cette section des signaux acquis & 100 GSps, obtenus grace 4 la technique
de I’échantillonnage en temps équivalent. L’intérét d’utiliser une vitesse d’acquisition élevée
est multiple :

— améliorer la qualité de la visualisation afin qu’elle soit plus représentative des signaux
réels et donc des mécanismes physiques sous-jacents;

— augmenter le rapport signal sur bruit lié a ’acquisition.

La configuration radar expérimentée est de type SIMO (Single Input Multiple
output). Elle est composée (cf. Figure 2.1) d’une antenne d’émission omnidirectionnelle et
de trois antennes de réception directives (angle d’ouverture de +45°, cf. annexe A.2 pour
les diagrammes de rayonnement).

Le mécanisme de déclenchement de 'acquisition des signaux sur le démonstrateur re-
pose sur l'utilisation d’une antenne spécifique au déclenchement. L’utilisation d’une an-
tenne proche de I'antenne d’émission plutot que I’ajout d’un coupleur sur le signal d’émis-
sion pour obtenir le signal de déclenchement des acquisitions permet d’éviter les pertes du
coupleur d’environ 3 dB sur la puissance émise, et ainsi maximiser la puissance d’émission.
L’oscilloscope fournit dés lors 3 voies d’acquisitions, pour 3 antennes de réception. Les don-
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nées sont ensuite rapatriées a l'aide de la liaison GPIB de 'oscilloscope, et sauvegardées
sur un PC. Le software de controle utilise le langage python, avec la librairie Pyvisa qui
fournit une API standardisée de controle et de communication des appareils de mesure.

2.1.1 Présentation des signaux impulsionnels
2.1.1.1 Génération d’impulsion UWB Pulson 210

Le générateur d’impulsions UWB utilisé est un générateur du commerce, le pulson
P210 de la société Time Domain fourni avec son antenne d’émission. Les impulsions nano-
secondes générées sont approximativement dans la bande 3—6 GHz. Les procédés existants
pour générer des impulsions sub-nanosecondes s’appuient généralement sur des circuits hy-
brides construits autour d’'un mélange de composants numeériques pour la génération d’une
bréve impulsion rectangulaire et de composants analogiques pour filtrer cette impulsion
afin d’obtenir les caractéristiques impulsionnelles voulues. Dans sa version commerciale, le
pulson est contrdlé par une application software et ne permet pas de générer les impulsions
de maniére précise par un déclenchement hardware (par l'intermédiaire d'un front montant
d’un signal numérique). Pour acquérir le signal a partir d’un instant précis, il est donc né-
cessaire de recourir & la fonctionnalité de déclenchement de 'oscilloscope dont la précision
est d’environ 1 ps. Celle-ci est nécessaire pour I'obtention de multiples acquisitions, qui,
une fois combinées, permettent d’effectuer des opérations de pré-traitement pour I’amélio-
ration du SNR : moyennage des acquisitions et sur-échantillonnage.

Le signal de sortie généré par le pulson est représenté a la Figure 2.2. Ce signal est
obtenu en reliant directement ’émetteur & l'oscilloscope, ce qui permet de visualiser le
signal de émetteur avec le moins de déformations possible (pouvant étre engendrées par
différents éléments de la chaine radiofréquence).
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FIGURE 2.2 — Acquisition de l'impulsion d’émission en sortie du générateur, sans antenne ( Acqui-
sition & 100 GSps et moyennage syr 64 acquisitions).

Contrairement a ce que I'on pourrait attendre d’'un émetteur parfait, le signal obtenu ne
correspond pas & une impulsion unique : des oscillations résiduelles sont présentes avant et
surtout aprés 'impulsion. Ces défauts sont imputables & 1’électronique : des défauts direc-
tement liés & I’émetteur, des réflexions qui peuvent survenir dans les différentes connexions,
des réverbérations entre les amplificateurs de ’oscilloscope, etc. Sur la Figure 2.2, le signal
rouge correspond & I’enveloppe du signal, obtenu par transformée de Hilbert. Ce signal
impulsionnel émis par le générateur ne présente pas une amplitude parfaitement lisse, il
est cependant possible d’obtenir la position de I'impulsion par la méthode classique de
détection des maxima.
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Les conséquences que ’on peut tirer de cette simple expérience pour les applications ra-
dars impulsionnels sont multiples. En prenant comme méthode de détection la recherche de
maximas sur ’enveloppe, le signal utile correspond uniquement a I'impulsion de grande am-
plitude, les oscillations résiduelles sont donc a considérer comme du bruit parasite cohérent
pour cette méthode de détection. Les causes possibles de ces oscillations sont multiples :

— la réponse impulsionnelle du systéme constitué par les différents composants traversés
par le signal (oscilloscope y compris) n’est pas assez courte, provoquant 1’apparition
de phénoménes transitoires importants. Du point de vue fréquentiel, la phase de la
fonction de transfert n’est pas parfaite;

— les différentes réflexions au niveau des connexions, et des amplificateurs (parameétre
S_11) créent des phénoménes de rebonds étalés dans le temps qui deviennent pro-
blématiques ;

— les problémes liés & la stabilité des alimentations provoquant des effets transitoires
sur les alimentations qui se répercutent sur le signal ;

— des problématiques d’isolation entre les différents composants peuvent aussi étre
source de fuites, contribuant & des oscillations résiduelles.

2.1.1.2 Transmission en espace libre

Regardons le comportement des impulsions sur une chaine similaire & une architecture
radar. La Figure 2.3 présente les signaux recus lors d’un test de transmission directe,
autrement dit 'antenne d’émission et ’antenne de réception sont orientées face a face dans
un environnement vide, selon la configuration suivante :

émetteur — antenne d’émission ~~ antenne de réception — oscilloscope.

Les mesures on été effectuées avec comme paramétre la distance inter-antennes sur la plage

de valeurs : 80-120-160-200 cm.
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FIGURE 2.3 — Signaux issus d’antennes positionnées respectivement a 80-120-160-200 cm de distance
de I’antenne émettrice.

Les effets introduits sur le signal dans ce test de transmission proviennent de I’ajout des
antennes d’émission et de réception, ainsi que de la propagation des ondes en espace libre.
On observe une déformation de 'impulsion par rapport a I'impulsion générée en sortie de
I’émetteur : la phase de 'impulsion est modifiée par les antennes. La porteuse de I'impulsion
est déphasée d’environ 180° par rapport a 'impulsion acquise en sortie de générateur. De
plus, les oscillations résiduelles situées aprés 'impulsion possédent une amplitude relative
(par rapport au maximum du signal) plus importante qu’avec un branchement direct.

En reprenant la théorie des antennes, on note que les antennes agissent comme des
filtres passe-bande sur le signal impulsionnel. Comme le fait remarquer l'article [15] qui se



2.1. Démonstrateur UWB impulsionnel 67

penche sur I'analyse des effets d’antennes UWB, celles-ci produisent de maniére générale
des effets de dispersion sur le signal impulsionnel, entrainant sur celui-ci une modification
assimilable & un effet dérivatif dans la plupart des cas, qui engendre un déphasage de l'im-
pulsion aussi appelé changement de polarité.

Les effets d’atténuation due a la distance sont visibles, affectant 'amplitude de maniére
uniforme sur le signal regu. Conformément & la théorie, on n’observe aucune dispersion en
espace libre et aucun déphasage notable, i.e les différentes vitesses de phases sur ’ensemble
de la bande passante sont identiques. La courbe verte sur la Figure 2.3, modélise la courbe
d’affaiblissement en distance en 1/72, ajustée par la technique des moindres carrés appliquée
aux positions des maximums d’amplitude des impulsions, en rouge sur le graphique.

Une autre problématique introduite par les antennes (mais non expérimentée ici) est
la modification de la forme de I'impulsion selon la direction de réception. En effet, les
diagrammes de rayonnement des antennes ne sont pas symétriques, les impulsions seront
donc modifiées selon les angles d’arrivée : en azimut et élévation.

2.1.2 Acquisition optimisée des impulsions UWB

L’acquisition optimisée des signaux UWB repose sur la minimisation des bruits. En
effet, comme nous ’avons briévement montré sur ces exemples, le bruit introduit dans les
systémes peut prendre plusieurs formes dont les répercussions sont trés diverses :

— Le bruit blanc, le plus souvent le bruit thermique, est un bruit possédant une statis-
tique aléatoire. Il se superpose au signal utile et vient le masquer.

— Le bruit de numérisation, qui est corrélé au signal.

— Les signaux parasites qui peuvent provenir de couplages entre différentes parties du
systeme, etc. Ces bruits peuvent étre pris pour des signaux utiles, et sont difficiles a
supprimer.

— La déformation des signaux, rendant les méthodes de détection moins efficaces.

Les méthodes d’amélioration présentées ici visent & la minimisation du bruit aléatoire
blanc et, dans une moindre mesure, la réduction du bruit de quantification. Comme nous
I’avons vu au paragraphe 1.3.3.3 le bruit banc peut étre réduit en augmentant la durée
de l'acquisition. Pour les signaux impulsionnels, il est réduit en procédant a plusieurs
acquisitions. Le bruit de quantification est aussi réduit par 'augmentation de la durée
d’acquisition, car sa combinaison avec le bruit blanc permet de le décorréler partiellement
du signal, et ainsi le lisser sur la durée. Cela suppose donc qu’un bruit banc soit présent *.

2.1.2.1 Synchronisation

L’acquisition des signaux par 1’oscilloscope permet de mettre en place deux techniques
d’amélioration du SNR : le moyennage et le sur-échantillonnage des signaux par la tech-
nique d’échantillonnage équivalent. Ces deux approches reposent sur l'utilisation de mul-
tiples acquisitions. En contrepartie, elles requiérent des performances élevées en termes de
synchronisation, dont le jitter d’horloge est 1’élément clé. Le jitter d’horloge appliqué a
I’acquisition des signaux regroupe deux caractéristiques indépendantes :

1. Certaines techniques plus poussées, comme la technique de dithering, ajoutent au signal quantifié
un bruit blanc afin d’améliorer I'acquisition des signaux. Nous n’utilisons pas ces techniques car elles
demandent du hardware supplémentaire i.e la mise en ceuvre d’'un DAC pour générer ce bruit en entrée de
I’étage de conversion numérique.
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— la stabilité de 'horloge, qui se traduit comme un bruit de phase du signal périodique
de I’horloge ;

la synchronisation, repose sur la précision de déclenchement de I'oscilloscope. Cette
précision de déclenchement est trés dépendante de la technologie choisie pour effec-
tuer cette synchronisation. Dans le cas de ce démonstrateur, ce sont les capacités
du composant de déclenchement des acquisitions de 'oscilloscope, et la propreté du
signal de déclenchement qui sont en jeu. Cela justifie le recours & une antenne dé-
diée au déclenchement, qui peut fournir alors un signal d’assez forte amplitude et
reproductible pour garantir la précision de déclenchement.

La Figure 2.4 reprend le principe de fonctionnement du jitter dans le cas impulsionnel.
L’erreur de phase de 'horloge est la mesure la plus commune pour étudier sa stabilité. Ce
signal correspond & la mesure de la différence entre une horloge idéale et ’horloge réelle.
L’erreur de phase totale sur ’horloge d’échantillonnage est donc composée du bruit de
phase qui suit une marche aléatoire, auquel s’ajoute l'incertitude de déclenchement des
acquisitions qui produit un offset de départ sur Ierreur de phase.
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FIGURE 2.4 — Visualisation de la problématique du jitter. Représentation de 1’évolution tempo-
relle possible de trois signaux d’horloge différents possédant des caractéristiques en bruit de jitter
identiques.

La datasheet de 'oscilloscope [32] donne les caractéristiques suivantes :

— précision du circuit de déclenchement? : 1 ps rms?3.

— incertitude de positionnement des fronts de ’horloge d’acquisition (combinée au jitter
du trigger) : Time interval error measurement : 1.4 ps rms.

Ces spécifications sont les valeurs optimales. La synchronisation & ’oscilloscope doit
donc étre réalisée avec soin, i.e sur une portion de signal possédant des temps de montée
francs.

Profitons de I’explication sur le jitter pour faire une digression : quels sont les paramétres
a considérer pour comparer le jitter en impulsionnel et le jitter dans le cas FMCW ? (en
FMCW les signaux sont de longue durée et acquis en une seule fois).

2. La précision de déclenchement d’'un oscilloscope repose sur un ASIC analogique. Le principe est
présenté dans la documentation [33] - section The Analog Trigger. Il s’agit d’un comparateur analogique
dont la sortie est mesurée précisément par un mécanisme du type time-to-digital-converter.

3. ps rms : (picosecondes root-mean-square déviation) représente I’écart type de la distribution, expri-
meée en picosecondes.
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Le jitter est un bruit qui est le plus souvent défini dans le domaine fréquentiel, puisqu’il
est trés souvent utilisé dans des applications bande étroite, et mesuré par analyse spectrale.
Pour passer du domaine fréquentiel au domaine temporel, il faut alors intégrer le bruit de
phase sur ’ensemble de la bande passante utilisée, comme cela est expliqué dans I'article
[34]. Dans le domaine temporel, on pourra mesurer le jitter par rapport a la position
relative des fronts d’horloge. Il est possible définir la stabilité d’une horloge en effectuant
des histogrammes du positionnement de celle-ci.

Lors de 'acquisition de signaux de courte durée, le bruit de phase de I’horloge n’est
intégré que sur une petite portion temporelle, car & chaque acquisition, ce bruit de phase
est alors "remis & zéro" par la synchronisation (cf. Figure 2.4). Le jitter introduit par
la dérive en fréquence sur les signaux impulsionnels est alors uniquement composé de la
contribution haute fréquence de celui-ci. L’obtention du jitter rms total dans le domaine
temporel est obtenu par intégration du jitter fréquentiel, prenant uniquement les contri-
butions fréquentielles au dessus de la fréquence de répétition des impulsions qui est de 10
MHz dans notre cas. Le cas impulsionnel est donc trés fortement impacté par la synchro-
nisation qui correspond & une remise & zéro dépendant de loffset du déclenchement sur
Ierreur de phase. La dérive en fréquence ne contribuera que peu au jitter total.

Pour les signaux de longue durée, on s’intéresse au jitter sur un temps plus long. La
Figure 2.5 montre le jitter de 'horloge d’acquisition qui provoque un élargissement autour
de sa fréquence centrale. De la méme maniére, un signal monochromatique échantillonné
avec cette horloge produira aussi un élargissement de son pic de fréquence si ’'on procéde a
une analyse de Fourier. Cet élargissement est en fait di au bruit de flicker basse fréquence
(bruit en 1/f dans le domaine fréquentiel, cf. [34] ) qui sera alors centré autour de la
fréquence d’intérét. Dans les applications radar utilisant des signaux de longue durée,
cela provoque alors une déformation similaire sur le signal de corrélation obtenu par le
stretch processing. Cet élargissement de la base du pic peut aussi se voir comme la dérive
basse fréquence, lié a la stabilité de ’horloge. Ce bruit est donc moins problématique en
impulsionnel qu’en FMCW. En effet la technologie FMCW est trés peu impactée par la
précision de déclenchement des acquisitions. Elle ’est beaucoup plus par la stabilité de
I’horloge (en plus des problémes de linéarité de la rampe en fréquence).
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2.1.2.2 Moyennage

Le moyennage des acquisitions en impulsionnel produit une ameélioration des acquisi-
tions bruitées. La Figure 2.6 montre les effets du moyennage sur le bruit d’acquisition, ac-
quis grace a Poscilloscope sur une portion exempte du signal impulsionnel ( cf. Figure 2.12).
On obtient ainsi facilement une réduction de I’écart-type du bruit, dont la valeur est repré-
sentée sur la portion & gauche de la figure en fonction du nombre de moyennages effectués.
On observe une réduction du bruit effective sur I'ensemble des valeurs de moyennage tes-
tées (jusqu'a 256). Au-dela de cette valeur, une amélioration est toujours possible, mais le
temps d’acquisition des signaux avec 1’oscilloscope devient trop important.

2.1.2.3 Sur-échantillonnage par échantillonnage équivalent

L’échantillonnage équivalent est une technique couramment employée dans les oscillo-
scopes ol deux architectures sont proposées : les oscilloscopes temps réel et les oscilloscopes
séquentiels [35]. La principale différence entre les premiers et les seconds est leur capacité
d’acquérir en un unique passage le signal a numériser & la fréquence d’échantillonnage re-
quise. Pour l'oscilloscope séquentiel, la vitesse de traitement des échantillons par ’ADC ne
permet par de respecter le théoréme d’échantillonnage. I.’obtention d’une acquisition com-
pléte a vitesse élevée est alors effectuée par échantillonnage équivalent ou échantillonnage
par temps équivalent.

Le principe de I’échantillonnage équivalent est simple : il consiste & acquérir un signal
répétitif en plusieurs passes, comme le montre la Figure 2.7. L’acquisition est réalisée
plusieurs fois, chaque acquisition est effectuée avec un positionnement différent défini entre
I’horloge de réception et le signal de déclenchement de 1’acquisition. De cette maniére,
il est alors possible de recombiner les différentes acquisitions afin d’obtenir une période
d’acquisition synthétique plus fine que la période réelle de fonctionnement du convertisseur
analogique - numérique. Les contraintes de synchronisation doivent quant a elles toujours
a étres prises en compte.

L’oscilloscope utilisé bien que temps réel, peut fonctionner "manuellement" en mode
séquentiel, en utilisant les options de retardement de déclenchement, qui intégrent la pos-
sibilité de fonctionner avec des incréments de délai de 1 ps. Ceci permet de fonctionner &
100 GSps, soit une fréquence d’échantillonnage synthétique de 10 ps.
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FIGURE 2.7 — Principe de I’échantillonnage équivalent.

2.1.2.4 Acquisition a 100 GSps

Les avantages de sur-échantillonner le signal sont les suivants.

— Sur-échantillonner le signal permet d’interpréter les signaux plus facilement dans
le domaine temporel. En effet, il n’est pas évident d’analyser visuellement les mé-
canismes en jeu avec un nombre limité d’échantillons (2 échantillons par période).
Il faut cependant relativiser cet argument, car ’obtention d’une visualisation sur-
échantillonnée peut tout de méme étre obtenue par interpolation.

— Le sur-échantillonnage permet d’augmenter le rapport signal sur bruit, au méme
titre que le moyennage des signaux. On trouve d’ailleurs une littérature variée sur les
bénéfices du sur-échantillonnage pour améliorer le bruit de quantification dans le cas
d’un bruit blanc, comme l'explique de nombreuses notes d’application |36, 37, 38].

— En fonctionnant en impulsionnel, on n’acquiert que trés peu d’échantillons sur 1’'im-
pulsion. Or, pour des fréquences élevées, le bruit d’acquisition introduit par le jitter
dans le domaine temporel est dépendant de la pente du signal & numériser. Cela
est di a l'augmentation de la sensibilité sur l'instant d’échantillonnage, qui aura
plus de conséquences avec un signal évoluant rapidement( front du signal). La tech-
nique du moyennage ne permet pas de varier ces différents instants. En combinant
le moyennage a l’échantillonnage équivalent, on augmente alors le nombre d’instants
de mesure, ce qui permet d’apporter une plus grande diversité.

— Du point de vue de la réalisation matérielle, on notera que la technique de sur-
échantillonnage permet de réduire de maniére significative les contraintes sur le filtre
analogique anti-repliement. En effet, le bruit ajouté hors de la bande d’intérét peut
étre filtré numériquement avec un filtre d’ordre élevé aprés la numérisation. On pourra
donc se contenter de de bande passante de la chaine analogique.

Le signal situé sur la premiére ligne de la Figure 2.8 représente une acquisition réalisée a
la vitesse 20 GSps de 'oscilloscope temps réel. Le signal en bleu situé sur la seconde ligne
montre une acquisition réalisée cette fois-ci échantillonné & 100 GSps, en bleu.
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Le sur-échantillonnage des signaux est complété par un filtre passe-bas qui permet de
récupérer uniquement le signal dans la bande d’intérét. Ce filtrage est dans le principe
identique a un filtre & moyenne mobile implémenté dans le domaine temporel. L’utilisation
d’un filtre permet d’étre plus sélectif, avec une fonction de transfert dans le domaine
fréquentiel plus sélective que celle d’un filtre & moyenne mobile. La Figure 2.9 montre
leffet du filtrage dans le domaine fréquentiel, sur une partie composée uniquement de
bruit.

Une fois filtrés, les signaux possédent alors un sur-échantillonnage uniquement utile a
I’analyse visuelle. Cependant il n’est pas pertinent de garder en terme de contenu d’infor-
mation, et I'on peut décimer le signal afin de réduire le volume des données numérisées :
on augmente ainsi le nombre de bits significatifs, le nombre d’échantillons est réduit. Dans
le cas d'un moyennage numérique, cela a pour effet de réduire le volume des données
d’acquisition, et les débits nécessaires pour transmettre les signaux numérisés.
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FICURE 2.8 — Visualisation d’un signal acquis & 20 GSps versus 100 GSps.
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FIGURE 2.9 — Représentation fréquentielle du filtrage passe-bas appliqué.
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2.2 La chaine de traitement radar

Les recherches précédentes effectuées au laboratoire L3i portant sur les radars TTW ont
été orientées principalement sur la réalisation de chaines de traitements de l’information
[30]. Elles sont adaptées a différents types de radars imageurs, FMCW ou impulsionnel.
Nous ne parlerons pas du systéme FMCW, la partie matérielle de celui-ci ayant été déve-
loppée a TONERA [39, 40]. Le systéme impulsionnel développé est le démonstrateur décrit
précédemment. L’objectif de la chaine de traitement est de fournir un outil de détection de
personnes situées derriére un mur. Elle propose également une visualisation 2D simplifiée
de la scéne. Nous allons briévement présenter cette chaine de traitement qui constitue le
contexte antérieur et, de ce fait, le point de départ des travaux menés.

Le schéma bloc présenté sur la Figure 2.10 décrit I’ensemble des blocs de la chaine de

traitement qui sont présentés en détail ci-apreés.

Détection de

structures fixes

Acquistion Pré-traitement Imagerie Segmgnta?lon Suivi des
. . & Détection . .
(ocillocope) des signaux Radar 2D . cibles mobiles
des cibles
signaux images cibles Trajectoires
Y

O ~ 2 secondes

FIGURE 2.10 — Synoptique de la chaine de traitement de 'information pour un radar imageur TTW.

Cette chaine de traitement réalise les étapes suivantes :

(A) lacquisition des signaux a loscilloscope a la vitesse d’échantillonnage de 20 GSps.
Le déclenchement est effectué par I'oscilloscope. La fréquence de rafraichissement est
d’environ 2 secondes, ce qui conditionne I’ensemble de la fréquence de fonctionnement
de cette chaine de traitement. L’opération de moyennage est ici incluse dans la phase
d’acquisition ;

(B) mise en forme des signaux radar et obtention de leur enveloppe par transformée de
Hilbert ;

(C) la construction de I'image 2D, par rétroprojection ;

(D) la segmentation fond/objets mobiles obtenue en séparant le fond statique de 'image
(environnement) et les objets mobiles (cibles). Une fois le fond statique supprimé, on
applique alors I'algorithme de détection CFAR pour d’obtenir les maxima locaux de
I'image radar;

(E) l’association des différentes détections du CFAR aux cibles grace a 'utilisation d’al-
gorithmes de tracking de personnes, dans le but d’obtenir les trajectoires. Les algo-
rithmes utilisés sont construits sur un filtrage de Kalman et une méthode d’associa-
tions multi-hypothéses MHT (Multiple Hypothesis Tracker).
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Le scénario expérimental validant la chaine correspond a une situation classique : un mur
de placo-platre, une salle dépourvue de mobilier, et des scénarios avec différentes cibles
mobiles.

— Mur : le mur utilisé dans ces expérimentations est un mur disposé sur un cadre mobile
placé dans une piéce. Il s’agit d’une cloison de placo-platre d’épaisseur totale de 12
cm. Cette cloison est constituée de deux épaisseurs de platre de 1,3 cm d’épaisseur,
séparées par une couche d’air. L’ordre de grandeur de "atténuation engendrée par ce
dispositif est d’environ 10 dB.

— Scéne : la piéce dans laquelle se sont déroulées les expérimentations posséde des
parois en béton. Ses dimensions sont d’environ 3,6 m de profondeur & partir du mur
de placo-platre et 4 m de largeur.

— Les cibles a détecter et localiser ont été de différents types : des scénarii mettent en
scéne des personnes et d’autres font intervenir des poteaux métalliques d’environ 1,5
m de hauteur. Pour ’élaboration de la chaine de traitement, différentes acquisitions
ont été réalisées a des distances différentes du poteau métallique, formant une grille
au sol rectangulaire selon un pavage de 30 cm. Pour la validation de l’algorithme
de tracking, ces différentes acquisitions sont placées séquentiellement selon ’ordre

voulu.

FIGURE 2.11 — photographie de la scéne réelle de mesures pour le radar pulsé avec différents types
de cibles (métalliques et humaines).

La Figure 2.12 présente un signal complet issu d’une antenne, représentatif des signaux
impulsionnels avec lesquels nous travaillons. La plage temporelle y est plus étendue que sur
les figures précedentes, elle correspond a la zone d’écoute du radar (en rouge) d’environ 30
ns, soit une couverture de 15 métres de distance. La zone en bleu est uniquement constituée
du bruit, utilisée précédemment pour qualifier ’amélioration du SNR. Sur la zone d’écoute
radar on distingue :

— le couplage direct, qui correspond aux signaux de forte amplitude (produit par le
trajet direct et le rebond sur le mur).

— les échos provenant de deux cibles positionnées approximativement aux instants 113
et 116 ns;

— la réflexion des ondes sur le mur du fond de la piéce, commencant & I'instant 126 ns.
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2.2.1 Pré-traitement des signaux ( étape B)

L’outil mathématique utilisé pour démoduler les signaux acquis en bande de base est la
transformée de Hilbert. Elle est utilisée pour la détection de I'enveloppe complexe associée
au signal réel. La démodulation s’effectue a ’aide d’une convolution du signal modulé avec
le noyau de Hilbert. Cette transformée s’exprime :

5(t) = h(t) * s(t) = vp {/m s(F)h(t — T)dT} _ % op {/ﬂo 5(r) dT} (2.1)

oo oo T

Ou vp est la valeur principale de Cauchy. Le noyau est défini par ’équation :

h(t) = 2
vp {ffooo s(T)h(t — 1) d’T} = lim. g {ff;f s(t)h(t —7) dr + f:f: s(T)h(t — 1) dT}

(2.2)

Le principe de détection de cibles une fois ’étape d’obtention de 1’enveloppe du si-

gnal effectuée (visible en mauve sur la Figure 2.12), consiste en une détection des pics
d’amplitude.

2.2.2 Formation de I’image 2D ( étape C)

L’algorithme de formation utilisé est la rétroprojection qui consiste & épandre I'am-
plitude des signaux sur une grille de pixels. Ces images ne sont pas des représentations
fidéles de 'environnement, et présentent de nombreux artefacts de construction. Elles ne
sont que des représentations partielles, car une image compléte ne peut étre déterminée
que par résolution du probléme inverse : retrouver la disposition de ’environnement 3D a
partir des effets présents présents sur les signaux des antennes.

La qualité de I'image produite est donc trés dépendante de la configuration radar :
nombre et disposition des antennes. Pour notre systéme SIMO constitué par 3 antennes de
réception, la reconstruction de la scéne n’est donc que partielle, donnant un positionnement
approximatif de la cible sur un plan 2D. Le principe de détermination de la position des
cibles est alors analogue & la technique de trilatération.

2.2.2.1 Triangulation et trilatération : principe

Historiquement, la problématique de la triangulation consiste & déterminer sa position
sur une carte relativement & des points amers, ol un amer est un point de repére connu,
fixe et identifiable sans ambiguité. La triangulation permet alors la formation de triangles
sur une carte avec une mesure d’angles entre les trajectoires, pour en déduire distance et
position.

Le principe de cette technique a été étendu sous le nom de trilatération non plus pour
déterminer la position ot I'on se trouve, mais la position d’objets sur un plan. Le principe
repose cette fois-ci sur la mesure de distances, qui permet de retrouver la position des cibles
grace aux tracés de triangles. Les antennes jouent alors le role d’amers, et la mesure des
distances repose sur la technique TOF.

On constate donc que la trilatération repose intrinséquement sur la supposition forte
que les objets soient identifiés sans ambiguité. Dans le cas du radar TTW, les objets a
trianguler ne répondent pas nécessairement au critére d’identification sans ambiguité. En
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effet, la discrimination d’un objet s’effectue selon le pic d’amplitude, ce qui suppose alors
que les signaux a trianguler soient supérieurs & tous les autres échos. Dans le cas d’'un
grand nombre d’objets, la recombinaison /association des différents échos peut vite s’avérer
complexe.

2.2.2.2 Rétroprojection : principe

La rétroprojection est I'un des algorithmes les plus utilisés en formation d’images pour
le radar courte porté. Son principal intérét est de pouvoir effectuer une triangulation di-
rectement sur une grille ot I'on vient positionner les valeurs des signaux.

Il s’agit d’une technique empruntée & I'imagerie médicale, principalement utilisée dans
les systémes de type scanner. Elle consiste & 'épandre’ les valeurs d’amplitude des signaux
sur une grille afin de former une image. En cumulant les différentes projections des signaux
acquis sur chacune des antennes, il est alors possible de représenter de maniére plus ou
moins compléte la forme des objets observés.

Dans le cas par exemple d’une image médicale tomographique les antennes d’émission
et de réception sont placées en vis-a-vis et l'objet & imager se situe entre. La projec-
tion correspond a une droite pour chaque valeur du signal. Chaque mesure est répétée en
tournant le systéme, jusqu’a couvrir 360 degrés autour de I'objet Figure 2.13. L’image de
rétroprojection finale résulte alors de la sommation de ces différentes projections.

FIGURE 2.13 — Construction incrémentale d’une image médicale tomographique. Nombre de signaux
utilisés pour la sommation (de gauche & droite) : 1, 16, 32, 64, 128.

La formation des images dans le cas de radars imageurs pour la vision & travers les murs
repose sur le méme principe. Les positions spatiales des antennes sont cependant plus com-
plexes et moins diverses. La complexité provient de la disposition émetteur-récepteur, tous
les deux situés derriére le mur, les trajectoires possibles des ondes peuvent étre déterminées
par les triangles dont deux cotés sont définis par la distance mesurée. La rétroprojection
est donc une ellipse (cf. Figure 2.14) définie par les foyers correspondant a la position des
couples émetteurs - récepteurs. Cette faible diversité spatiale permet de n’obtenir quun
nombre limité d’images & sommer, fonction du nombre de projections associées & chaque
couple. Par comparaison avec 'image médicale précédente, cela correspond au cas ot l'on
ne posséderait que quelques projections, avec des positions émetteurs - récepteurs proches.
La situation est alors comparable aux premiéres images de la Figure 2.13 composée de
seulement 3 projections dans notre cas. Ceci montre les limites de ’approche pour obtenir
une image précise de I’environnement.

2.2.2.3 Grille de rétroprojection et intégration des effets du murs

La région a imager correspondant & la portée du radar est divisée en N x N pixels en
largeur et profondeur. Pour chaque pixel de la scéne, on pré-calcule ’agsociation de chaque
pixel de la grille avec chaque échantillon du signal en fonction du temps de propagation
antenne émettrice - point de la scéne associé au pixel - antenne réceptrice. Pour un fonc-
tionnement & 20 GSps, le période d’échantillonnage est de 50 ps. Pour une grille de 1 cm de
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maillage, on obtient environ un échantillon par pixel en diagonale soit v/2'/30 ns ~ 47ps.
La Figure 2.14 présente les ellipses de la grille de projection pour un couple émetteur-
récepteur, dimensionnée pour une scéne de 4 X 6 m.

espacement des points

=

100 200 300 400 500 500

Grille de rétroprojection entirére 6 metres par 4 metres Zom sur la grille de rétroprojection

FIGURE 2.14 — Grille de rétroprojection pour une scéne de 4 x 6 m et le couple d’antennes posi-
tionnées a T, = 300, R, = 340. Représentation de la position des échantillons pour 20 GSps, par
un dégradé fonction de la position des échantillons modulo 8. (a) Visualisation de la grille entiére,
(b) zoom.

Les méthodes de compensation des effets du mur cherchent en majorité uniquement a
compenser les temps de propagation, plus importants dans les matériaux. Elle est introduite
directement lors du calcul des distances de la grille. La Figure 2.15 représente différentes
structures de grilles obtenues par simulations et présentées dans [41], pour lesquelles on
visualise les effets diis aux variations du temps de propagation des signaux pour chaque
trajet.

Les effets diis a la dispersion et aux réflexions multiples dans le mur sont étudiés dans
de nombreux articles, comme par exemple [12]. Cependant aucune application ne permet
d’intégrer ces calculs préalablement. De plus, méme si les effets du mur sont connus sur
les différents trajets, il est difficile d’obtenir les parameétres pour former la grille sans les
avoir pré-calculés, c’est & dire & partir des observations. Afin d’illuster la complexité de
Iintégration des effets du mur sans connaissance a priori, la Figure 2.15 montre les grilles
de rétroprojections simulées, intégrant les effets produits des murs non-homogeénes.

En pratique, il est donc trés difficile d’extraire les paramétres du mur. Dans le meilleur
des cas, on se contente uniquement d’appliquer un modéle de compensation d’un mur
homogene (cf. Figure 2.15), avec des paramétres prédéfinis.
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FIGURE 2.15 — Grille de rétroprojections avec une seule antenne émettrice-réceptrice, et calcul des
temps de propagation induits par les effets du mur. Visualisation des fronts d’ondes.

2.2.2.4 Limitations de la rétroprojection

Comme nous ’avons briévement vu, la rétroprojection posséde un certain nombre de
limites, parmi lesquelles on peut citer :

— la résolution angulaire, représentée sur la premiére image de la Figure 2.16(a) est
fonction de la résolution en distance combinée et aux incertitudes des zones d’inter-
section des ellipses. Cette derniére dépend de la position courante sur la grille;

— ’apparition de cibles fantémes issues de la superposition des ellipses de rétropro-
jection provenant de plusieurs réflecteurs;

— des artefacts, similaires a des cibles fantomes, engendrés par les multi-trajets. On
trouvera dans larticle [42] une étude compléte sur la problématique des multi-trajets.

Cible1

Cible2

Puoinl largel

e Anlenna elements

FIGURE 2.16 — Résolution de la rétroprojection.

La Figure 2.17 illustre la présence de ces artefacts sur une expérimentation en situation
réelle, réalisée au laboratoire. Celle-ci se compose de 2 poteaux métalliques positionnés dans
une petite piéce de 3 meétres de profondeur, préalablement vidée. Le mur est constitué
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d’un placo-platre d’environ 10 cm d’épaisseur. Sur la figure on observe le résultat de la
rétroprojection lissée, ainsi que les résultats de détection par des maxima locaux sur 'image
via algorithme CFAR - Constant False Alarm Rate que l'on présentera par la suite,
représentés par des croix rouges. L'image est entachée de bruits produits par le nombre
restreint d’antennes, et de cibles fantomes. Ces phénomeénes sont d’autant plus forts que
les signaux seront fortement bruités.

FIGURE 2.17 — Image de rétroprojection et application de ’algorithme de CFAR.
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2.2.3 Détection des cibles (étape D)

Le flux d’images radars contient simultanément deux catégories de cibles : les cibles
mobiles (personnes en mouvement) et les cibles stationnaires (personnes au repos, mobilier
et murs intérieurs). Il est donc nécessaire de les séparer. Notre choix s’est porté sur une
méthode récursive s’appuyant sur ’estimation du fond a partir de I'image courante et des
images précédentes. C’est une méthode simple assurant un processus de modélisation et
de soustraction de fond rapide, peu cotiteux et bien adapté aux images radars.

Une fois cette segmentation effectuée, la détection des cibles est réalisée par 'algorithme
CFAR (Constant False Alarm Rate), algorithme classique des radaristes. Son principe est
assimilable & une détection par seuil, ol ce dernier est dynamiquement ajusté en fonction
du bruit environnant, afin de garder un seuil d’alarme constant. La détection CFAR est
effectuée directement sur I'image contenant les cibles mobiles [43]. Cette détection peut
également s’effectuer sur les signaux 1D.

L’algorithme CFAR consiste en une fenétre glissante, dont le schéma de principe est
proposé sur la Figure 2.18. Le balayage se fait pixel par pixel & travers toute I'image. La
fenétre est centrée sur le pixel sous test. Elle est entourée des pixels dits de référence,
regroupés dans la zone extérieure (en orange) de la fenétre. Ils servent a obtenir une
estimation de la puissance du bruit et définir ainsi un niveau du seuil de déclenchement.
Ces deux premiéres zones de pixels sont séparées par des cellules de garde qui constituent
la zone du milieu (en bleu). Elles permettent d’éviter de prendre en compte les pixels
possédant une forte corrélation avec la cible.

}

‘ ESt:R:Z::eddeula Obtention du Comparaison Image
T | p bruit niveau du seuil avec le seuil CFAR

Fenétre glissante

Obtention des

B Pixels sous test barycentres
[0 Pixels de garde

[] Pixels de références
Image de rétroprojection 2D

FIGURE 2.18 — Principe de détection par CFAR.

Les tailles de ces cellules dépendent des caractéristiques du systéme radar : la bande
passante, la résolution angulaire, ainsi que le traitement appliqué en amont. Pour une
méme cible, plusieurs détections peuvent apparaitre dans I'environnement immeédiat de
celle-ci. Pour les réduire, une agrégation est alors appliquée lorsque la distance entre les
pixels activés est inférieure & la résolution théorique. Nous avons aussi modifié le masque
utilisé définissant la zone CFAR, car la résolution en azimut est plus petite que la résolution
en distance, ce qui produit des cibles en forme d’arcs. Le masque CFAR est initialement
rectangulaire et orienté par rapport a la grille. Le masque CFAR modifié est orienté selon
la direction correspondant & un repére polaire, dont le centre du repére correspond au ba-
rycentre des antennes d’émission et de réception. Ceci permet alors de privilégier I’étendue
en azimut.

La Figure 2.17 montre un exemple de résultat sur une expérimentation complexe, les
cercles rouges donnant la sortie du filtre CFAR, indiquant la position de cible.
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2.2.4 Suivi des cibles mobiles (étape E)

Le suivi de cibles est 'une des fonctions critiques du radar TTW, compte tenu de la
complexité des images acquises. Plusieurs facteurs rendent sa réalisation particuliérement
complexe : présence de bruits de mesure importants conduisant & de nombreux artéfacts
de détection, comportement aléatoire des cibles, nombre inconnu et variable de cibles a
chaque instant d’observation.

Pour le suivi, nous avons retenu un filtre de Kalman couplé & un suivi multi-hypothéses
(Multiple Hypothesis Tracking, MHT). Cet algorithme présente d’excellentes performances
de suivi méme en présence d’un bruit élevé, 14 ot des techniques plus simples donnent
de mauvais résultats. Les phases de 'algorithme de tracking sont représentées sur la Fi-
gure 2.19 et décrites ci-dessous.

(1) L’étape de l'association. Il s’agit de mettre en correspondance les détections réali-
sées sur l'itération en cours avec les cibles de 'itération précédente. Ceci grace aux
positions prédites des cibles données par ’étape de prédiction (4).

(2) La phase de filtrage. Lors de cette étape, les positions des cibles sont mieux estimées
en combinant prédictions et mesures associées.

(3) La gestion du suivi. Elle permet de maintenir et de mettre a jour les trajectoires
déja existantes, et également de gérer les apparitions et la disparition de nouvelles
trajectoires. La difficulté est de formuler un arbitrage entre les cibles d’intérét et de
possibles artéfacts ayant engendrés une détection par le CFAR.

(4) La prédiction. Elle repose sur une modélisation des cibles par un vecteur de caracté-
ristiques (vitesse, position,...) pour prédire les trajectoires possibles de chacune des
cibles.

Ainsi, le processus de suivi fournit, & chaque itération, les paramétres dynamiques de
I’ensemble des cibles suivies dans la scéne, & savoir : la position, la vitesse et la direction.
La difficulté est ici d’interpréter la scéne uniquement avec les résultats de I’étape de détec-
tion CFAR. L’algorithme MHT permet d’améliorer la robustesse dans les scénes fortement
bruitées en s’appuyant sur une méthode d’association plus robuste (c’est-a-dire répondant
correctement méme lorsque les cibles sont trés proches 'une de 'autre et que leurs trajec-
toires se croisent), et de suivre sur quelques itérations plusieurs hypotheses d’associations
avant de prendre une décision.
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FIGURE 2.19 — Principales fonctionnalités de 1’algorithme de suivi.

La Figure 2.20 montre le résultat d’une simulation sur un scénario comportant deux
cibles. On observe a droite, 'image radar avec les détections du CFAR, et sur l'image
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de gauche la représentation de ce scénario, avec les trajectoires générées au cours des
itérations.

FIGURE 2.20

2.2.5 Limitations

Le travail sur la chaine de traitement s’est principalement focalisé sur le suivi multi-
cibles avec un algorithme de suivi plus performant. Cependant, la notion de cibles corres-
pond aux détections CFAR, et reste particuliérement sommaire. Cette détection par seuil
adaptatif sur I'image reste conceptuellement trés proche d’une recherche de cibles par la
détection des maxima d’amplitude dans le signal. Ces expérimentations ont fait ressortir :

— une difficulté a fonctionner dans des environnements plus complexes, avec des scénarii
multi-cibles. 'approche est rapidement limitée par ’apparition de nombreux artéfacts
liés & la méthode d’imagerie par rétroprojection ;

— une forte probabilité de perdre une cible, en associant de mauvaises détections aux
états estimés (confusion entre plusieurs détections, association de plusieurs détections
a une seule cible, tentative d’association d’artéfacts ayant conduit a de faux positifs) ;

— le probléme délicat de l'intersection de trajectoires, qui a été en partie pallié par
'utilisation de ’algorithme MHT.

Les expérimentations de cette chaine de traitement mettent surtout en avant I'impor-
tance de la qualité des signaux initiaux qui impacte grandement les résultats. En effet, en
fonctionnant avec des signaux en conditions réelles, on atteint vite les limites du systéme.

Il est donc nécessaire d’optimiser fortement ’acquisition des signaux, ainsi que les
prétraitements pour réduire I’ensemble des bruits qui affectent le signal. De plus, il faut
s'interroger plus en profondeur sur les mécanismes d’interactions, afin d’interpréter au
mieux les signaux. En effet, la détection par le CFAR effectué uniquement sur 'image est
une méthode facile & mettre en ceuvre, mais trés approximative. On observe de nombreux
faux positifs sur les détections.
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2.3 Expérimentations complémentaires

Pour interpréter plus finement la scéne balayée par les ondes radars, nous sommes donc
revenus sur des expérimentations plus aisées a interpréter et pour lesquelles nous cernerons
mieux les mécanismes en jeu. Cette approche est facilitée par la mise en place du 100 GSps
qui permet une visualisation beaucoup plus fine des signaux.

Nous avons testé plusieurs situations dont deux ont retenu notre attention : (A) une
expérimentation effectuée d’'une part avec un poteau métallique et d’autre part avec une
personne se trouvant au méme emplacement ; (B) le déplacement d’un poteau pas a pas,
en essayant de le maintenir dans une posture identique lors de ce déplacement.

2.3.1 Comparaison entre une personne et un objet statique

Sur la Figure 2.21, les signaux obtenus sont représentés respectivement en bleu pour
une personne, et en noir pour le poteau (situation sans mur), signaux trés différents I'un
de 'autre. Dans les deux cas, la technique de ’échantillonnage équivalent n’est pas remise
en cause, car le signal du couplage direct entre les antennes d’émission et de réception
(impulsion au temps 0) est quasiment identique pour les deux situations. Pour le poteau,
on obtient le signal en noir sur la figure, qui présente les bonnes caractéristiques par rapport
& un signal impulsionnel UWB.

Le signal renvoyé par la personne posséde un décalage de 1 ns, di & un positionnement
approximatif. Pour ce signal (en bleu), on observe une surmodulation. Celle-ci est pro-
duite par la variation de I’écho réfléchi par la personne durant le laps de temps nécessaire
a 'obtention des 5 acquisitions de ’échantillonnage équivalent ( représentées suivant des
couleurs différentes en bas de la Figure 2.21). On observe alors que le signal d’écho pour
la personne a changé de maniére significative pendant ’acquisition, ce qui invalide la re-
construction par échantillonnage équivalent pour la cible humaine. En observant chacune
de ces acquisitions, on remarque que I’écho a une forme variable, qui peut s’interpréter par
des changements de posture de la personne.
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2.3.2 Déplacement d’un objet pas a pas

La seconde expérimentation consiste & déplacer le poteau métallique par incrément
d’environ un centimétre entre chaque acquisition. La Figure 2.22 montre chacune de ces
acquisitions, et leurs superpositions. Ceci met en évidence l'influence de ’écho provoqué
par la cible, qui se démarque de la réponse de I’environnement qui, lui, reste constant sur
I’ensemble des acquisitions. On observe sur cette figure plusieurs phénomeénes :

— I’écho, bien qu’ayant une résolution d’une vingtaine de centimétres est trés précisé-
ment localisé;

— les impulsions conservent bien leur phase (cf. Figure 2.3, ou nous avions observé
ce phénoméne sur le signal d’émission). Cependant, on observe une superposition
du signal cible avec 1’écho associé & ’environnement, qui conduit & un phénoméne
d’interférences entre des ondes de phases différentes. Ces interférences montrent que
pour la méme signature, le maximum du signal n’a pas toujours la méme valeur.
Les maxima utiles pour la détection peuvent ne pas avoir la méme signification (i.e
correspondre & la position de la cible).

— la zone d’influence de la cible ne se cantonne pas uniquement & ’écho : on observe
une phase prolongée de relaxation pendant laquelle le signal perdure. Cette trainée
n’est pas prise en compte dans la chaine de traitement.
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2.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté le démonstrateur UWB développé au L3i repo-
sant pour la partie d’acquisition sur un oscilloscope numérique. Ce systéme nous a permis
de réaliser une premiére analyse expérimentale de l'acquisition optimisée des signaux par
I’échantillonnage en temps équivalent. Nous avons dés lors pu souligner les difficultés intro-
duites par un systéme radar courte portée : modifications de 'impulsion UWB de diverses
natures et apparition d’impulsions parasites.

La chaine de traitement de I'information congue au laboratoire pour ce prototype a
été expliquée dans les grandes lignes. Elle repose notamment sur une détection de cibles
par CFAR suivie d’un algorithme de tracking multi-cibles (filtre de Kalman et MHT).
Nous avons validé notre approche sur des images simulées et des expérimentations sur
le terrain, dans des situations cependant assez simples : déplacement d’un ou plusieurs
poteaux métalliques et/ou personnes.

Une analyse fine de ces premiéres expérimentations et d’autres complémentaires montrent
des pistes possibles d’amélioration :

— il est nécessaire notamment d’augmenter la fréquence de rafraichissement des acqui-
sitions afin de mettre en évidence & travers les échos des modifications sensibles de la
cible (i.e léger déplacement), et ainsi étre en mesure d’étudier des signatures propres
& une cible pour formuler de nouvelles techniques de détection.

— de développer des procédures de détection ne reposant pas uniquement sur la détec-
tion de I'enveloppe, mais aussi sur la phase des signaux qui est porteuse d’informa-
tions précises en termes de signature.
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3.1 Introduction

Nous nous intéressons dans ce chapitre a la détection de personnes immobiles. Il repose
sur la détection des petits déplacements induits par le mouvement de respiration et le
mouvement cardiaque. L’intérét est d’améliorer les capacités de la chaine de traitement,
en y apportant la détection des personnes vis & vis du mobilier, sans que ces derniéres ne
soient en déplacement.

L’exploitation de ces micro-mouvements par l'intermédiaire des signaux UWB impulsion-
nels repose sur le mécanisme d’exploitation de la phase des impulsions. Ce mécanisme a,
été identifié en analysant I'expérience précédemment décrite du déplacement d’un poteau
(cf. Figure 2.22). Nous reprendrons dans la premiére section le détail ce mécanisme.

Dans la seconde section, nous intéresserons aux phénoménes Doppler. En effet, le méca-
nisme de détection par la variation de la phase des impulsions, identifié par le bais de
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I’observation, est similaire a ’exploitation du phénomeéne Doppler du radar & onde conti-
nue. Nous reprendrons donc de maniére graphique les explications du phénoméne Doppler,
afin de montrer les similarités avec ’effet Doppler produit sur les impulsions UWB. En
effet, le phénoméne Doppler ne peut pas étre mesuré sur un signal impulsionnel si on se
cantonne 3 la définition classique de l'effet Doppler, comme un décalage en fréquence :
le décalage provoqué par le déplacement d’objets n’est que de quelques hertz, la durée
des signaux de quelques nanosecondes et couvre plusieurs GHz, ce qui rend impossible
la mesure d'un décalage spectrale de 'impulsion. Comme on le verra, 'utilisation de la
phase des impulsions, en considérant cette fois-ci plusieurs impulsions, permet d’utiliser
des mécanismes équivalents au décalage fréquentiel Doppler du cas continu.

Nous apportons dans la troisiéme section une preuve concréte construite sur la détection
d’une membrane de haut-parleur dont 'amplitude du mouvement posséde les mémes ordres
de grandeur que celui des signes vitaux des personnes. Cela nous permettra donc de dé-
montrer expérimentalement ce principe, et d’obtenir un ordre de grandeur de la précision
atteignable sur la mesure de 'amplitude du mouvement.

Nous finirons ce chapitre, en reprenant la littérature, sur le phénomeéne micro-Doppler
dans le cas de la vision & travers les murs, pour montrer quelles sont les pistes a suivre
au niveau algorithmique. Cela justifiera alors pleinement les caractéristiques d’acquisition
visées (notamment la fréquence de rafraichissement) pour le prototype radar qui sera décrit
au prochain chapitre.

3.2 Principe de ’approche de détection par la phase

Le mécanisme sous-jacent de ’approche par détection de la phase est déduit de 'obser-
vation des résultats de 'expérimentation du déplacement pas a pas d’un poteau métallique :
bien que la résolution soit restreinte, le signal est positionné de maniére trés précise et la
phase du signal est conservée.

L’objectif est de mettre a profit cet apport d’information portée par la phase pour
pallier le principal défaut de la chaine de traitements qui porte sur la nécessité d’obtenir
un mouvement suffisamment significatif de la cible pour pouvoir la dissocier des objets
statiques. Actuellement, dans cette chaine, 'opération de démodulation intervient en amont
de I’étape de segmentation, ce qui supprime 'information de phase. Une personne restant
immobile (4 la méme position) ne peut donc pas étre détectée, car sa signature est similaire,
et donc indissociable des échos statiques créés par les objets statiques présents dans la piéce.
La variation ténue du signal induite par les micro-mouvements ne permet pas de faire
ressortir ce mouvement du bruit lorsque I’approche uniquement construite sur ’enveloppe
des signaux est utilisée.

L’approche pour solutionner ce probléme s’appuie donc sur I'utilisation de la phase des
impulsions afin de pouvoir augmenter la précision des mesures. Ce mécanisme de détec-
tion, en considérant une impulsion parfaite sans modification de sa forme, est présenté sur
la Figure 3.1. En utilisant un émetteur cohérent, la phase des impulsions d’émission est
conservée. Il est alors possible de retrouver des informations précises sur la modification de
la phase du signal en la rapportant & une position de référence. Cette référence peut alors
étre établie par rapport & I'impulsion d’émission, ou par la position relative & I'impulsion
précédemment émise (principe de 'interférométrie).
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FIGURE 3.1 — Principe de l'exploitation de la phase des impulsions UWB : (a) le trait vertical en
rouge indique la position de référence définie par 'instant d’émission, en vert la position de ’onde
recue; (b) le trait vertical en vert indique la position de référence relative & 'impulsion d’émission
(ou & Vimpulsion précédente), en vert la position courante.

L’exploitation de ce principe appliqué & la détection de personnes immobiles est cepen-
dant plus complexe car la signature d’une personne comprend plusieurs réflexions provenant
chacune des surfaces réfléchissantes. Ce signal est donc noyé dans ’ensemble des impulsions
formant la signature d’une personne. Il est alors nécessaire d’effectuer en amont un filtrage
pour conserver uniquement 1’écho en mouvement.

La modélisation d’une personne peut s’effectuer de maniére simplifiée en composant
une réponse impulsionnelle constituée d’impulsions de Dirac associées aux surfaces réflé-
chissantes : celle du thorax et celles des membres (cf. Figure 3.2). Concernant le thorax,
la signature d’une personne immobile correspondra aux micro-mouvements de la cage tho-
racique induites par la respiration. Ces mouvements sont périodiques, facilitant ainsi la
détection par I'utilisation de la transformée de Fourier par fenétre glissante.

On visualise sur la Figure 3.3 des exemples simulés de signatures résultant de cette mo-
délisation. Elle sont obtenues par convolution du signal d’illumination avec des impulsions
de Dirac d’amplitudes aléatoires et positionnées aléatoirement autour du pic principal (en
rouge) représentant le thorax. On constate alors, que pour des situations proches, on peut
obtenir des formes de signatures trés diverses. Cette variabilité est encore une fois a mettre
sur le compte des interférences constructives et destructives des signaux modulés.
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FIGURE 3.2 — Représentation des surfaces réfléchissantes et des signaux transmis par celles-ci com-
posant la signature d’une personne.
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FIGURE 3.3 — Exemple simulé de signatures générées a partir du modéle présenté : en vert, les im-
pulsions de Dirac produites par les membres, en rouge les impulsions de Dirac de la cage thoracique,
possédant des micros-mouvements, en bleu la signature obtenue.



3.3. Théorie de I’effet Doppler dans ’espace-temps 95

3.3 Theéorie de 'effet Doppler dans ’espace-temps

L’effet Doppler correspond au décalage apparent de la fréquence d’un signal électroma-
gnétique provoqué par la variation de son trajet de propagation. Ce battement en fréquence
est trés connu pour les systémes a ondes continues comme les radars CW et les sonars : si
un émetteur est en mouvement par rapport & un récepteur captant son signal, il en résulte
un décalage en fréquence. Ce décalage Doppler en fréquence est donné, pour une vitesse
relative (radial) v de déplacement, par la relation :

v fo

v
=—-=— 3.1

fa= ; (3.1)

v | vitesse radiale relative

A | longueur d’onde du signal & fj

fo | fréquence du signal transmis

c | vitesse de propagation de 1’onde (i.e. 3 10® pour l'air)

Dans le cadre des applications radar, 'exploitation du décalage en fréquence de 'effet
Doppler est trés courante et apporte des informations sur la vitesse de la cible. Par exemple,
les systémes radar les plus communs que sont les radars routiers de mesure de vitesse
reposent uniquement sur ’exploitation de ’effet Doppler pour estimer la vitesse de 'objet
en ligne de mire.

L’effet Doppler est depuis longtemps bien compris dans le domaine de la physique.
Cependant, les phénoménes sous-jacents dans les cas limites tels que I'impulsionnel restent
plus difficiles & appréhender si l'on se restreint au simple décalage de fréquence. Cette
section se focalise sur une explication physique détaillée en s’appuyant le plus souvent pos-
sible sur des représentations graphiques afin de mieux cerner et révéler certaines propriétés
et caractéristiques du Doppler difficiles & percevoir par les équations seules et nécessaires
cependant pour définir en pratique I'architecture du systéme de détection.

3.3.1 Modélisation de 1’effet Doppler

L’effet Doppler classique met en jeu trois systémes physiques : (1) la source du signal
périodique, (2) le milieu physique dans lequel se propage le signal, et enfin (3), 'observateur
qui recoit le signal. De cette maniére, il est possible de modéliser 'effet Doppler avec
un simple trajet de I’émetteur au récepteur. Dans ce cas, la problématique du Doppler
correspond a un changement de référentiel entre celui de la source R et celui d’observation
R’. Dans le cas du radar, on prendra en compte un double changement de référentiel,
correspondant au trajet aller-retour entre l’émetteur et le récepteur.

Pour décrire I'effet Doppler, nous raisonnons avec des signaux monochromatiques défi-
nis sur une seule période. Cela correspond & fenétrer le signal par un signal rectangulaire.
Bien que ce fenétrage posséde un support fréquentiel important, cette modélisation permet
d’effectuer un raisonnement simple dans le domaine temporel pour le cas impulsionnel et
continu. Pour transposer le raisonnement aux radars & ondes continues, il suffira de juxta-
poser plusieurs ondes d’une période les unes & coté des autres.

En s’appuyant sur la vitesse de propagation des ondes, on peut modéliser la période
de l'onde par un triangle espace-temps avec la relation ¢ = A\/T. La Figure 3.4 propose
une représentation de I'onde en s’attachant uniquement & la relation qui relie la célérité de
I’onde avec sa période spatiale et temporelle. Nous définissons ainsi une surface de I’espace-
temps que 'on appellera par la suite kernel, correspondant a une portion de ’onde sur une
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période spatiale et sur une période temporelle.

La démarche adoptée pour se représenter le kernel passe par plusieurs représentations
dans différents espaces présentées sur la Figure 3.4.

La Figure 3.4(a) correspond & une représentation naive d’une onde, telle une onde plane
(front de I'onde rectiligne) a la surface de I’eau a un instant défini. Cette onde arrive par
le centre du référentiel et évolue en avancant dans ce repére selon ’axe y=x, ol x et y sont
des dimensions spatiales.

La représentation dans I'espace-temps que nous utilisons(cf. Figure 3.4(b)) differe de
cette représentation naive qui nous fait raisonner sans considérer le temps comme 'une des
dimensions, ce qui ne permet pas de représenter le kernel. Pour passer a une représentation
dans l'espace-temps, il faut concevoir une représentation statique. En effet I’'onde dans
cette représentation est figée car le temps figure sur I'un des axes (Figure 3.4(b)). Pour
expliciter cette représentation, nous allons raisonner avec la notion d’événements, que l'on
peut voir sur la Figure 3.4(c). La notion d’événements correspond a la notion de points
en 2D, mais repérés en temps et espace. On va aussi introduire la notion de particule.
Ces particules sont émises au court du temps par la source et véhiculent les valeurs du
signal. Ces particules ont donc des trajectoires qui correspondent par définition aux lignes
équipotentielles de 'onde dans ’espace-temps.

En reprenant Figure 3.4(c) :

e R -le point rouge- correspond a I’événement d’émission de notre signal. Ce point est
positionné dans I’espace au niveau de la source (x = 0). On peut alors considérer la
premiére particule, portant la premiére valeur du signal. La trajectoire de cette par-
ticule est représentée en pointillé, elle est parcourue a la vitesse de la lumiére. (Dans
cette représentation, afin de simplifier les notations ainsi que les facteurs d’échelles,
I’axe temporel représente la variable c.time.);

e G -le point vert- correspond & l'événement de fin d’émission du signal (que nous
avons défini sur une période). Cet événement survient aprés une durée T, 4 la position
z=0;

e B -le point bleu- correspond & la position dans ’espace-temps de la particule émise
au point R, ayant cheminée sur une distance A pendant une durée T.

e On peut aussi se représenter ’ensemble des particules portées par le signal ayant
une vitesse correspondante & celle de 'onde. On peut alors modéliser cette vitesse,
identique pour ’ensemble des particules du kernel, par un vecteur unique, représenté

en bleu.

c.time

T (space)

FIGURE 3.4 — (a) Représentation naive d’une onde dans un espace 2D, (b) et (c) représentation
d’une onde dans ’espace-temps, ou 'amplitude et la couleur représente la valeur du signal porté
par une particule.
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3.3.2 Cas statique

Reprenons les trajectoires en jeu dans la situation simple o le récépteur est statique
(cf. Figure 3.5). Nous pouvons dés lors représenter le déplacement de 1'onde en s’appuyant
sur les trajectoires colinéaires au vecteur vitesse définies sur la figure en pointillé. I’onde
se déplace a la vitesse ¢, ce qui correspond & des trajectoires & 45°. On peut représenter
le kernel le long du trajet en le translatant suivant ce vecteur vitesse. Le récepteur ré-
fléchissant ’onde ne se déplace pas, sa trajectoire dans l'espace-temps est donc modélisé
par une droite d’abscisse fixe. Les événements représentant la réflexion de ’onde sur le
récepteur sont R’ et G’. On peut alors représenter le kernel positionné sur ces événements,
I'un correspondant a l'onde réfléchie, 'autre a 'onde transmise (si la réflexion n’est que
partielle).

‘ t .
\
\ s, d
“ (speed v=0)
.
3
£8
3
.
\
.
X .
., 3
. “
“ 3
. .
. 3
. £8
£y \
. .
CY 3
. .
£8 3
. .
C8 \
. .
“ 3
. .
“ \
. .
8 3
. .
“ 3
. £8
C8 3
. .
. 3
S “
CY 3
. .
C8 ~ ,
. ~Ja
s, 3
B’ X X X B’
0
., .
Nt
W,
0,
AN
Q .
0
Q y
ol Pl
Gt ’ ’
s < IR
ol o’
ol s’
Gt s’
ol o’
Gl s’
ot s
ol o’
Gl s
ol s
ol o’
Gl s’
ol s’
ol o’
ot s’
L 4
D, ; 'X
/ o4
o
o
%
X >

FIGURE 3.5 — Représentation dans I’espace-temps de la réflexion du kernel sur un récepteur statique.
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3.3.3 Cas dynamique

Dans cette section, nous décrivons les trajectoires losque la vitesse du récepteur est non
nulle, faisant ainsi apparaitre ’effet Doppler. Cette situation est décrite sur la Figure 3.6.
Le récepteur correspond alors & une droite de pente 1/v, ot v est la vitesse du récepteur.
La premiére particule effectue le méme trajet que dans le cas statique. On peut alors posi-
tionner le point inférieur du kernel comme dans la situation précédente, attaché au point
rouge. La trajectoire de la derniére particule est modifiée, rallongée pour atteindre le ré-
cepteur en mouvement. On peut représenter le kernel, de maniére analogue a la situation
statique, i.e attaché au point G. Ces deux positions du kernel ne sont pas superposées, il
est donc nécéssaire de le modifier pour se positionner dans le référentiel du récepteur.

La modification géométrique du kernel s’effectue selon le raisonnement suivant :
en supposant ici que t' = t, i.e que le temps est identique dans les deux référentiels. Seule
la distance parcourue par l'onde en une période est modifiée, du fait du mouvement du
référentiel & v = dx/dt. On peut dés lors définir une nouvelle longueur d’onde. On obtient :

N =X+ A\
=T

Graphiquement, il est nécessaire d’allonger le kernel. Pour définir la nouvelle longueur
d’onde, on part de l'événement correspondant a l'arrivée de la premiére particule (point
rouge), pour en obtenir sa position dans ’espace. Ceci correspond alors a une projection
orthogonale 'représentée par le trait en rouge sur la Figure 3.6. On aboutit ainsi & un
nouveau point (orange), qui nous sert de référence pour décrire notre nouvelle longueur
d’onde.

Pour que la représentation graphique du kernel corresponde a la nouvelle longueur
d’onde, il est nécessaire de I’étirer selon I’axe des abscisses. Cependant cette déformation
modifie la vitesse de toutes les particules du kernel dans le référentiel R représentée par la
fleche bleue sur le kernel étiré. Il y a donc une incohérence visible sur la figure : le kernel
n’est alors plus représentatif de la vitesse des particules par rapport a leurs trajectoires.
1l faut donc rétablir la direction du vecteur vitesse pour garantir une cohérence avec la
propagation. Ceci est réalisé en modifiant la période temporelle de ’onde pour conserver
ainsi la direction du vecteur vitesse, ce qui revient & trouver une onde équivalente dans le
référentiel R qui posséde les mémes propriétés ondulatoires que I'onde émise X' = ¢T” . On
obtient par similitude une nouvelle période temporelle T”. On visualise le résultat de cette
homothétie sur la partie droite de la figure : le kernel clair est le kernel défini dans R, le
fonceé celui obtenu en étirant le kernel proportionnellement en temps et espace.

On peut dés lors retrouver la nouvelle période par calcul :

N=A+ovT
T =T+ At

Pour obtenir At, on exprime alors la période T” en fonction de T, donc la fréquence f’ en
fonction de f.

1. Cette projection se justifie uniquement dans le cas ot t’ = ¢.
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FIGURE 3.6 — Représentation dans ’espace-temps de la réflexion du kernel sur un récepteur en
mouvement uniforme. Modification proportionnelle du kernel pour conserver la direction du vecteur
vitesse.
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N o= A+ovT

T’ —ovT" = T
T o= S
C —1 v
T = v T
1-— =
c
soit :
T o c
T c¢—vw
En raisonnant avec les fréquences, on obtient :
o oe—w
LA 3.2
= (32)
Ce qui permet d’obtenir la fréquence Doppler :
v
fa=f—f=-=f (3.3)

Pour généraliser ce résultat, on peut conduire un raisonnement analogue, en prenant cette
fois ci la vitesse de ’émetteur vs non nulle. En conduisant ce raisonnement, on obtient
alors la relation suivante :

T f c—v

T f  c—us

Un choix judicieux de référentiel permet de s’affranchir de la vitesse de I’émetteur (vs).

On notera cependant que 1’équivalence des référentiels galiléens conduit & supposer une

situation symétrique, i.e on obtient le méme résultat quelque soit le référentiel choisi. Or,

en se placant dans un référentiel o vs n’est pas nulle, comme le montre le calcul ci-aprés

on obtient un résultat sensiblement différent qui nécessite une approximation par série de
McLaurent avec vs < ¢ pour revenir & la relation Doppler.

(3.4)

Pour comparer les deux situations, on utilisera les deux observations suivantes :
— on se place dans le référentiel du récepteur, ce qui implique v = 0.

— la vitesse relative entre les deux référentiels introduit un changement de direction, ce
qui donnera vs = —v.

En reprenant maintenant 1’équation 3.4 :

L’ B c—v
f B C— Vs
L’ _ [c—w c
f c Cc— Vg
f! _ Us U5\ 2
T=0 Dleec+(C)+
f/ ~ Vs
7o (1+3)
On retrouve alors ’équation 3.2, avec vg = —v :

e
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Nous pourrions alors en conclure que 'effet Doppler n’est pas symétrique si ’on consi-
dére la vitesse source ou bien celle du récepteur, puisqu’il est nécessaire de faire appel a une
approximation pour retrouver ’équation Doppler. Ce n’est pas le cas. Cette asymétrie est
introduite puisque nous avons supposé jusqu’ici un temps newtonien. En effet, ’effet Dop-
pler est intrinséquement un probléme relativiste. Le raisonnement que nous avons mené
est alors approximatif, mais cette approximation est valable pour les petites vitesses de
déplacement de ['objet.

3.3.4 Etude dynamique par analyse des trajectoires

Le raisonnement précédent s’appuie sur la modification du kernel, qui permet d’évaluer
le changement différentiel (Azx et At). On peut cependant évaluer celui-ci en s’appuyant
sur I’ensemble des trajectoires [44].

Comme le suggére le schéma de la Figure 3.7, on considere cette fois un trajet aller-
retour entre I’émetteur et le récepteur d’une particule dans un unique référentiel, celui du
radar. Ceci introduit un facteur 2 par rapport aux résultats obtenus précédemment, sur
un trajet simple.

Le trajet aller-retour de chaque particule est facilement observé, en se placant sur
I’événement correspondant au rebond de la particule en question. De cette maniére, on
peut obtenir une longueur de trajet représentée définie par le segment horizontal sur le
schéma espace-temps 2(partie droite de la Figure 3.7). Cette distance est alors transposable
dans le temps pris au niveau du référentiel du radar (partie gauche de la Figure 3.7). Pour
une source monochromatique, on utilise la longueur d’onde A comme unité de mesure. La
distance ainsi obtenue s’exprime dés lors comme un nombre entier de longueurs d’ondes,
auquel on ajoute un résidu correspondant & la phase ¢ du signal monochromatique exprimée
en radian :

¥

2@):)\<N+%) NeN (3.6)

® | représente la distance émetteur-cible & I'instant de réflexion de chaque particule.
C’est donc la longueur du trajet dans 'espace, soit une projection orthogonale sur
I’axe x. Cette distance correspond au trajet optique.

A | longueur d’onde émise.

@ | relation de phase entre les deux signaux.

N | nombre entier de longueurs d’ondes.

Le passage aux dérivées donne alors (le temps est pris dans le référentiel radar) :

2% =\ 2
2
soit : A
o= 7% (3.7)

On identifie deés lors la vitesse ® = d®/dt = v et la pulsation Doppler ¢ = dy/dt =
wq = 27 f4. Ce passage aux dérivées implique ici I'utilisation d’une fréquence instantanée,
ce qui est alors uniquement valable pour les signaux quasi-monochromatiques (signaux
possédant un grand support temporel).

2. En prenant un segment horizontal, on mesure uniquement la distance, ce qui évite les problémes
rencontrés avec le raisonnement précédent sur les mesures & partir de droites inclinées, faisant apparaitre
des problématiques de physique relativiste.
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FIGURE 3.7 — Représentation du décalage Doppler, en s’appuyant sur la longueur du trajet des
particules identifié horizontalement. On représente ici les trajets de la premiére et la derniére
particule, ® et ®’, pour une onde monochromatique composée de 3 périodes. La différence sur le
trajet espace-temps (en vert) est proportionnelle & la longueur du trajet horizontal.
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Par substitution, on retrouve alors 'équation 3.1 appliquée au radar (i.e en considérant
ici un aller-retour qui introduit un facteur 2) :

2v

deT

Pour donner un sens pratique & la fréquence Doppler, on peut effectuer le raisonnement &
partir de la définition méme d’une période Doppler 7. Si 'on considére 1’équation 3.6, la
période Doppler est la durée nécessaire pour que 'objet considéré parcourt une distance
correspondant & une longueur d’onde, et donc au temps nécessaire pour que la phase entre
les deux signaux ait évoluée de 2.

Mathématiquement, on a alors :

Ty
/\:/ vdt=Tygv
0

Remarque : 1’équation Doppler du radar & onde continue repose sur le passage par la
dérivée. Il traduit une problématique systéme concréte : dans le cas des ondes continues,
nous ne sommes pas en mesure de distinguer les périodes les unes par rapport aux autres,
donc il n’est pas possible de positionner le signal temporellement. En revanche, dans le cas
UWB impulsionnel, on a la possibilité de dater précisément les signaux temporellement.

3.3.5 Doppler impulsionnel : 'impossibilité de 1’exploitation de la fré-
quence

L’exploitation de l’effet Doppler reposant sur la mesure du battement en fréquence
n’est pas possible du fait d’'une durée trop courte de 'impulsion pour obtenir une réso-
lution fréquentielle suffisante. En effet, 'effet Doppler sera présent uniquement dans la
fenétre temporelle occupée par 'impulsion résultante de 1’écho sur 'objet en mouvement
qui posséde un support temporel de l'ordre de la nanoseconde. Comme décrit ci-aprés, il
est impossible de discerner une petite variation de fréquence dans un signal nanoseconde.
Ce raisonnement peut donc aboutir & la conclusion erronée que le mécanisme Doppler en
impulsionnel n’est pas mesurable.

Nous évaluons ici les ordres de grandeur de la précision nécessaire & 'obtention du
battement en fréquence sur un signal de support temporel de quelques nanosecondes. On
prend ici en considération : (A) la résolution de la transformée de Fourier, (B) la précision
d’acquisition en nombre de bits.

(A) - Resolution de la transformée de Fourier discréte (TFD)

Une premiére approche est est de considérer la résolution de la transformée de Fourier
discréte. Le calcul de la TFD s’effectue & partir d’un nombre fini d’échantillons dans
le domaine temporel ou le signal échantillonné x[n] est acquis sur le support temporel
défini par n € [0, N —1].

La transformée de Fourier numérique sur K échantillons est donnée par :

N-1 - 2mnk
X[kl => aple N (3.8)

n=0
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x[n] | signal temporel échantillonné

N nombre d’échantillons temporels

X|[k] | signal fréquentiel échantillonné

K nombre d’échantillons fréquentiels (K = N)

La résolution temporelle du signal x[n| est At = 1/F; . La transformée de Fourier
numérique peut étre vue comme une discrétisation sur un intervalle de fréquence
[0, F5] de la transformée de Fourier du signal échantillonné, avec une résolution en
fréquence de AF = F;/N .

Il est donc théoriquement possible de mesurer le décalage Doppler de quelques cen-
taines de hertz sur une impulsion de plusieurs gigahertz de bande. Pour arriver a
cela, on augmente la résolution de la TFD avec des techniques de zéro-padding dans
le domaine temporel, ce qui permet d’augmenter artificiellement le nombre de points
K de la TFD. Cependant, le nombre d’échantillons de valeur nulle ajoutés serait exa-
gérément grand pour pourvoir mesurer un décalage AF suffisamment précis. Cela
supposerait alors un échantillonnage parfait, car I’ensemble de la FFT serait en fait
construit uniquement sur les quelques échantillons du signal nanoseconde, omettant
alors les limitations et les bruits apportés lors de la quantification.

(B) - Précision d’acquisition

Nous évaluons dans cette section la précision d’acquisition nécessaire pour effectuer
ces mesures. On raisonne ici avec une modélisation simpliste : la fréquence d’un signal
se traduit par la pente maximale de celui-ci. Ainsi, la modification de la fréquence
due & l'effet Doppler se traduit alors par une modification de la pente maximale du
signal.

L’estimation des grandeurs représente ici la principale difficulté du probléme. La
fréquence Doppler a mesurer est inférieure & 100 Hz, ce qui correspond approxima-
tivement a une vitesse v = 100 km/h. L’impulsion est une gaussienne modulée sur
la bande 3-6 GHz, correspondant & un étalement temporel d’une durée 7 ~ 1 ns.
Le signal d’intérét ayant une durée de 7, il faut donc pouvoir détecter le battement
Doppler de période Tp, dans une fenétre temporelle de 1 ns, ce qui correspond & :

r=ATp=10""Tp

On reprend ’analogie, qui consiste & assimiler la fréquence d’un signal sinusoidal par
la raideur de ses fronts (endroits ou la pente est maximale). On se placera dans le
meilleur cas possible pour obtenir le battement Doppler, c’est & dire pris lors des
maximums de la dérivée.

L’impulsion soumise a une fréquence Doppler fp = 100 Hz est donc trés légérement
translatée en fréquence. L’'impulsion de quelques nanosecondes affectée par ce bat-
tement Doppler va subir une modification de la raideur de ses fronts. En full scale
(F'S) de ’ADC pour un signal sinusoidal de fréquence f, on approxime cette pente
avec une dérivée :

AV,

La durée d’une impulsion est de 7 = 1 ns, ce qui correspond en premiére approxi-
mation & la durée At ou le signal est présent. On obtient alors :
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FIGURE 3.8 — Illustration de la recherche du signal Doppler & acquérir. Représentation des
calculs effectués sur un front du signal.

En négligeant beaucoup d’aspects tout en gardant un raisonnement "meilleur cas",
il faudrait donc avoir un convertisseur de résolution minimale N = 20 bits ( 1/2%° ~
1 x 1075) pour obtenir une différence d’un pas de quantification avec la version non
affectée par le signal Doppler. C’est bien au dessus des limitations technologiques des
CAN. L’état actuel des technologies de numeérisation posséde des ordres de grandeur
bien inférieurs : pour une acquisition 4 1 GHz, les valeurs de ENOB (Effective Number
of Bytes) des CAN sont de 'ordre de 7 bits.

Il est par conséquent tentant de conclure qu’il n’est pas possible de mesurer D'ef-
fet Doppler avec un radar fonctionnant en régime impulsionnel. Sur une si petite
durée, la variation de la pente du signal sera intégralement noyée dans le bruit de
quantification.

On peut donc conclure, qu’avec une unique impulsion UWB il n’est pas possible de me-
surer la fréquence Doppler précisément. Cette conclusion vient en fait de I'indétermination
d’obtention de la position conjointement & la vitesse de ’objet, ce qui est lié au principe
d’incertitude de Heisenberg. Cette indétermination dans le cas impulsionnel est manifeste
sur le schéma espace-temps, comme montré Figure 3.9. Cette indétermination en vitesse
n’est donc levée que par 'augmentation de la durée du signal, a savoir le support temporel
de la forme d’onde utilisée.

Cette augmentation de la durée, pour des signaux possédant une faible bande passante
instantanée (cas FMCW) produira alors une ambiguité entre la mesure de la position et la
mesure de la vitesse. Cette ambiguité entre la vitesse et la position est caractérisée pour
chaque forme d’onde par sa fonction d’ambiguité radar [45].
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FIGURE 3.9 — Indétermination dans le cas impulsionnel de la mesure de vitesse.

3.3.6 Les deux échelles temporelles d’étude : slow time et fast time

Comme nous venous de le voir, il n’est pas possible avec une unique impulsion d’extraire
la fréquence Doppler (cf. Figure 3.9). En considérant cependant une succession d’émissions,
la vitesse peut étre estimée par une mesure de la variation de la distance, impulsion aprés
impulsion. Ce mode d’acquisition implique ’obtention d™un signal vitesse échantillonné :
la vitesse est extraite & chaque émission d’impulsion. Usuellement, le fast-time correspond
au temps d’acquisition pour chaque impulsion émise, I’obtention de la vitesse s’effectuant
par calcul sur I'axe slow-time.

La Figure 3.10 synthétise les mécanismes mis en jeu pour les radars & ondes continues
et impulsionnels dans une situation ol 'objet se déplace a vitesse constante. Afin d’illus-
trer ces deux échelles de temps, reprenons le cas de ’effet Doppler & onde continue, afin de
I’appréhender non plus comme une fréquence, mais comme une mesure échantillonnée de
la différence de phase.

Dans le cas des ondes continues, la mesure du battement Doppler est récupérée par la
numérisation de la fréquence Doppler obtenue par un mélangeur analogique. L’équation
du mélangeur, ol wq la fréquence centrale et wy le signal entrée du mélangeur, est :

1
cos(wot) X cos(wrt) = 5 [cos(wot — wrt) + cos(wot + wrt)] (3.9

En prenant w; = wp + wy, le signal wy est récupéré de maniére classique grace & un
filtrage passe bas, suivi de la numérisation :

1
cos(wot) X cos((wy £+ wq)t) = B [cos(+wqt) + cos wWa)t)
2 (3.10)
=3 cos(Fwqt)

La fréquence Doppler dans ce cas est assimilable & une mesure de la phase ¢(t) entre
les deux signaux sinusoidaux (RX et TX, en rouge sur le graphique). En effet, en prenant
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wqg < wp on peut approximer pour chaque échantillon wy 4+ wp ~ wq, et seule la phase
Ap(t) évolue échantillon aprés échantillon (¢ évolue trés lentement, cf. Figure 3.11)
Cela revient alors a poser :

cos(ut) x cos ((wo + $(1) 1) = 1 [eos(B(1)1) + cos(( 2o—+XTTTT |
1
2

(3.11)

La mesure de vitesse du cas CW repose aussi sur la mesure des différences successives
de la phase échantillonnée sur le slow time comme pour I'impulsionnel. Pour mesurer une
vitesse constante en CW, l'extraction repose sur le principe de I'analyse de Fourier, per-
mettant d’obtenir la fréquence Doppler : cos(—¢(t)t). Cette mesure de la vitesse nécessite
alors d’obtenir un grand nombre de périodes pour étre mesurée avec précision, donc un
déplacement de plusieurs longueurs d’ondes.

Le cas de la mesure de micro-mouvements avec des ondes continues et un mélangeur est
aussi intéressante 3. Les signes vitaux possédent un mouvement avec un déplacement infé-
rieur & A, périodique ( ¢(t) = cos(at) dans le cas d’'un mouvement périodique sinusoidal
parfait), donc également une vitesse périodique et non constante. La variation de phase,
contrairement au cas UWB, est obtenue par 'intermédiaire de la fonction cos(p(t)t). On
sera géné par les non linéarités engendrées par la fonction cosinus :

— dans le cas multi-cibles pour lequel le mélange de plusieurs signes vitaux sera difficile
a séparer ;
— elle fait apparaitre des zones d’ombre, "point null" a chaque \/2. En effet, quand

d cos(p(t)t) — 0 les petites variations de la phase d ¢(t) ne seront plus acessibles [46,
A7)

Avec la technique du Doppler fast-time / slow-time des radars UWB, les micro-mouvements
sont directement accessibles sur ’axe slow-time, donc sans zone d’ombre. Leur périodicité
permet de les détecter simplement par analyse de Fourier effectuée a des instants précis du
fast-time. En effet, ces périodes sont par nature dissociées temporellement car présentes
uniquement sur l'impulsion mobile. Cette technique est étendue & ’ensemble des formes
d’ondes UWB, en considérant cette fois ci le domaine de corrélation pour le fast-time, et
en prenant garde d’avoir des temps de capture suffisamment petits vis & vis de la vitesse a
acquérir. Pour le cas FMCW, il est aussi possible de récupérer l'information de phase, en
s’appuyant sur I'analyse de la phase de la FFT dans le domaine fast-time [48, 49].

3. La sensibilité est liée a la DSP de bruit de la chaine d’amplification. Une faible DSP de bruit & une
fréquence donnée est plus facilement atteignable en bande étroite qu’en large bande. Il est donc pertinent de
comprendre le fonctionnement de la détection de signes vitaux dans le cas des ondes CW, afin d’examiner
la possibilité de fonctionnement avec un systéme hybride comportant une chaine d’amplification UWB et
une en bande étroite.
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3.4 Expérimentation Doppler UWB

3.4.1 Principe

L’objectif principal est d’évaluer la faisabilité et la qualité de la capture des micro-
mouvements de la membrane d’un haut-parleur & partir d’'un radar UWB impulsionnel afin
de démontrer expérimentalement 'efficacité du mécanisme théorique proposé. Le choix du
haut-parleur est pertinent car I’amplitude de déplacement de la membrane est du méme
ordre de grandeur que celui du thorax vu de face di & la respiration.

Comme vu précédemment, le mécanisme du Doppler impulsionnel requiert d’avoir une
fréquence de rafraichissement des acquisitions élevée et réguliére. Il ne nous était pas pos-
sible de procéder & cette expérimentation directement sur une personne a partir de ’oscil-
loscope, car celui-ci posséde une fréquence de rafraichissement trop faible (~ 2 sec), ainsi
qu’une période de rafraichissement non réguliére.

Il est par contre possible sur le haut-parleur de faire coincider les acquisitions & des
positions précises de la membrane, celles-ci étant & chaque instant proportionnelles & la
valeur du signal audio qui Iui est appliqué en entrée*. L’amplitude maximum de ces micro-
mouvements n’est pas connue avec exactitude, elle est de I’ordre du demi-centimétre .
Pour cette acquisition, nous observons un signal résultat d’une combinaison hybride :

— sur axe fast time, Iacquisition est réalisée avec un systéme analogue au démons-
trateur reposant sur 'oscilloscope. La qualité des acquisitions (moyennage et échan-
tillonnage a 100 GSps) dépend-donc uniquement de la synchronisation des impulsions.
Nous utilisons le mécanisme de déclenchement de ’oscilloscope via une impulsion, le
jitter sera donc identique & celui des acquisitions présentées au chapitre 2. Ce mé-
canisme ne peut étre déclenché que par un unique signal, celui de I'impulsion. 1l est
donc nécessaire de controler ’émission des impulsions plutét que de conditionner le
déclenchement ;

— sur 'axe slow time, le haut-parleur est cadencé & une fréquence de 48 Hz. La contrainte
sur la durée d’acquisition et le rapatriement des données de deux secondes empéche
d’effectuer les acquisitions directement. Le méme principe que ’échantillonnage équi-
valent est ici utilisé : on déclenche I’émetteur d’impulsions sur une valeur précise
du signal audio, de fagon & émettre & un instant bien déterminé correspondant a
une position précise de la membrane du haut-parleur. Pour émuler un fonctionne-
ment temps-réel, il suffira de réorganiser les impulsions acquises pour ’ensemble des
échantillons du signal audio;

Le mécanisme fait donc appel & un double échantillonnage équivalent, I'un pour obtenir
100 GSps (fast time), Pautre pour 'obtention d’une période de rafraichissement élevée(slow
time). Le nombre d’incréments de position par période du signal audio de 48 Hz est de
32, ce qui correspond alors & une fréquence équivalente de rafraichissement des impulsions
d’environ 1,5 kHz.

4. L’offset 1ié & I’ensemble des temps de réaction de la membrane est sans effet en régime permanent.

5. Le diameétre du haut-parleur utilisé est de 10 cm. L’amplitude maximum des micro-mouvements est
de Pordre du demi-centimétre en basse fréquence (1 kHz). Dans notre expérimentation, nous utiliserons
une trés basse fréquence, de 48 Hz, ce qui réduira partiellement ’amplitude compte-tenu de la bande
passante du haut parleur.
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3.4.2 Dispositif expérimental

Les principaux signaux de l'acquisition sont présentés sur la Figure 3.12 :

— le signal audio appliqué au haut-parleur est généré par un DAC audio cadencé a
48 kHz;

— les impulsions UWDB sont générées sur les fronts montants du signal audio;

— la fenétre de capture, qui conditionne les émissions d’impulsions sur lesquelles 1'os-
cilloscope déclenche I’acquisition, est définie par 1’état du signal de capture. Celui-ci
est codé directement dans les données audio (ajout d’un bit sur les échantillons audio
codant I’état du signal de la fenétre d’activation).

Le jitter élevé de ’horloge 48 kHz généré par le FPGA n’affecte pas 'acquisition, c’est
I'oscilloscope qui effectue la synchronisation fast time.

Le synoptique de l'architecture est présenté sur la Figure 3.13, le matériel est décrit sur
la Figure 3.14. Le systéme utilise les mémes antennes d’émission et de réception que le
démonstrateur radar, ainsi que le LNA développé pour le prototype (cf. chapitre 4). La carte
d’émission des impulsions a été modifiée pour étre directement déclenchable par des signaux
numeériques ®. Pour la partie numérique, est utilisée la carte Zybo, carte d’évaluation du
FPGA Zynq.

Haut parleur (+CNA)

Capture window

® [

Tx trigger

©)

48 kHz Référence

FIGURE 3.12 — Signaux de synchronisation du signal haut-parleur avec les émissions d’impulsions.

6. Le signal trigger doit posséder des fronts trés raides (< 1 ns) pour pouvoir piloter directement
I’émetteur UWB. Nous avons réalisé une petite carte électronique permettant de fournir les interfaces de
connexions au format SMA (FPGA vers Pulson). Au niveau de la logique d’interface, cette carte posséde
un buffer permettant de retranscrire les signaux en sortie du FPGA, au format électronique CMOS 3V3, en
un format électrique différentiel, LVPECL, avec une sortie sur cable SMA. Celui-ci permet de s’interfacer
avec la carte d’émission de ’émetteur Pulson modifié (cf. chapitre 4).
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FIGURE 3.13 — Architecture de I’expérience.

Le software d’acquisition mis en place est implémenté sous python. La communication
avec Poscilloscope s’effectue par Iintermédiaire d’une liaison GPIB. Le module python
PyVisa fournit la structure de gestion des commandes. Les réglages manuels (amplitude /
offset trigger . ..) sont enregistrés dans un fichier de configuration. La communication entre
le software python et le FPGA est réalisée par 'intermédiaire d’une liaison série classique.
Le module python pysérial fournit 'intégralité de 'implémentation de la communication.

Le FPGA zynq est constitué d’un microprocesseur hardware s’appuyant sur un coeur ARM
Cortex-A9, appelé PS (processing system) et d’une partie FPGA classique, appelée PL
(programmable logic).

Nous avons développé un logiciel en langage C dans la partie PS qui traite les com-
mandes (sous forme de chaines de caractéres) arrivant par la liaison série. Il renvoie des
réponses sous forme de chaines de caractéres, a la maniére d’un terminal.

La fonction réalisée dans la partie PL est une fonction de génération du flux audio.
Une mémoire a été implémentée, et est lue de maniére circulaire. Cette lecture produit
le flux numérique envoyé au DAC audio. La mémoire posséde une double interface, I'une
utilisée pour le flux numérique sortant, 'autre en écriture pour pouvoir créer le signal du
haut-parleur et les autres signaux par l'intermédiaire du logiciel embarqué.
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FIGURE 3.14 — Photo du Matériel d’émission d’impulsions : Boitier d’émission d’impulsions (carte
analogique du Pulson avec une carte d’interface montée en mezzanine), carte FPGA générant le
déclenchement de 1’émission par 'intermédiaire d’une liaison différentielle. En haut, synoptique de
larchitecture du design FPGA.

3.4.3 Reésultats

La configuration expérimentée est une simple preuve de concept : le haut-parleur de
10 cm de diamétre est placé directement en ligne de mire du radar, & environ deux métres
de distance. L’objectif de cette expérience est en effet de justifier le principe et les résultats
atteignables en termes de précision de positionnement des micro-mouvements.

Le signal radar acquis est présenté sur la Figure 3.15 et sous forme 3D sur la Figure 3.16
(fast time, slow time et amplitude). Ce signal est pré-traité : moyennage de 32, échantillon-
nage de 100 GSps et filtrage numérique passe bas de fréquence de coupure de 8 GHz. On
observe le résultat des 16 premiéres acquisitions sur la Figure 3.15, soit une demi-période
du mouvement de la membrane, et sur 64 acquisitions sur la Figure 3.16 sous forme 3D,
ce qui correspond a 2 périodes du mouvement.

On observe une partie statique correspondant au cadre de ’enceinte et la partie mobile
associée a ’écho de la membrane. Pour la récupération de cette derniére, il est nécessaire
de la séparer. Sur la Figure 3.15, on note bien le signal (en noir) résultat de la soustraction
entre les signaux les plus distants. Ce signal correspond donc a la signature de la partie
mobile, et éventuellement aux rebonds de l'onde sur la table sur laquelle le haut-parleur
a été placé. Ce signal est cependant connu & un coefficient de proportionnalité pres : la
valeur d’amplitude de 1’écho (lié & 1’énergie réfléchie) n’est pas connue, et 'amplitude du
déplacement n’a pas été mesurée avec exactitude.

L’approche par détection de la phase est délicate, compte tenu de 'impossibilité d’ex-
traire I’amplitude du signal correspondant & la membrane de celui associé a ’enceinte.
Par contre, comme on peut le voir clairement sur la Figure 3.16 sur ’axe slow time, les
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petits déplacements périodiques du signal de la membrane provoquent une modulation de
I'amplitude des crétes de I'impulsion, par le mécanisme des interférences.

On peut alors appliquer une analyse de Fourier sur ’axe slow time pour en extraire le
battement en fréquence. Pour optimiser la détection, il est possible d’utiliser les crétes des
impulsions ol la modulation d’amplitude produira les effets de modulation les plus impor-
tants. La Figure 3.17 montre le résultat de cette analyse, ou 'on retrouve trés nettement
la fréquence de 48 Hz d’excitation du haut parleur.
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FIGURE 3.15 — Visualisation de 16 acquisitions, correspondant & 1/2 période du haut-parleur. En
noir le signal de la partie mobile ,résultat le la soustraction des deux signaux acquis aux extremums
de la position de la membrane.
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FIGURE 3.16 — Visualisation sous forme 3D de 64 acquisitions, soit 2 périodes de la membrane du
haut-parleur.
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FIGURE 3.17 — Analyse de Fourier sur 'axe slow time, effectuée sur une créte de "impulsion.
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3.5 Exploitation Doppler UWB impulsionnel pour la détec-
tion de personnes dans le cas du radar TTW

Il existe de nombreuses chaines de traitement pour les radars TTW permettant d’ex-
traire l'information, les objectifs et les contraintes d’encombrement n’étant pas toujours
similaires. Ceux-ci sont cependant le plus souvent centrés sur la détection de personnes,
la représentation compléte de I'environnement étant pour l'instant inatteignable avec un
radar positionné & un unique endroit. Nous allons dans cette section présenter plusieurs
approches de détection de signatures de personnes et d’utilisation de I'information Dop-
pler. L’objectif sous-jacent est de consolider et valider la méthodologie entreprise dans cette
theése consistant & réaliser un prototype radar possédant une fréquence de rafraichissement
élevée, et une acquisition optimale des signaux UWB impulsionnels. Cette vision prospec-
tive va nous permettre de vérifier que les caractéristiques du prototype répondent bien,
dans leur future exploitation, aux attentes applicatives, et d’évaluer les pistes de recherche
& entreprendre.

Pour la vision a travers les murs, certaines solutions proposées reposent sur un nombre
important d’antennes d’émission et de réception et sur la diversité de leur positionnement.
Ce n’est pas 'approche que nous avons choisie. Ceci étant dit, il est intéressant de se
pencher sur les résultats de ces solutions vis a vis de I’obtention de signatures de personnes.
Les travaux décrits dans larticle [50] présentent un radar FMWC (bande de 5,5-7,2 GHz
- 16 antennes de réception et 4 antennes d’émission) dont le but est de déterminer la
silhouette (i.e le contour) des personnes. Les résultats sont présentés a la Figure 3.18.

La principale difficulté rencontrée dans ’obtention de la silhouette vient de ’absence
de réflexion diffuse. La réflexion spéculaire est quand & elle fonction de l'orientation des
surfaces qui ne réfléchissent pas toujours I'onde dans la direction du radar, certaines infor-
mations sont donc perdues. L’obtention de la silhouette passe nécessairement par une phase
d’agrégation de plusieurs captures effectuées pour des positions diverses de la personne.
L’ensemble des acquisitions, traitées par un algorithme de compensation de mouvements,
produit alors une silhouette compléte. Cette technique a permis de discriminer une dizaine
de personnes grace a leur silhouette (hauteur etc...).

Cet exemple montre les difficultés d’obtention de la silhouette, information considérée
comme riche pour ce type de capteur. Elle nécessite de nombreuses antennes et un scénario
spécifiquement congu : tout en faisant face au radar, la personne marche sur une ligne pré-
déterminée. Des efforts d’implémentation ont été nécessaires : optimisation algorithmique
et recours & un GPU pour obtenir des périodes de rafraichissement de 80 ms en imageant
sous forme 3D uniquement la zone ol se trouve la personne. Ce type d’algorithme n’est
donc pas encore au point pour un fonctionnement temps réel.
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FIGURE 3.18 — Obtention de la signature d’une personne avec une phase d’agrégation avec des
techniques FMCW MIMO [50] (ou 'on présente aussi I'identification de plusieurs personnes par
discrimination de signatures.

Discerner une personne du mobilier grace & sa forme aurait donc pu étre une voie possible.
Cependant, elle est, comme nous venons de le voir, difficile & mettre en ceuvre avec le jeu
de contraintes du domaine applicatif visé. Le recours a 'effet Doppler s’avére donc une
alternative plus judicieuse et moins complexe & mettre en oeuvre sur le terrain. Dans la
littérature, il existe principalement deux facons d’utiliser ’effet doppler : I’obtention de si-
gnatures micro-Doppler et la détection de signes vitaux. Le principe de base pour effectuer
des mesures Doppler avec des radars UWB repose sur la fréquence de rafraichissement slow
time, permettant la détection de cibles évoluant a faible vitesse. Les données pour chaque
antenne prennent la forme d’une matrice fast time, slow time.

Les principales méthodes d’analyse des caractéristiques micro-doppler sont répertoriés dans
le livre de 2017 "Micro-Doppler Characteristics of Radar Targets" [48]. Différents algo-
rithmes d’analyse de signature micro-Doppler y sont présentés et évalués :

— Tanalyse temps-fréquence;

— les méthodes de traitement de l'image range - slow time, qui dans le cas du radar
impulsionnel correspond & l’analyse fast time - slow time. Cette méthode suppose
des mouvements de plus grande amplitude que le pas de résolution en distance ( fixé
par la grille de rétroprojection dans notre cas) ;

— Lorthogonal matching pursuit (OMD) ;
— la décomposition en Modes Empiriques (EMD -empirical-mode decomposition ) ;
— les moments d’ordre supérieur (HOMF - high-order moment function).

Ces algorithmes issus de travaux récents constituent donc des pistes possibles pour I'ex-
traction d’information dans notre application TTW.

3.5.1 Classification de cibles par signatures micro-doppler

Le phénoméne micro-Doppler se produit lorsqu’une cible est constituée de plusieurs
parties dont certaines sont mobiles. L’exemple typique est celui d’un hélicoptére dont la
rotation des pales produit une signature présentant des oscillations périodiques. La signa-
ture micro-Doppler se définit par les battements en fréquence provoqués par une rotation,
un mouvement périodique quelconque ou 'accélération d’une partie de la cible. La signa-
ture micro-Doppler doit étre extraite de la signature associée au mouvement général de la
cible, et posséde le plus souvent une amplitude trés inférieure.
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Dans le cas du radar de vision & travers les murs, il existe de trés nombreux articles
étudiant la signature de personnes dans diverses activités (cf. Figure 3.19 ou 'on observe
Ueffet micro-Doppler d'une personne se déplacant). Une des principales difficultés est la
forte variation constatée de 'amplitude réfléchie par les surfaces en mouvement, rendant
difficile 'interprétation de la signature micro-Doppler.

Un chapitre du livre "Micro-Doppler signature : Processing and application” [51] se
consacre & I’étude de ce phénoméne dans le cadre de la vision & travers les murs, en pré-
sentant des articles issus de travaux de plusieurs équipes. Pour des applications militaires,
I’étude de signatures micro-Doppler peut servir a classer différentes cibles tels les animaux,
les humains ou les véhicules. Certains travaux décrivent la reconnaissance d’activités grace
a l'apprentissage automatique de signatures micro-Doppler [52].

Foot
Lower Leg e 50

frequency (Hz)

time (secs)

FIGURE 3.19 — Signature micro-Doppler d’une personne en déplacement (simulation).

3.5.2 Détection de signes vitaux

L’utilisation du Doppler pour la détection de signes vitaux est une fonctionnalité dont
le but est de détecter et de dénombrer efficacement les personnes présentes dans une
scéne, sans avoir a attendre qu’elles se mettent en mouvement. La détection des micro-
mouvements est une problématique particuliére de micro-Doppler ot la cible ne présente
par de mouvement macroscopique et des signaux micro-Doppler de trés faibles amplitudes.

Les ordres de grandeur des micro-mouvements a détecter sont [53] :

— le rythme de respiration avec une périodicité entre 0.2 et 0.5 Hz, et une amplitude
de déplacement de 0.5 cm & 1.5 cm pour une personne vue de face;

— le battement cardiaque avec une périodicité entre 0.8 Hz et 2.5 Hz, et une amplitude
de déplacement de 2 mm & 3 mm.

Bien qu’étant périodiques, ces mouvements ne sont pas des sinusoides pures et possédent
donc des fréquences harmoniques. La détection du rythme cardiaque est la plus difficile
du fait que son harmonique principale est souvent mélangée aux harmoniques du signal
respiratoire, et présente une amplitude inférieure & ces derniéres.

La détection de signes vitaux par le biais de radar est souvent utilisée pour des applica-
tions médicales comme monitoring sans contact 54, 55|. La problématique de traitement
réside principalement dans la compensation du mouvement.

La problématique en TTW est surtout I'optimisation du SNR. La détection de la fré-
quence respiratoire y est suffisante. Parmi ’ensemble des travaux mettant en ceuvre des
techniques abouties de détection de signes vitaux, deux ont retenu notre attention :
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— "Improved human respiration detection method via ultra-wideband radar in through-
wall or other similar conditions” |56]
Cet article propose une approche traitement de signal afin de réduire le bruit vis-
a-vis des signaux vitaux. L’ensemble des étapes a pour objectif de supprimer le
fouillis statique ainsi que les interférences non stationnaires, et augmenter le contraste
entre la respiration et le fouillis. Les algorithmes utilisés sont : (1) textitlinear trend
suppression (LTS) qui vise & supprimer les instabilités inter impulsions du radar;
(2) Advance normalisation [57]; (3) auto-corrélation et convolution dans le slow time ;
(4) spectrun weighted accumulation (SWA) qui évite les problémes de troncature de
phase du signal périodique détecté.

— "An improved algorithm for through-wall target detection using ultra-wideband im-
pulse radar” [58|
Ce travail propose une approche construite sur les moments d’ordres supérieurs sur
lesquels est appliqué la FFT slow time, ce qui fait ressortir les signes vitaux grace
a un meilleur rapport signal sur bruit. Pour déterminer les fréquences respiratoire
et cardiaque, les auteurs utilisent une démodulation arc-tangente et 1’algorithme
d’accumulation de fréquence (similaire & SWA).

3.6 Conclusion

La détection de micro-mouvements est une capacité fondamentale dont doit disposer
la vision a travers les murs. Cette détection repose sur le Doppler qui peut se résumer a la
relation qui relie la position de 'onde, accessible par sa phase, a la distance parcourue :

o(t) = S d(t) (3.12)

La détection repose alors sur 'obtention de la variation de la phase qui représente 1’évo-
lution de la position au cours du temps. Cette variation est donc intrinséquement liée a
I’échelle de temps considérée.

Pour les radars UWB, cette variation n’est pas discernable sur une unique acquisition
(pour des faibles vitesses), car ces effets ne sont pas assez importants pour étre observables.
L’axe de temps fast-time correspond alors uniquement aux informations sur la distance sans
ambiguité (dimension spatiale de la cible). La dimension temporelle permettant l'accés a
I'information d’évolution nécessite une échelle de temps plus importante, correspondant
au slow time. Les signatures humaines sont donc détectées sur des données dans un repére
range(slow time) - fast time.

Dans cette étude, nous utilisons donc cette approche pour la détection de signes vitaux de
personnes immobiles en vision & travers les murs. La principale difficulté porte cependant
sur I'extraction d’information présentant un faible SNR, ce qui contraint & nous intéresser
uniquement au signal respiratoire, le plus & méme d’étre détecté.

Le démonstrateur académique présenté dans le chapitre 2 effectue ’acquisition des signaux
a partir d’un oscilloscope dont les caractéristiques ne permettent pas d’obtenir des ca-
dences de rafraichissement suffisamiment élevées pour ce type de mesure. Cette limitation
est une des raisons pour lesquelles nous avons entrepris le développement d’une plateforme
de numérisation présentée au chapitre suivant. Elle fournit les vitesses de rafraichissement
nécessaires pour la détection des micro-mouvements ainsi que pour ’exploitation des si-
gnatures micro-Doppler de personnes en déplacement.
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4.1 Objectifs

Notre objectif est de concevoir une plateforme d’acquisition de signaux radar UWB
impulsionnel, temps réel pour la vision & travers les murs. Les choix technologiques nous
ont orientés vers les radars impulsionnels exploitant directement les signaux dans le do-
maine temporel (cf. 1). L’approche choisie, celle du tout numeérique, consiste a placer la
conversion analogique - numérique au plus prés de 'antenne.
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Le radar se compose d’une partie émission et d’une partie réception et traitement. La
partie émission est constituée d’un émetteur UWB impulsionnel du commerce (Pulson),
initialement prévu pour la communication UWB sans fil, que nous avons modifié pour
répondre & nos besoins. Les modules de réception et traitement ont été développés spéci-
fiquement dans le cadre de cette thése.

Les signaux radar utilisés sont des impulsions UWDB couvrant la gamme de fréquence
de 3 4 6 GHz ayant une durée d’environ 4 ns. En respectant le théoréme d’échantillonnage,
Fs =2 Fiae, la numérisation de tels signaux requiert une fréquence d’échantillonnage de
12 GHz. Mais en pratique, pour obtenir des signaux facilement exploitables il est préconisé
une fréquence d’échantillonnage de Fy > 10 Fiqz, soit Fy > 60 GHz.

A la mise en place du projet, en 2015, la conversion analogique numérique utilisant
un unique circuit intégré permettait des vitesses d’acquisition de ’ordre du GHz avec une
résolution de 10 bits. A cette date, 'TADC (Analog to Digital converter) sélectionné est
I'un des plus performants sur le marché. Ce convertisseur, 'TEVI0AQ190A fabriqué par la
firme e2v, permet d’obtenir des fréquences d’échantillonnage direct de 5 GHz, sur 10 bits
avec une bande passante analogique de 3 GHz. Il est construit & partir de 4 coeurs ADC
fonctionnant & des vitesses d’échantillonnage de 1,25 GHz, pouvant fonctionner de maniére
autonome ou entrelacés pour obtenir la vitesse d’acquisition de 5 GHz. Malgré ces trés
bonnes caractéristiques, nous sommes cependant confrontés & un probléme technologique
d’acquisition :

— la fréquence d’échantillonnage direct n’est pas assez rapide pour respecter le critére
de Shannon, elle est en dessous de Fiaz;

— la bande passante est inférieure & Fj,q,, mais tout juste suffisante pour la mise en
place d’'une down-conversion homodyne (I et Q) de la bande 3-6 GHz a la bande
0-3 GHz;

— les flux numériques engendrés par la conversion sont trés élevés : 10 bits x 5 GHz
— 50 Gbps'. Ces débits nécessitent dés lors d’utiliser des technologies électroniques
numériques au plus prés des composants, les interfaces avec un PC ne permettant
pas d’atteindre de telles performances.

La solution retenue pour ’acquisition repose sur un mécanisme d’échantillonnage équi-
valent, qui permet 'obtention d’une fréquence d’acquisition synthétique de 100 GSps, soit
10 ps de période d’échantillonnage. Elle repose sur un échantillonneur-bloqueur (Track
and Hold - T&H ) possédant une bande passante étendue de 18 GHz, combinée a une
horloge haute performance afin d’obtenir la stabilité nécessaire pour fonctionner avec un
pas d’échantillonnage de 10 ps.

La principale différence entre notre plateforme d’acquisition et un oscilloscope ultra-
rapide (cf. systéme utilisé lors des expérimentations précédentes) est la fréquence de rafrai-
chissement des acquisitions qui peut étre parfaitement contrélée et beaucoup plus élevée.
Cette caractéristique est en effet nécessaire pour mettre en ceuvre 'extraction des infor-
mations Doppler UWB impulsionnelles.

Le prototype visé reste un démonstrateur académique. L’objectif principal est de dé-
verrouiller I'étape de numérisation du signal. Cette plateforme permettra, par la suite,

1. Par comparaison, le débit effectif maximal d’une mémoire DDR2 exploitée & 100 % est d’environ
15 Gbps.
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I’amélioration des traitements de la chaine d’extraction des informations présentée dans le
chapitre 2.

4.2 Mise en place de I’échantillonnage équivalent

4.2.1 Principe de P’acquisition ultra-rapide

La portée du radar, fixée & 15 meétres, correspond & un temps de propagation aller-
retour de 100 ns. L’acquisition ultra-rapide dans notre application implique donc des temps
d’écoute tres réduits. Pour une conversion a 1,25 GHz, ces 100 ns d’écoute correspondent
& 125 échantillons.

Un des éléments novateurs de notre architecture est de résoudre le probléme de vitesse
et de qualité de I'acquisition, en exploitant la multitude d’émission-réception. En effet, nous
considérerons que les signaux recus sont quasi-stationnaires sur une plage d’environ 2 ms,
les micro-mouvements des personnes étant imperceptibles & cette échelle de temps. Durant
ces 2 ms, il est possible d’émettre et recevoir 20 000 impulsions. Cette multitude d’impul-
sions est mise & profit pour effectuer plusieurs acquisitions afin de réaliser le moyennage
des acquisitions et un sur-échantillonnage avec la technique de I’échantillonnage équivalent.
L’ensemble du processus d’acquisition est synthétisé a la Figure A.8. Elle décrit les diffé-
rentes étapes d’acquisition que nous allons détailler par la suite. Ces étapes se complétent
les unes les autres avec différentes granularités de temps.

4.2.2 L’échantillonnage direct

L’échantillonnage direct, i.e la fréquence de ’ADC, est de 1,25 GHz avec une bande
passante de 3 GHz. Pour numériser les signaux jusqu’a 6 GHz, la bande passante d’ac-
quisition est augmentée grace a l'utilisation du T&H basé sur des semi-conducteurs de
technologie SiGe rapide, permettant de couvrir une bande de 0-18 GHz. La chaine d’am-
plification, en amont du T&H, restreinte de 3 & 6 GHz permet d’assurer la fonction du
filtre anti-repliement.

Le fonctionnement du T&H est représenté sur la Figure A.8, o le signal en bleu repré-
sente l'allure du signal du T&H. On peut visualiser, en fonction de 'horloge de capture,
les états de suivi du signal d’entrée et les états de maintien du composant pendant lesquels
le convertisseur viendra quantifier le signal avec une bande passante limitée & 3 GHz.

On n’utilise pas directement les 4 coeurs ADC &4 5 GHz car :

— malgré la bande passante du T&H de 18 GHz, la fréquence d’échantillonnage est
limitée & 2 GHz;

— un échantillonnage produit par 4 cceurs ADC différents requiert une étape de cali-
bration supplémentaire délicate [59, 60];

— pour améliorer les performances de la plateforme il est plus pertinent d’augmenter le
nombre d’antennes de la plateforme plutot que d’augmenter la vitesse d’échantillon-
nage direct, qui est d’ores et déja trés élevée. Pour augmenter le nombre d’antennes
réceptrices, il suffira donc de dupliquer les voies analogiques (y compris le T&H) et
de les brancher sur les entrées non utilisées de ’ADC.

4.2.3 L’échantillonnage équivalent

Le signal, malgré un échantillonnage en dessous de la limite de Nyquist-Shannon, est
obtenu par la re-combinaison de plusieurs acquisitions & 1,25 GHz en utilisant la technique
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FIGURE 4.1 — Principe d’acquisition de la plateforme en plusieurs étapes.
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d’échantillonnage équivalent détaillée précédemment. Cette technique consiste a décaler
I’horloge d’échantillonnage de 10 ps a chaque acquisition par rapport a 'acquisition précé-
dente. Il est alors possible de recombiner les acquisitions pour obtenir un signal reconstruit
avec un échantillonnage de période égale au décalage, soit une fréquence de 100 GSps pour
un pas de 10 ps. Il faudra donc 80 acquisitions pour compléter la période du 1,25 GHz.

Cette technique est possible uniquement si les parties émission et réception sont syn-
chronisées de maniére extrémement précise. Cela nous a conduit & modifier ’émetteur
UWB impulsionnel du commerce (Pulson P210), en y ajoutant un circuit d’interface afin
de pouvoir le déclencher directement par un signal extérieur. Ce signal sera piloté par une
des sorties faible jitter de ’horloge de référence. De plus il devra étre en mesure d’émettre
I'impulsion avec des contraintes de précision inférieure & la période d’échantillonnage équi-
valent de 10 ps, soit environ 1 ps.

L’échantillonnage équivalent est ici mis en ceuvre en décalant 'impulsion d’émission au
lieu de décaler les instants de réception. L’effet est identique, mais cela simplifie I’architec-
ture et réduit le nombre de commandes a effectuer lors de la modification des paramétres
d’acquisition.

4.2.4 Fréquence de rafraichissement

La fréquence de rafraichissement correspond au temps nécessaire pour effectuer les mul-
tiples acquisitions afin d’obtenir le signal pré-traité de chaque antenne. Cette fréquence est
dépendante du choix de mémorisation des acquisitions, vitesse de traitement et vitesse de
récupération des données. Les calculs précis sont abordés en détail dans la section 4.3.2 et
montrent que la période de rafraichissement minimale atteignable avec nos choix techno-
logiques est de 2 ms par antenne. Ce temps de rafraichissement permet alors une rapidité
largement suffisante pour la détection Doppler UWB engendrée par des mouvements hu-
mains (cf. chapitre 3).
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4.3

Architecture du systéme Radar

4.3.1 Architecture générale

L7

architecture proposée pour la plateforme d’acquisition est représentée Figure 4.2. Elle

est constituée des différents blocs suivants :

L7

LINA : amplificateurs faibles bruits qui minimisent le facteur de bruit. Ils sont di-
rectement intégrés au niveau des antennes. Leur alimentation se fait par le passage
d’une tension DC a travers la connectique SMA.

Front-end board : carte qui regroupe ’électronique analogique de mise en forme
des signaux avant ’échantillonnage. Cette carte intégre également la carte du T&H,
montée en mezzanine.

Tx board : carte d’émission qui génére les impulsions nanosecondes déclenchées sur
les fronts d’une horloge externe.

Clock board : carte de génération de I'horloge de référence qui permet d’obtenir
une horloge stable et précise, afin de maximiser la qualité de ’échantillonnage. Cette
carte est basée sur un VCXO et un composant "arbre d’horloge" qui intégre une PLL
et des diviseurs de fréquence.

FMC126 : carte ou se situe 'ADC, montée en mezzanine sur la carte FPGA par un
connecteur FMC 2.

FPGA board : carte générique de prototypage pour FPGA Virtex-6 (ML605). Cette
carte posséde la plupart des modules hardware usuels utilisés par les systémes FPGA :
mémoire DDR2, interfaces PCI, Etherenet, port DVI etc.

ensemble de ces blocs va étre détaillé dans ce chapitre.

...............

Tx Board Clock Board ML605 Board
™ 50 O, At
Lol 1,25 GHz |
RX1 1
L INnA 12.5 Gbps 100 GSps 400 Mbps
L~ ADC sampling| [ >
2T 3 | 3 10 bits (EQs) Ethernet
— LNA | ' : 1.25GSps +
: 4 DSP
Rx3 I : :
! LNA St . 3-6 GHz ! i0-
%I_ iBoard i0-3GHz | | 4 psp Board Virtex 6
rRxa X iTrack & Hold FMC126 FPGA

Front-end Board

FIGURE 4.2 — Architecture de la plateforme d’acquisition : schéma de principe.

2. Connecteur 400 broches - FPGA Mezzanine Card (FMC)- High Pin Count (HPC) qui est une ap-
pellation définie dans le standard (VITA 57.1).
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4.3.1.1 Front-end de réception

Le front-end de réception(au sens large) correspond aux antennes de réception avec les
pré-ampli LNA et aux étages d’électronique analogique en amont de la numérisation. La
partie analogique du front-end effectue uniquement la mise en forme des signaux en les
amplifiant pour les adapter & la dynamique du T&H.

Notre radar est composé de quatre antennes de réception unidirectionnelle issues des
travaux de thése de Mme Lepage [61]. Ces antennes tridimensionnelles, appelées "antenne
sonde en F", sont adaptées pour la bande 3 GHz a 6,2 GHz. Elles fournissent un gain de
7 dB a 4,6 GHz, avec un angle d’ouverture moyen de +45 degrés (cf. annexes A.2).

L’architecture est congue pour maximiser le rapport signal sur bruit avant I’échan-
tillonnage. La chaine d’amplification suit donc les considérations classiques, en plagant les
amplificateurs faibles bruits au plus pres des antennes (cf. Figure 4.3), de maniére a réduire
les pertes engendrées par les cibles de réception. Les sorties des LNA sont connectées a
la carte front-end par des cdbles SMA d’un métre, et sont directement télé-alimentées en
12 V. Les LNAs sont congus avec deux transistors Avago VMMK-2303, fonctionnant sur
une plage de fréquence de 500 MHz & 6 GHz. Le gain des LNA est de 20 dB.

La seconde partie du front-end, correspond a la carte nommeée front-end (Figure 4.4
et Figure 4.5), qui inclut le dernier étage de la chaine d’amplification et la possibilité de
sélectionner 1'une des 4 voies vers le T&H. Cette chaine analogique est dimensionnée pour
avoir une bande passante de 1 & 6 GHz. Cette plage de fréquence, étendue par rapport
au 3-6 GHz, permettra de fonctionner sur une plage de fréquence différente, telle que 1-
4 GHz (optimisée pour passer a travers un mur de béton). Le synoptique de la chaine
d’amplification est représenté Figure 4.4. Cette chaine se compose de 4 voies avec limiteurs
de tensions, amplificateurs, et atténuateurs programmables pour pouvoir venir mettre en
forme les signaux dans la bonne dynamique du T&H. Chaque voie est composée d’un
étage d’amplification et d’atténuateurs programmables pour ajuster les voies séparément.
Un switch analogique (Peregrine Semiconductor PE42540) permet de sélectionner la voie
a aiguiller sur le T&H. Le dernier étage est composé d’'un atténuateur programmable suivi
d’un amplificateur pour adapter au mieux la dynamique du signal avant la conversion.

La programination de la carte front-end se fait par 'intermédiaire d’une liaison SPI pour
les atténuateurs, et directement par des signaux de contréle pour le switch. Ces connections
sont pilotées par une autre carte du rack, basée sur un CPLD, permettant d’étendre le
nombre d’entrées/sorties de la carte FPGA disposée dans un autre rack. L’utilisation du
CPLD permet de minimiser les temps de programmation des différents composants depuis
le FPGA, en réduisant les temps de transit des commandes.
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FIGURE 4.3 — Antenne de réception avec son LNA connecté au plus prés.
SPI SIGNALS SPI Programmation signals
; Lo Atten Ampli Ampli E
RX 1 = Limiteur um 168 [P 168 [P : 1.25 GHz CLK
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FIGURE 4.4 — Schéma de principe de la carte hyperfréquence front-end.

FIGURE 4.5 — Photo du rack front-end, composé d’une carte mére(THDC) qui intégre les alimen-
tions, et de deux cartes mezzanines : la carte front-end haute fréquence(THF), et la carte du T&H
HMC661. On peut aussi voir la carte CPLD Xilinx coolRunnerlIl en haut de 'image.
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4.3.1.2 Carte d’émission : Tx-board

Pour les besoins d’échantillonnage équivalent, la précision de I’émetteur est primor-
diale. Nous avons effectué un reverse-engineering du module Pulson P210 afin de pouvoir
déclencher une impulsion par le biais d’un signal hardware Triggerr,. En terme de préci-
sion nous visons une stabilité < 1 ps. Cette précision de déclenchement est liée & la raideur
des fronts du signal de déclenchement et & I'immunité aux perturbations, d’oti 'utilisation
de liaisons différentielles.

La ligne de délais utilisée par le systéme est la ligne SY89297U. Elle posséde une réso-

lution de 5 ps par pas, sur une plage couvrant 2'°

x b ps, programmable par une interface
type SPI 10-bits. Ce type de ligne de délais est initialement destiné au de-skew de liaisons
séries hautes vitesses (fréquence maximale 1,6 GHz). Dans notre plateforme, on utilise
cette ligne a la fréquence PRF de 10 MHz. Au niveau des interfaces électroniques, cette
ligne fonctionne directement au standard CML, utilisé pour le déclenchement de la carte

analogique de création des impulsions.

La Figure 4.7 présente les résultats des mesures a l'oscilloscope, de la stabilité et de
la précision du déclenchement. L’oscilloscope est déclenché sur un front de I'impulsion, la
mesure du jitter s’effectue sur une voie miroir de 'arbre d’horloge, configurée avec une
division par quatre du 2,5 GHz, soit 625 MHz. De cette maniére, on est dans la méme
configuration que I’horloge qui sera fournie au T&H & une division prés, ce qui permet de
mesurer le jitter par rapport aux fronts de ’horloge. On mesure un jitter de 2,16 ps rms,
qui est & la limite des performances de mesure de 1’oscilloscope.
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FIGURE 4.7 — Mesure du jitter de ’émétteur, visualisation de 1k réalisations.
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La solution choisie pour mettre en place I’échantillonnage équivalent repose sur une
ligne de délais fixe. Nous allons rapidement analyser dans ce paragraphe les répercussions
dues aux imperfections de cette ligne de délais sur I’échantillonnage. La datasheet spécifie
des non linéarités d’environ + 15 ps sur 'ensemble de la plage d’utilisation. On a donc
deux effets induits par ces incertitudes :

— le fait de fonctionner par pas fixes ne permet pas d’obtenir un diviseur entier de la pé-
riode d’horloge utilisée pour I’échantillonnage direct. On aura donc un effet de "saut"
lors de la recombinaison des différentes acquisitions de I’échantillonnage équivalent,
dit au nombre entier de pas pour couvrir une période de I'horloge d’échantillonnage
direct ;

— les non linéarités engendreront des irrégularités sur les instants d’échantillonnage,
introduisant un biais systématique sur les différents instants d’échantillonnage.

De plus, la valeur nominale des pas varie en fonction de la température, de la tension
d’alimentation et d’autres facteurs. Cette problématique est décrite en détail dans l'article
[62, 63|, qui présente un moyen de mesurer précisément les non linéarités de lignes de délais
pour la réalisation d’un radar TTW UWB IR.

Deux autres solutions peuvent étre envisageables pour pallier les restrictions d’une ligne
de délais a pas fixes (sous réserve de performances identiques en jitter) :

— T’utilisation d’une ligne de délais réglable analogiquement par une tension de consigne
( par exemple, le composant HMC910LC4B, sorti en 2012). Cette solution nécessite
cependant 'ajout d’un ADC faible vitesse, solution cotiteuse en terme de nombre de
composants hardware & mettre en ceuvre;

— le recours a une gestion de ’horloge par PLL qui permet de venir choisir un pas de
phase d’horloge, afin d’obtenir une division entiére de la période d’horloge. Cepen-

dant, nous n’avons pas trouvé de composants permettant un réglage de phase assez
fin.

4.3.1.3 Carte horloge

La carte d’horloge répond a la problématique de génération de I'horloge de référence
faible jitter, et de sa répartition sur les différentes briques du systéme & des cadences sous-
multiples. Cette carte se compose d'un VCXO (Voltage-Controlled Crystal Oscillators)
haute fréquence (2,5 GHz), un quartz (100 MHz) pour stabiliser le systéme en dérive
basse fréquence et un composant "arbre d’horloge", qui intégre la PLL et des diviseurs de
fréquence. Nous avons utilisé une carte d’évaluation de 'arbre d’horloge LMK4906 afin de
réduire les temps de développement. Nous n’avons pas pu utiliser ’arbre d’horloge déja
présent sur la carte FMC126 (PAD9517) car sa carte d’évaluation ne comportait pas de
version avec la bonne déclinaison du composant, seulement la version 2 GHz. De plus, elle
n’avait pas d’emplacement prévu pour utiliser un VCXO en feedback externe de la PLL,
qui est nécessaire pour obtenir un trés faible jitter.

Le composant LMK4906, concurrent du AD9517 chez Texas Instruments, est prin-
cipalement destiné & fournir des références d’horloges trés faible bruit pour les liaisons
trancivers 40 Gbps Ethernet. La description vis & vis du jitter et des choix proposés par
Texas Instruments se trouve dans la documentation [64]. Nous avons modifié cette carte
pour y ajouter le méme VCXO présent dans la carte FMC126 pour obtenir des perfor-
mances similaires. Le composant LMK permet aussi de fonctionner dans un mode avec 2
PLL imbriqués qui permet la réduction du jitter, en réduisant les dérives basses fréquences.
Les notes d’application [65, 66| reprennent en détail ce principe de fonctionnement.
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La programmation du composant s’effectue par une liaison SPI propriétaire appelée p-
wire. Pour les développements, cette carte est fournie avec un logiciel de configuration qui
permet un gain de temps sur la programmation du composant. Par contre, cette derniére
requiert ’ajout d'une liaison série avec un PC, et une étape manuelle de configuration. A
terme, un code embarqué dans le microcontroleur du FPGA pourra directement automa-
tiser la configuration requise.

4.3.1.4 La carte ADC FMC126

La carte FMC126 est une carte mezzanine au standard FMC HPC (FPGA Mezzanine
Card (FMC)- High Pin Count (HPC) connecteur possédant 400 broches), dont le synop-
tique est présenté a la Figure 4.8. Cette carte est construite autour du convertisseur ev2
EV10AQ190 de 3 GHz de bande passante. L’interface entre le FPGA et le ADC se fait sur
un bus paralléle 1041 bits DDR cadencé & 1,25 GHz, redondé pour les 4 coeurs ADC.
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Figure 1: FMC126 block diagram

FIGURE 4.8 - FMC_126 : (a) architecture (b) Photo.

4.3.1.5 Présentation carte ML605

La carte ML605, structurée autour d’un Virtex-6, est une carte d’évaluation du Virtex-
6. Elle posséde la plupart des composants usuels utilisés par les systémes & base de FPGA :
mémoire DDR2, interfaces PCI, Etherenet, port DVI, etc. Une description compléte se
trouve dans le guide d’utilisation hardware de la carte [67].

FIGURE 4.9 — Carte ML605 configurée avec la carte mezzanine FMC126.
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4.3.2 Dimensionnements de la séquence d’acquisition

Maintenant que nous avons présenté ’ensemble de la structure matérielle de la plate-
forme, nous allons nous pencher sur le séquencement des différentes fonctionnalités pour
obtenir la numérisation par échantillonnage équivalent.

Pour répondre a l'objectif d’obtention d’une plateforme d’acquisition de signaux im-
pulsionnels avec une maximisation du SNR d’acquisition, les différents modules doivent
étres pilotés de maniére a obtenir des temps d’acquisition effectifs les plus longs possible.
En effet, le SNR est dépendant du temps d’intégration des différentes impulsions, qui se
décline avec le moyennage des acquisitions et 1’échantillonnage équivalent. La séquence
d’acquisition que nous allons décrire dans ce paragraphe reprend les différentes opérations
a effectuer.

Le design FPGA & implémenter dépend de cette étude, car les solutions envisagées
sont trés dépendantes des débits & traiter et des contraintes de temps de programmation
de I’ensemble des composants du systéme impliqués dans cette boucle d’acquisition. En ef-
fet, les temps impartis a chacune de ces opérations se répercutent sur le dimensionnement
des blocs fonctionnels a réaliser dans le FPGA, en terme de débits numériques - contraintes
temporelles - etc.

La séquence d’acquisition est représentée Figure 4.10. On retrouve le séquencement en
fonction du temps des différentes opérations a effectuer pour ’acquisition :

— acquisition directe des données pour chaque impulsion, 'acquisition étant répétée
pour obtenir le moyennage ;

— incrémentation des lignes de délais, répétition de 'acquisition pour chaque valeur de
ligne ( 80 pas a couvrir pour 100 GSps);

— changement de voie d’acquisition et répétition de la procédure, cela pour les quatre
voies d’acquisitions.

La boucle d’acquisition doit étre configurable selon les parameétres de configuration (nom-
meés X CFG sur la Figure 4.10). On pourra ainsi configurer : le nombre de moyennes a
effectuer sur les sets d’acquisition, le nombre de pas d’incrémentation, ainsi que le nombre
de voies & acquérir.

Les durées associées aux différentes opérations de contréle des parties hardware
vont dimensionner le temps minimal imparti & la réalisation de la boucle d’acquisition.
Ces durées sont synthétisées dans le tableau 4.1. Pour les opérations de configuration des
composants par liaison série, on distingue deux types de temps & considérer : la durée de
programmation, qui correspond au temps nécessaire a ce que I’ensemble des bits de la liaison
série arrive au composant ; et la durée d’établissement des composants, qui correspond au
temps nécessaire a ce que la fonctionnalité soit effective, i.e que les temps transitoires
maximums soient respectés.
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FIGURE 4.10 — Séquencement temporel d’une acquisition compléte (échantillonnage équivalent avec
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Description valeur commentaire

PRT (pulse répétition 0,1 ps Construit sur une division par 256 de ’horloge de

time) référence & 2,5 GHz. Cela donne donne une PRF
de 9,76 MHz que ’on approxime & 10 MHz.

Moyennage des ac- 12,8 ps Pour une valeur de moyennage des sets de données

quisitions 3,2 ps fixée & 128 dans le cas 1, 32 dans le second cas. On
aura donc recours & un moyennage des données en
streaming pour minimiser cette valeur.

Temps de program- 12,5 ps Liaison série de 20 bits fonctionnant & 8 MHz.

mation de la ligne de 2,5 ps I’absence de spécification sur la datasheet du

délais (SY89297U) composant concernant le temps d’établissement,
on le prendra a 10 ps pour le cas 1. Ce temps a de
fortes répercussions sur le temps total de la boucle
d’acquisition, dans le cas 2 on le supposera nul.

Temps de sélec- 46,6 ps 45 ps temps d’établissement maximal 15 ps habi-

tion d’une antenne 16,6 ps tuel, plus le temps de programmation du compo-

(PE42540) sant sur une liaison 10 MHz 16 bits.

Temps de program- 5,6 ps Liaison série de 10 MHz 16 bits, 4 ps de temps

mation d’un atténua-
teur (PE43503)

d’établissement.

TABLEAU 4.1 — Durée des différentes opérations a réaliser pour ’acquisition.

Le calcul de la durée de la boucle d’acquisition est effectué dans les 2 cas : le premier
cas prend en compte des marges sur les différents temps d’établissement des composants,

le second cas est optimisé en vitesse avec des marges de temps réduites au minimum.

L’équation 4.1 correspond au cas 1, 4.2 au second cas. Tp représente les différents temps

de programmation quantifiés dans le tableau précédent.

Temps d’acquisition d’une voie

(((128x0,1)+12,5) x 80+ 46,6) x4+ 8x56 = 833 ms

———

moyennage

moyennage et Tp délais

~10ms (4.1)

Tp atténuateurs

moyennage Tp délais et Tp sélection voie

(((32x0.1)+25) x80+16.6) x4+ 8x56= 1,94ms ~2ms  (42)

On note alors 'influence des temps de programmation des différents composants sur

les interfaces séries, qui sont équivalents voire supérieurs au temps utile d’acquisition des

signaux radars. Ces temps de programmation doivent donc étre réduits au maximum par
des stratégies de communication, de maniére a réduire la totalité des durées.
La durée totale & prendre en compte va des temps de réaction du séquenceur jusqu’a

I’établissement de la fonction des différents composants. Le séquenceur doit donc reposer

sur une partie électronique numérique implémentée dans le FPGA pour répondre a cette

contrainte.
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Au niveau de architecture, la communication entre le FPGA et rack HF repose sur
une liaison série. Coté réception dans le rack HF, nous utilisons un CPLD plutét qu’un
microcontroleur. Un microcontroleur aurait nécessité un double échange sur des liaisons
séries, FPGA-microcontroleur puis microcontroleur-composants, qui ne peuvent pas étre
menés en méme temps. L’utilisation d’'un CPLD permet d’optimiser ces temps, en distri-
buant directement la liaison vers les différents composants en pipeline : il n’y aura pas
a attendre que l'intégralité de la premiére transaction série (FPGA-CPLD) soit arrivée
pour amorcer celle du CPLD vers les composants, seuls quelques bits d’aiguillage ajoutés
au début des mots de données échangées permet de répartir la suite des données vers les
composants visés.

Coté séquenceur, le respect des différents temps d’établissement propres & chaque com-
posant nécessitera 'utilisation de timer hardware pour procéder aux temporisations.

Les résultats des calculs précédents sont repris dans le tableau 4.2. Ce tableau montre
les différentes vitesses d’acquisition temp-réel pour une seule voie ( moyennage et échan-
tillonnage équivalent compris). Ces temps sont a considérer en fonction de ’estimation du
mouvement maximal que l'on veut détecter, qui repose sur ’hypothése de stationnarité des

signaux.
CAS1 CAS 2
nominal 10 ms optimisé vitesse 2 ms
Temps d’acquisition d’une voie 2,024 ms 456 us
Temps d’acquisition de 4 voies 8,283 ms 1,890 ms
Temps restant pour effectuer des 1,717 ms 110 us

modifications de configuration

TABLEAU 4.2 — Temps d’acquisition effectifs.

Remarque :

Nous allons estimer rapidement les ordres de grandeur des mouvements détectables, et
leurs répercussions sur le signal acquis, en considérant uniquement 'aspect stabilité liée au
jitter. Pour une fréquence cardiaque, plus rapide que la fréquence respiratoire, le rythme
maximal peut atteindre 180 battements par minute soit 3 battements/seconde, avec un
déplacement estimé a 1 cm. Cela correspond donc & 0,12 mm de déplacement pour 2 ms,
ces 2 ms correspondant au temps d’acquisition d’une voie. Les effets produits sur le signal,
allant & la vitesse ¢, correspondent alors a un décalage temporel de 0,4 ps. Ces 0,4 ps sont
donc comparables aux ordres de grandeur du jitter d’horloge, qui est spécifié a 0,2 ps sur
I’arbre d’horloge, mesuré & ~1 ps sur ’oscilloscope.

Le calcul de débits numériques induit par les données acquises, permet de dimen-
sionner les blocs du systéme FPGA. Nous allons ici regarder plus particuliérement les
interfaces de communication nécessaires pour rapatrier les données acquises vers un PC.
Les tableaux 4.3 et 4.4 reprennent les calculs de débits associés au flux de données dans
les deux cas. Le débit utile correspond au flux sortant des différents blocs, en supposant
une utilisation a 100%, c’est a dire sans prendre en compte les temps morts de la boucle
d’acquisition. Le débit effectif correspond donc au débit de chaque bloc, compte tenu de
ces temps morts. Le ratio entre les deux est exprimé en pourcentage par rapport au temps
de réalisation de la boucle d’acquisition.

Plusieurs solutions sont envisageables pour obtenir les débits nécessaires & cette inter-
face de communication. On prendra en plus une marge, afin de pouvoir ajouter aux débits
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bits fréquence  débit utile % débit effectif set len set
ADC 10 1,25 GHz 12,5 Gbps 128
AVGigs 16 312,5 MHz 156 Mbps 128 256 B
SEQ 16 51% 80 Mbps 128 %80 20 kB
LOOP 16 48%  ~80 Mbps 128x80x4 80 kB
TOTipms 16 480 MB/min 80 kB

TABLEAU 4.3 — Débits et tailles* de données du cas 1.

& Les quatre premiéres lignes correspondent au calcul des débits en considérant uniquement les
temps listés dans le tableau 4.2. Le calcul des débits a la derniére ligne (associée & TOT1g ms)
considére la durée fixe de la boucle acquisition, soit 10 ms dans le cas 1.

bits fréquence  débit utile % débit effectif set len set
ADC 10 1,25 GHz 12,5 Gbps 128
AVGgo 16 312,5 MHz 625 Mbps 128 256 B
SEQ 16 80% 500 Mbps 12880 20 kB
LOOP 16 ~50% 312,5 Mbps  128x80x4 80 kB
TOTy s 16 2,4 GB/min 80 kB

TABLEAU 4.4 — Débits et tailles de données du cas 2.

utiles des données de mesure pour faciliter la validation du bon déroulement des acquisi-
tions. L’augmentation engendrée sur les débits est estimée & un maximum de 5%. Pour le
choix de l'interface hardware, trois types d’interfaces possédent les débits nécessaires, dont
deux présents sur la carte FPGA : communication par liaison Ethernet, par bus PCI ou
par des modules USB type FTDI.

La solution choisie est d’utiliser la liaison interface Ethernet, associée au protocole UDP
orienté non-connexion. Ce choix a été fait compte tenu de sa relative simplicité de mise en
ceuvre et de la souplesse vis a vis de la disposition des éléments. On estime pouvoir atteindre
des débits utiles de 800 Mbps, en effectuant directement en hardware ’encapsulation des
données par les entétes des trames, ce qui permettra de répondre & la contrainte de débits
de la plateforme.

4.3.3 Synchronisation et références temporelles

La problématique de I’arbre d’horloge est de fournir une horloge déterministe pour la
partie de traitement fonctionnant en numérique. Ce déterminisme permet de repérer dans
le domaine synchrone de traitement des données ’émission d’une impulsion. En effet, les
modules numériques de séquencement des acquisitions ne fonctionnent pas directement
avec ’horloge de 1,25 GHz, mais avec des horloges issues de multiples diviseurs répartis a
différents endroits du systéme (cf. Figure 4.12). Cette multitude de divisions fait donc ap-
paraitre des ambiguités sur leurs positionnements relatifs, comme le montre la Figure 4.11.

Il est donc nécessaire de synchroniser ces horloges, afin de garantir leurs phases relatives 3.

3. Remarque : en I’absence de synchronisation, une incertitude d’un coup d’horloge & 1,25 GHz entraine
un biais temporel 0,8 ns, soit un biais de positionnement d’environ 30 cm pour 'application radar.
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FIGURE 4.11 — Incertitude de positionnement des horloges, engendrée par les divisions de fréquences.

Les différentes approches de synchronisation sont :

— synchronisation & la mise en route de maniere logicielle : solution envisageable si
les horloges sont issues du méme composant. Il n’y a alors pas de probléeme, on
peut démarrer les diviseurs aux mémes instants, ou appliquer par software un reset
commun a ’ensemble des diviseurs.

— synchronisation & la mise en route par un signal : ce mode de synchronisation sensible
al’arrivée du front qui, s’il n’est pas synchrone a ’horloge de réception, peut entrainer
une incertitude d’un coup d’horloge.

4.3.3.1 Carte FMC126

L’arbre d’horloge de la FMC126 est construit autour de ’AD9517-1. Le schéma de
Iarbre d’horloge est présenté Figure 4.12. Il permet de générer une horloge & 2,5 GHz en
interne, ou de fonctionner avec une horloge externe. La sélection des signaux d’horloges
d’entrée se fait via une liaison SPI - 12C, accessible depuis le FPGA.
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4.4 Design FPGA

4.4.1 Présentation générale du Virtex 6

Le FPGA ( Field Programmable Gate Array - réseau de portes programmables in situ)
est un composant numérique entiérement reconfigurable. Le principe est de fournir une
grande quantité de blocs logiques élémentaires configurables, répartis sur une grille, que
I’on peut interconnecter & volonté. Ce composant réalise I’ensemble des besoins en électro-
nique numérique pour s’interfacer avec les différents composants du systéme : communica-
tion avec les différents modules, récupération des données haute vitesse et réalisation du
pré-traitement par moyennage des acquisitions.

Le FPGA utilisé pour notre plateforme est de la famille Virtex 6 de Xilinx ( le LX240).
Ce composant posséde environ 1 M de cellules logiques, ce qui le rend comparable & un
ASIC (Application-Specific Integrated Circuits) de taille intermédiaire. Pour un design
FPGA soigné, on peut viser des fréquences de fonctionnement aux alentours de 400 MHz.

Le tableau (cf.Figure 4.13) reprend les principales caractéristiques et le nombre d’élé-
ments intégrés par composant pour la famille Virtex-6. Les principaux éléments de ce
circuit programmable sont :

— les IOB (Input Output Bloc) qui sont les blocs d’entrées et de sorties. Ils sont prin-
cipalement composés de buffers analogiques qui permettent de s’adapter a différents
standards de niveau de tension. Certaines entrées sont plus particuliérement dédiées
aux signaux d’horloges ;

— les CLB (Configurable Logic Bloc) sont les unités numériques programmables de
base du FPGA virtex-6, qui comporte un ensemble de 16 bascules [68] ;

— des blocs de calcul spécifiquement dédiés aux opérations de traitement du signal
(DSP48). Ces blocs sont configurables en fonction du besoin : multiplication 25x18
bits ; additionneur & 3 blocs d’entrées 48 bits; registre & décalage 48 bits ; module de
calcul logique (et, ou, ou exclusif) sur 48 bits;

— les MMCM (Mized-Mode Clock Manager), qui sont les ressources hardware dédiées
a la gestion des horloges. Ils fonctionnent comme un arbre d’horloges avec une PLL
intégrée. Ces MMOCM, sont reliés aux ressources de buffers d’horloges. Les buffers
d’horloges sont des buffers au sens analogique d’amplificateurs, qui permettent d’avoir
des sorties figées sur des structures pré-cablées, dont le but est d’uniformiser les temps
d’arrivée aux bascules internes. L’utilisation de ces structures est indispensable a
la réalisation de fonctionnalités numériques avec une fréquence de travail élevée. La

sélection des ressources d’horloges sera donc une préoccupation majeure pour obtenir
les données de ’ADC;

— les BlocRam, des mémoires de 36 Kbits, répartis réguliérement sur 'intégralité du
FPGA. Ils sont configurables en taille de bus, mémoire & allouer etc. Ces blocs sont
trés utilisés pour la fabrication de buffer numériques de temporisation du flux de
données en streaming, échangeurs de données par FIFO etc.
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M e || [T
: ic | (4) cks for er

oenee cals Slices(!) Dgf“ﬂ%g;’ Slices 18Kb®)| 36 Kb | X et Express(®) MACS GTX | GTH Banks(® | UG
XCBVLX75T | 74,496 | 11,640 | 1,045 288 312 | 156 | 5616 6 1 4 12 0 9 360
XC6VLX130T | 128,000 | 20,000 | 1,740 480 528 | 264 | 9,504 10 2 4 20 0 15 | 600
XCGVLX195T | 199,680 | 31,200 | 3,040 640 688 | 344 |12,384| 10 2 4 20 0 15 | 600
XCBVLX240T | 241,152 | 37,680 | 3,650 768 832 | 416 |14,976| 12 2 4 24 0 18 | 720
XCBVLX365T | 364,032 | 56,880 | 4,130 576 832 | 416 |14,976| 12 2 4 24 0 18 | 720
XCBVLX550T | 549,888 | 85920 | 6,200 864 | 1264 | 632 |22,752| 18 2 4 36 0 30 |1200
XCBVLX760 |758,784 (118,560 | 8,280 864 | 1440 | 720 25920 18 0 0 0 0 30 | 1200
XC6VSX315T | 314,880 | 49,200 | 5,090 1,344 | 1,408 | 704 |25344| 12 2 4 24 0 18 | 720
XC6VSX475T | 476,160 | 74,400 | 7,640 2,016 | 2128|1064 (38,304 18 2 4 36 0 21 | 840
XCBVHX250T | 251,904 | 39,360 | 3,040 576 |1,008 | 504 [18,144| 12 4 4 48 0 8 320
XCBVHX255T | 253,440 | 39,600 | 3,050 576 |1.032| 516 |18576| 12 2 2 24 24 12 | 480
XCBVHX380T | 382,464 | 59,760 | 4,570 864 |1536| 768 |27.648| 18 4 4 48 24 18 | 720
XC6VHX565T | 566,784 | 88,560 | 6,370 864 |1824 | 912 |32832| 18 4 4 48 24 18 | 720

FIGURE 4.13 — Tableau récapitulatif des ressources du Virtex6.

Nous allons présenter briévement les outils de conception que nous avons utilisés dans
ce projet. Ces outils permettent de générer un fichier de configuration (bitstream) ou
de flux de bits. Le bitstream correspond & la configuration de I’ensemble des matrices
d’interconnexions du FPGA, qui est élaboré a partir d’'une netlist correspondant au graphe
des connexions.

Les fonctionnalités basiques sont décrites dans un langage de description du matériel
(HDL) tels que le VHDL et Verilog. Le temps de conception en HDL est important, c’est
pourquoi il existe une panoplie d’outils fournissant des blocs avec des fonctionnalités géné-
riques afin de simplifier leur réutilisation. Ces blocs sont usuellement dénommés IP Cores.

Les outils utilisés dans ce travail reposent sur les outils constructeur Xilinx : Project-
Navigator, EDK (embedded devleoppement kit) et System-Generator.

— Project Navigator est I'environnement par défaut pour la conception VHDL. On
notera tout de méme ’arrivée de la refonte de cet outil, nommé Vivado. Ce dernier
n’est pas utilisé pour des raisons de licence sur ce projet 4.

— EDK est l'outil de développement SOC (system on chip) pour la conception autour
de microprocesseurs, généralement articulé autour du microprocesseur softcore 32
bits microblaze. Il permet de générer tous les composants usuels d’interfaces présents
dans les microcontréleurs classiques.

— System Generator est un outil de conception croisé avec ’outil Matlab Simulink qui
fournit les blocs de bases du FPGA et permet la simulation fonctionnelle directement
dans ’environnement simulink. Cet outil est principalement destiné a la conception
de fonctionnalités pour le traitement numeérique des signaux.

4.4.2 Synoptique de ’ensemble des fonctionnalités implémentées

Le design FPGA de notre plateforme, présenté a la Figure 4.14 est construit autour de
cinq grandes fonctionnalités :

4. Le design du Zynq pour les expérimentations doppler UWB du chapitre 3 repose sur vivado, une
licence Vivado étant fournie pour chaque carte de démo, limitée & ’architecture du Zynq
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— Un module d’acquisition qui permet de récupérer le flux numérique ADC et de
fournir les fonctionnalités de base pour la gestion des flux de données : découpage en
différentes trames, alignement des données paramétrables selon le signal synchrone.
A cela ’ajoutent des fonctionnalités de base d’un oscilloscope, nécessaires pour les
étapes de validation des différents blocs.

— Le séquenceur de la boucle d’acquisition (time sequenceur). Il a pour role de sé-
quencer les différentes opérations nécessaires & la gestion de 1’échantillonnage équi-
valent : programmation des différentes configurations des lignes de délais, gestion
des paramétres de ’acquisition : ampli, multiplexeurs, etc. Ce module est scindé
en un bloc numérique et une partie contrélée par software dans le microcontroleur
embarqué.

— Le bloc de traitement des signaux effectue un moyennage en streaming des diffé-
rents sets de données acquis. La principale difficulté de ce moyennage est la vitesse
d’exécution, qui doit permettre un traitement continu des flux de données, arrivant a
12,5 Gbps. Ce bloc a été congu avec 1'outil system generator (simulation sous matlab
simulink).

— Le bloc de controle et de commande (Command & CTRL), qui fournit les diffé-
rentes briques pour communiquer avec I’ensemble des composants du systéme.

— Le bloc de communication Ethernet via UDP. La principale contrainte pour le
transfert des données pré-traitées vers le PC est I'implémentation d’une liaison rapide,
avec des capacités en débit de I'ordre de 800 Mbps effectifs. EDK fournit des IPs
Ethernet limités & 100 Mbps, soit un débit effectif maximal d’environ 80 Mbps.
Ce bloc a donc été congu directement en hardware, avec le protocole UDP orienté

streaming.
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: - blaze pC
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FIGURE 4.14 — Synoptique global du design FPGA.
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Les fonctionnalités implémentées dans ce design FPGA sont constituées d’un mix de
fonctionnalités de base (telles que les interfaces de communications) et de fonctionnali-
tés spécifiques. Le choix de la composition du systéme, et le recours au développement
de nouveaux blocs de fonctionnalités ou de blocs réutilisables est un choix trés straté-
gique influencant les temps de développement, la rapidité d’obtention d’un design FPGA
fonctionnel et robuste, facilement paramétrable.

Nous allons cependant principalement détailler la réalisation des blocs spécifiques réa-
lisés pour le design FPGA. En effet, les verrous technologiques sont liés a la mise en place
de composants complexes, dont la difficulté provient de leur mise en ceuvre a des débits
importants. Cette problématique correspond directement a la réalisation d’une plateforme
d’acquisition rapide, nécessaire a l'acquisition de signaux UWB impulsionnels. Les pro-
chaines sections reposeront donc sur un niveau de détail poussé, surtout sur ’architecture
du virtex-6, qui est cependant nécessaire & la compréhension des stratégies mises en ceuvre.

4.4.3 Interface ADC : bloc d’acquisition

L’interface physique de ’ADC constitue un verrou technologique majeur : la commu-
nication sur des grands bus paralléles LVDS® a des fréquences trés élevées. Son implé-
mentation coté FPGA repose sur I’exploitation optimisée des ressources spécifiques mises
& disposition par les structures du FPGA, ce qui suppose au préalable de présenter ces
ressources pour en avoir une bonne connaissance.

Le bloc d’acquisition a pour fonction principale de récupérer le flux numérique haute
vitesse provenant du convertisseur ADC de la carte FMC126. L’interface avec ’ADC se
compose de 4 voies numeériques identiques (channel), qui correspondent a chacun des 4
ceeurs de VADC (cf. Figure 4.15). Sur le synoptique du bloc d’acquisition présenté Fi-
gure 4.15, il correspond au sous-bloc CHANNEL PHY. Ce sous-bloc correspond & l'inter-
face physique d'une voie numérique d’un coeur ADC. Le design FPGA actuel instancie un
seul bloc CHANNEL-PHY, car nous utilisons actuellement uniquement un seul cceur de
I’ADC.

Le reste du bloc d’acquisition, le sous-bloc Words & alignement provider, correspond
a un ensemble de fonctionnalités nécessaires a la fabrication d’un oscilloscope, ¢’est a dire
a fournir les échantillons de données séquencées et alignées sur le bus de sortie du bloc
d’acquisition en fonction de la configuration du systéme. Les fonctionnalités sous-jacentes
sont donc assez classiques : déclenchement de I'acquisition sur un trigger; génération des

6.
; configu-

trames sur le bus de données en streaming respectant le standard AXI4-Stream
ration du déclenchement des événements, configuration de la longueur des trames, etc. En
vue de la gestion des différents temps de latence introduits & divers endroits du systéme,
le déclenchement doit pouvoir étre réglable, et déclenché en amont de 'arrivée du signal
de trigg pour compenser les latences. Cela nécessite donc d’implémenter une architecture

comportant une mémoire buffer de stockage.

Pour les besoins actuels, nous utilisons une seule voie & 1,25 GHz, mais ’ensemble du
bloc d’acquisition est dimensionné pour pouvoir fonctionner en mode entrelacé ou paralléle.
La Figure 4.15 reprend le découpage interne de ce bloc.

5. LVDS (low voltage différential signaling : standard électronique de pistes différentielles.

6. AXI4-Stream est une interface congue pour prendre en charge des transferts de données unidirection-
nelles a haut débit. Il est bien adapté pour des implémentations sur FPGA car ce protocole de transfert
permet un bon compromis entre une haute fréquence de fonctionnement et un temps de latence réduit.
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ADC PHY (ACQUISITION)

ONE CHANNEL . Words Alignement
PHY | & Provider

m o e e—

10 bits
@ 1,25 GHz 40 bits
(625 MHz DDR) @ 312,5MHz |

.

3 40 bits
| @ 312,5 MHz

FIGURE 4.15 — Interface ADC : bloc d’acquisition

4.4.3.1 Problématique de ’interface

Intégrité du signal

La problématique pour obtenir les données de chaque ADC, est une problématique
d’intégrité des signaux numériques, cadencés a une fréquence de fonctionnement trés élevée
au standard LVDS 7.

La difficulté de fonctionner sur des liaisons LVDS & plus de 1 GHz provient de la
dégradation des signaux : la Figure 4.16 montre le diagramme de 1’ceil d’une liaison LVDS
classique en sortie de composant (& gauche) et le méme signal récupéré en bout de piste
de la carte électronique (& droite).

FIGURE 4.16 — diagramme de I’ceil d’une liaison LVDS coté récepteur.

On observe de fortes dégradations des signaux. Ces dégradations sont inévitables, et
leur minimisation intervient au niveau de la conception de la carte, pour garantir 'intégrité
des signaux. Le travail a donc été de sélectionner une carte répondant au mieux & cette
problématique en amont (la carte FMC126). Les outils de conception des cartes intégrent
des outils poussés de modélisation des pistes, qui permettent de garantir une conception
de qualité minimisant ces dégradations.

Récupération des signaux de données

Les documents de référence sur les techniques utilisées concernant les interfaces
numeériques haute vitesse sur des bus paralléles au format LVDS sont répertoriés dans le
tableau 4.5. Les datasheets (DS) et les guides d’utilisation (UG) des ressources constituent
la base de connaissances pour établir la stratégie d’acquisition du flux de données. Les notes
d’applications (Xapp) se concentrent sur un cas particulier d’utilisation des ressources.
La philosophie adoptée est décrite dans le document Xapp855. Cette architecture, bien
qu’étant décrite pour un FPGA Virtex 5, est transposable sur le Virtex 6.

7. Une documentation trés exhaustive sur les problématiques des signaux LVDS [69].
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[70] DS152 Virtex-6 DC and Switching Characteristics.

[71] UG361 Virtex-6 1/O Resources User Guide.

[72] UG362 Virtex-6 Clocking Resources.

[73] Xapp707 | Advanced ChipSync Application.

[74] Xapp855 | DDR interface with Per-Channel Alignement.

[75] Xapp860 | 16-Channel, DDR LVDS Interface with Real-Time Window
Monitoring.

[76] Xapp866 | An Interface for Texas Instruments Analog-to-Digital Converters
with Serial LVDS Outputs.

[77] Xapp585 | LVDS Source Synchronous 7 :1 Serialization and Deserialization
Using Clock Multiplication.

[78] Xappl208 | Bitslip in Logic.

TABLEAU 4.5 — Documents de références pour 'interface LVDS DDR coté FPGA.

Le choix des ressources (composants dédiés aux I/O) et le choix de la typologie des
horloges dans le FPGA sont des éléments déterminants pour obtenir les vitesses d’exécution
requises. La principale difficulté de routage dans un FPGA est due au clock skew (ou
désalignement des horloges). Le clock skew résulte des différents temps de propagation des
signaux d’horloges, induits par la longueur des pistes ou la traversée de divers composants.
En interne du FPGA, les chemins suivis par I’horloge varient donc sur ’ensemble des
portes logiques, ce qui introduit des retards sur les temps d’arrivée des fronts d’horloges.
Pour augmenter la vitesse d’exécution, il faut donc en premier réduire au minimum cette
incertitude de positionnement des fronts.

Les constructeurs adressent ce probléme en fournissant plusieurs types de buffer d’hor-
loges dans le FPGA, ainsi que des stratégies de fonctionnement basées sur des PLL (phase
lock loop). La notion de buffer correspond au sens large & un composant d’interface spé-
cifique dont les caractéristiques sont variables. Par exemple les BUFG (Buffer d’Horloge
Global) correspondent a des générateurs de courant, dimensionnés pour une optimisation
en nombre maximal de portes logiques, combinés avec une matrice de fils optimisée pour
garantir Iarrivée des fronts au méme instant sur ’ensemble de la logique adressable par
le FPGA. Cette structure permet de répondre a la principale difficulté des systémes syn-
chrones qui est de fournir un signal d’horloge uniforme sur I’ensemble des bascules. Le
choix des buffers, et par association la topologie de I’horloge, sont un compromis entre :

— la latence;

— le nombre de portes & adresser;

— la vitesse maximale;

— les capacités de routage en entrée/sortie du buffer.

Reprenons les signaux numériques en entrée du FPGA pour présenter la problé-
matique d’interfacage. On suppose que les signaux d’horloge et de données en entrée du
composant sont pré-positionnés, avec des marges suffisantes sur le diagramme de I’ceil 8.
Coté FPGA, la problématique de la réception est de placer les fronts d’horloge dans une
partie stable de 'eeil. La difficulté provient des différents temps de propagation interne au

8. Ces marges de positionnement sont réglées par appariement du bus paralléle : chaque sortie de cceur
est constituée d’un bus comprenant 10 bits de données et d’un signal d’horloge. Chaque signal différentiel
est composé de deux pistes de longueurs identiques, et I’ensemble des pistes d’'un méme bus est également
ajusté en longueur pour garantir des instants d’arrivée identiques pour I’ensemble des signaux d’un méme
bus.
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FPGA : 'horloge est routée sur un buffer d’horloge, son temps de propagation jusqu’aux
portes logiques du FPGA n’est donc pas identique au temps de propagation des données du
bus, qui sont routées sur les bascules avec des trajets possédant des temps de propagation
plus faibles. Le positionnement des fronts d’horloge des bascules internes du FPGA est
alors décalé, il faut donc les repositionner.

La technique usuelle d’interface sur un bus paralléle, effective jusqu’a environ 400
MHz utilise la technique du Clock Network Deskew, décrite dans le guide d’utilisation des
ressources d’horloges FPGA [72]. La stratégie repose sur 'utilisation de PLL interne au
FPGA avec un feedback. Le schéma de principe est représenté Figure 4.17, on y trouve :

— les IOBUF : buffers analogiques d’entrée dans le composant pour les signaux clas-
siques, i.e les signaux de données dans notre cas.

— les IBUFG : buffers analogiques d’entrée dans le composant destiné aux signaux
d’horloges, qui permettent de router le signal en sortie vers les ressources MMCM.

— les BUFG, qui correspondent & un réseau de répartition globale de ’horloge, homo-
géne vis & vis des temps d’arrivée sur 'ensemble des bascules du FPGA.

— un MMCM (Mixed-Mode Clock Manager), I’arbre d’horloges interne du FPGA, dont
nous utilisons ici la PLL.

L’alignement des données par rapport a I'horloge (pris au niveau des broches d’entrée)
étant garanti, il faut alors synchroniser, i.e aligner, 'horloge interne (horloge distribuée
aux portes logiques, par l'intermédiaire du BUFG) et I’horloge externe, prise au niveau de
la broche d’entrée de ’horloge (IBUFG). De cette maniére, les portes logiques pourront
fonctionner correctement. L’alignement des horloges est alors réalisé par I'intermédiaire
d’une PLL contenue dans les MMCM, avec un feedback pris au niveau du BUFG.

Ces stratégies basées sur des PLL ne sont cependant pas utilisables dans notre cas,
car la vitesse de fonctionnement requiert des contraintes en jitter que les PLL embarquées
ne peuvent atteindre. De plus, le recours a ces PLL ajoute un jitter supplémentaire sur
I’horloge, qui introduit une incertitude de positionnement de plus.

I0BUF

—ID

IBUFG BUFG To Logic

| —D

X CLKIN CLKOUT |

MMCM

CLKFB

Feedback

FIGURE 4.17 — Mécanisme d’alignement des horloges par clock network deskew.

Pour obtenir un bus fonctionnel au format LVDS & une vitesse supérieur 4 1 GHz,
on a alors recours & des composants routés uniquement sur des portions spécifiques du
FPGA, qui permettent de réduire le compromis entre le nombre de portes adressées et la
dispersion des fronts d’horloge sur I’ensemble des portes. La stratégie est alors d’utiliser
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des lignes de délais analogiques programmables situées en interne au niveau des broches
d’entrée des signaux, pour ajuster un & un chaque signal du méme bus.

La Figure 4.18 montre les résultats d’un test de validité des données de réception
pour une liaison & 1.2 Gbps. Ce tableau montre la validité des données en réception selon
les différentes valeurs de délai( IODELAY taps) ajoutées sur les signaux de données. On
observe alors, que dans le pire cas, sur les 17 valeurs, seulement deux sont valides. Les
marges d’erreur sur lincertitude de la position de l'horloge sont alors tres réduites. Ce
positionnement est sensible a la température ainsi qu’a la tension d’alimentation.

Table 12 Measurement of Receiver Drift under Extreme Conditions for Multiple Data Rates (Continued)

) | |ODELAY Taps (!
Condition
|8]7]s]s][#]3[2]1]of+1]s2]+a]a]5]46]s7]8

Case: 1200 Mb/s:
25°C, Nom Supplies F (7 F F F F P P [ P F (7 F F F F F
0°C, Nom Supplies FIF|F|F|F|F|P|Pp|P|P|F|F|F|F|F|F]|F
85°C, Nom Supplies FE[F[F|[F[E[E[P[P[PE[E[F[FE[E[FE|[F[F
25°C, +5% Supplies F F F F P P P P F F F F F F F F F
O°C, +5% Supplies FIF|F|le|Pp|Pp|[P|P|F|F|F|F|F|F|[F|F|F
85C.+5%5uwplies |F|F|F|F|P|P|P|P|F|F|F|F|F|IF[F|F[F
25°C, =5% Supplies F F F F F F F F F P P P F F F F F
0°C, -5% Supplies FIF[FFIF[F[FIF[F]e|e]r[FlFIF|F]F
85°C, 5% Supplies F|F|F|F|F|F[F|[F|F|P|P|F|F|F|F|F[F
CONCLUSION Enrors caused by +5% variations in supply voltages.
Notes:
1. Where 0 is the reference tap determined by the bit-align machine under nominal conditions at 25°C
2 P=Emoriree ission; F = Eror in ission: G = IODELAY tap p selected by bit-align machine under nominal conditions at 25°C.

3. Dewice under test is -2 speed grade

FIGURE 4.18 — Mesures d’erreur des LVDS coté FPGA, P = Error-free transmission ; F = Error in
transmission ; C = IODELAY tap position selected by bit-align machine under nominal conditions
at 25°C. [74]

4.4.3.2 Principe de fonctionnement

Utilisation des ISERDES, choix des horloges.

Les signaux LVDS sont cadencés a 1,25 GHz, soit 625 MHz en DDR (double data rate).
Les ressources logiques du virtex-6 ont une vitesse de fonctionnement de 700 MHz maximum
et un design soigné peut atteindre une vitesse de fonctionnement de 'ordre de 500 MHz. 11
est donc nécessaire d’effectuer une étape de désérialisation qui consiste & transposer chaque
signal du bus 10 bits d’entrée en 4 signaux, soit un bus paralléle de 40 bits, fonctionnant a
une fréquence quatre fois moins élevée. Des composants spécifiques (SERDES :sérialisateur
/ désérialisateurs) associés a chaque broche du FPGA vont nous permettre d’effectuer cette
désérialisation avant de les router sur les ressources logiques classiques. On vise donc une
désérialisation d’un facteur 4, pour obtenir un fonctionnement & 312,5 MHz. Les données
de 'ADC en sortie du bloc ADC_PHY seront donc un bus de 40 bits & 312,5 MHz pour
chaque coeur ADC.

Les ressources d’horloges spécifiques, nécessaires a 'utilisation des ISERDES sont :

— un BUFIO, horloge dédiée a la banque FPGA des broches 10 du bus paralléle, qui
adresse les ISERDES ;

— un BUFR, horloge dédiée & la région logique correspondant & la banque des broches
FPGA du bus paralléle, avec une option de diviseur de fréquence. Elle est optimisée
pour minimiser le clock skew avec le BUFIO. Un BUFR additionnel est utilisé pour
le débug®.

9. Nous avons ajouté un BUFR supplémentaire pour pouvoir sortir le signal BUFR sur les connecteurs
SMA de la carte pour des besoins de test. N’étant pas dans la méme banque de données, le BUFR est
duplique et placé au niveau de la banque des broches SMA. Cela ajoute un délai mais n’est pas génant
dans Poptique de débug.
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La Figure 4.19 reprend ’architecture des principaux composants utilisés ainsi que les

domaines synchrones (les différentes horloges utilisées).

L’horloge CHA CLK, qui est I’horloge du bus du CAN numéro A, est pilotée par
un buffer numérique différentiel au format LVDS 2.5V . Les signaux de sortie des
SERDER sont donc synchrones de ’horloge RXCLKDIV, issus du buffer régional
BUFR (couleur bleue).

Le signal ADR (bus A Double Data Rate) qui est I'un des 10 signaux de données du
CAN.

Le signal AD _CLK qui est I'entrée de I’horloge de travail choisie pour ’ensemble des
opérations DSP, sur laquelle se synchronisent les données en sortie de ’ensemble du
bloc ade_phy. Pour avoir accés a cette horloge sur ’ensemble du FPGA, elle est rou-
tée vers un buffer d’horloge global(BUFG). Cette horloge ne provient pas de ’ADC,
mais de 'arbre d’horloge. Elle est nommée AD CLK, en référence au composant de
I’arbre d’horloge, ’AD9517-1, qui fournit directement une horloge 312,5 MHz issue
de I’horloge de référence & 2,5 GlHz.

Le signal BITSLIT qui sert & ré-agencer les sorties par rapport au flux d’entrées. 11
est unique pour chaque ISERDES.

ONE CHANNEL PHY

CHA_CLK |
@ BUFR

RXCLKIO RXCLKDIV
625 MHz 312,5 Mhz

1

ADR
a1

(A Double Rate ) ISERDES / >>
Q2 4

Q3

BITSPLIT_pulse

AD_CLK_CE

AD_CLK 31‘2;%'21

FIGURE 4.19 — Domaines synchrones du CHANNEL PHY.

Le choix d’utiliser une horloge globale différente de ’horloge de I’ADC a été fait pour
pouvoir garantir par la suite un fonctionnement sur 4 ADC, ce qui nécessite de posséder un

domaine synchrone indépendant des domaines associés aux ADC. Cette solution garantit

aussi un synchronisme avec I’horloge d’émission du systéme, car elle est directement issue
du 2,5 GHz de référence. (Voir le document sur la synchronisation des horloges). L’horloge
AD CLK est aussi nommée DSP _CLK dans le reste du systéme, pour plus de lisibilité.
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Alignement des données : réglage des délais logiques

Le mécanisme d’alignement choisi est en grande partie décrit dans le document Xapp855
"16-Channel, DDR LVDS Interface with Per-Channel Alignment”. Le schéma Figure 4.20
reprend le précédent, enrichi des composants IO DELAY et du backend bitslip. Les
10 _DELAY sont des lignes de délais analogiques réglables, associées & chaque 10. L utili-
sation de ces lignes en mode dynamique nécessite ['utilisation d’une horloge supplémentaire
pour configurer la valeur des délais, et un bloc IDELAY CTRL.

ONE CHANNEL PHY

B BUFR
] RXCLKIO RXCLKDIV
I 625 MHz 312,5 Mhz S lt .
ymétrique
AOR 1 Asychrone
_______ _:_________________ S 256 x 72
/ . X10) CHA_CLKDIV AD_CLK
| |
1 1 | 4
| |
- IDELAY o @ !
ADR [ LODABLE 0
(ADoubleRate) | >} at g
\ ISERDES
: TP LATE l TAP_VAL b & : 40
| Q3 — |
| | C_TAP_VALUES IDELAY_VALUE ¥ 1 — v BACK END BITSPLIT
| WRITE ENABLE [ (/e ctagbu vty
1 BITSLIT_pulse | A X10\

[ez0 1 pfoJofofo[ez6:0 0{D-0-q-0]

AD_CLK_CE S__comp
PRBS_15_DETECTED
_— AD_CLK BITSPLIT_vect <€—BITSPLIT- >
4| Z > - BITSPLIT TEST
AD—CLK— (= DSP CLK) START TRAINNING e

312,5 MHz

|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
/

TRAINNING DONE:

FIGURE 4.20 — Architecture compléte du CHANNEL PHY

La valeur des délais est fonction de la fréquence de I'horloge du module de controle
IDELYACTRL (qui est une horloge indépendante des précédentes). La valeur des délais
est calculée de la maniére suivante [71] :

1/(32 x 2 x F)=78125ps  F =200MHz

soit une valeur par pas de = 80 ps dans notre cas. Une période d’horloge 1,25 GHz est
donc équivalente & 10 délais. Pour chaque signal du bus 10 bits, un mécanisme de sélection
de la valeur du délai est mis en place pour programmer la ligne de délais depuis le bus de
commande.

La procédure de réglage de ces lignes fonctionne de concert avec les modes de test de
I’ADC. Pour évaluer la qualité du positionnement de l'instant de capture, on utilise les
patterns de tests générés depuis ’ADC. Ces patterns sont les suivants :

— Flashing 16 mode : les bits sont mis & 1 (0x7FF) tous les 15 coups d’horloges, ou ils
restent a (0x000). Ce pattern est utilisé pour trouver la valeur de délai de chaque
signal. On passe en revue ’ensemble des 10 valeurs possibles de délai, et on mémorise
dans une table les valeurs pour lesquelles le pattern de tests est bien retrouvé. Ce
test est effectué par le back-end bitsplit. Une fois cette table obtenue, on sélectionne
alors la valeur médiane de la plage de validité. On effectue ensuite une opération
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de bitslip 78], qui permet de venir rétablir 'ordre des données sur le bus de sortie
(problématique de synchronisation par division d’horloge).

Ramp : pattern o 'ADC produit une rampe de données. Cette rampe sert au test
final qui montre que toutes les données sont bien agencées dans le bon ordre. En mode
oscilloscope, cela permet de valider le fonctionnement de ’ensemble de TADC_PHY.

4.4.3.3 Synoptique Complet ADC PHY

La structure globale de PADC _PHY est décrite & la Figure 4.21. Sur ce schéma, on
trouve les blocs suivants :

CHANNEL BUS est le composant que nous venons de décrire, qui sert a la
récupération des données sur 'interface LVDS DDR;

ACQ_FIFO est la FIFO d’acquisition qui permet de passer du domaine synchrone
de I’horloge issu d'un coeur de ' ADC CHA CLK, vers I’horloge commune AD CLK
( horloge de référence 312,5 MHz qui est pilotée par le clock tree de la carte FMC126) ;

CH_DELAY permet d’aligner les données sur le bus 4X,, en fonction des paramétres
de trigger, qui sont synchrones & 312,5 MHz. L’horloge de ’ADC étant synchrone
du 1,25 GHz, il y a quatre possibilités différentes dans ’alignement des mots de
données. Ce bloc est composé autour de SRL32, qui permet de choisir avec précision
les données, et sert de stockage temporaire pour conserver les données en attendant
la génération du signal de trigger, qui pourra alors étre déclenché posteriori ;

CH_ DELAY CTRL est dimensionné pour un réglage fin des différents mots de
données, pour une configuration de ’'ADC en 4 cceurs séparés, ou 1 seul ceeur & 5
GHz;

ACQ _CTRL est le module de contréle des acquisitions. Il est articulé autour d'une
machine d’état qui permet de connaitre I’état de réception :

— ARMED : état d’activation, attente de I'activation d’un signal de trigg. (possi-
bilité d’activation software) ;

— TRIG : état activé lors de la réception du signal de trigg. (possibilité d’activation
software) ;

— PIPE : état dans lequel les signaux sont encore dans CH DELAY;
— RUN : le flux est mémorisé dans la, FIFO de sortie, fonctionnement normal ;
— IDLE : état ol rien n’est effectué.

Lors du fonctionnement en mode radar, cette machine n’est sensible qu’au signal
ACQ_TRIG, signal de déclenchement d’une nouvelle impulsion. La machine d’état
est alors bypassée pour effectuer des acquisitions contigués, c’est & dire que les don-
nées du flux sont actives en permanence, seul le découpage en trames est réalisé ;

COMP fournit la possibilité d’effectuer un déclenchement sur les données acquises.

On peut sélectionner un niveau de déclenchement par configuration software, avec
une détection partielle de la polarité du front (montant ou descendant). Ce bloc
génére alors un signal de trigger interne quand les conditions sont atteintes;

FIFO TRIG est une FIFO synchrone. Sa principale utilité est de rassembler les
signaux en sortie de I'IP vers un blocRAM, et ainsi regrouper les différents signaux
dans une zone peu étendue du FPGA. Ce bloc ajoute un compteur de données (le
signal BUS N1) comptant a rebours, avec la possibilité d’injecter la valeur de ce
compteur dans le bus de données pour des problématiques de débug;
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SYNCHRONISER, ce module est rajouté pour des questions de synchronisation
des horloges internes, dont certaines sont issues de ’arbre d’horloges et d’autres issues
de 'ADC . L’initialisation de phase entre ces horloges externes est issue de diviseurs
différents, ce qui engendre des problématiques de synchronisation que 'on ne peut
pas garantir en amont lors de l'initialisation des horloges;

CCB Control and Command Bus, sert a la lecture / écriture des différents registres
de programmation du bloc. Les registres principaux sont représentés en bleu sur le
schéma. Ce bus a la méme fonction que les bus classiques AXI-light ou PLB des
systemes SOC;
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FIGURE 4.21 — Architecture compléte du bloc ADC PHY.
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4.4.4 Traitement des signaux : moyennage en streaming
4.4.4.1 Objectifs

Le bloc de moyennage (AVG) a pour but d’effectuer les moyennes set a set des données
provenant du bloc d’acquisition ( données de I'un des 4 CAN de la carte FMC126). L’utilité
du bloc AVG est double : il permet d’une part, de réduire le débit en sortie du CAN (qui
produit 12,5 Gbps de données utiles) au débit de la liaison Ethernet (qui est limitée a 800
Mbps) et d’autre part, d’augmenter le SNR en utilisant la technique de moyennage.

: FPGA :
H 1

. (_\ H

i ( ADCPHY 4 AVG h :

| 1.25-312.5 312.5 MHz :

H MHz H

: FDES AVGM :

1 2(:: gH : 4 / M (32) E
z / H '

, — > - Y e I
10 bits :

@ 1,25 GHz 4X 10 bits (1X) 12 bits 16 bits  }

: @ 312,5 MHA_ @ 312,5 MHz )@ 3125 //

FIGURE 4.22 — Description de la fonctionnalité du bloc de moyennage.

Le contexte de fonctionnement de ce bloc est repris Figure 4.22. Le débit utile des
données provenant du CAN est de 12.5 Gbps. Le bus en entrée du moyennage est composé
d’un flux de données 4 X 10 bits a 312,5 MHz (bus paralléle composé de 4 sous-bus). Ce flux
de données est pré-traité par I'interface physique avec le CAN : PADC_PHY. Les données
entrantes sont synchronisées par le mécanisme de trigger du bloc d’acquisition, qui les
découpe en set de données, et les dispose dans 'ordre d’arrivée sur les bus. Il est nécessaire
de traiter les données en streaming, i.e sans interruption du flux tout en fonctionnant a
une vitesse d’horloge de 312,5 MHz.

Coté interface, ce bloc doit fournir des informations sur son statut qui sont nécessaires
au bloc de gestion du séquencement de l’acquisition. Ces statuts sont retranscrits par
I'intermédiaire de signaux en sortie. Pour la mise en route du moyennage, si une opération
de reset est demandée pendant une opération de moyennage, l'opération en cours doit étre
effectuée jusqu’a la fin, i.e sans rupture du set de données en cours de moyennage.

Dans cette premiére version, le bloc IP ne prend pas en considération les parasites pos-
sibles (bruit wifi , 3G ...) qui pourraient dégrader fortement le signal. En effet, durant les
premiéres expérimentations avec les LNA des bruits parasites se sont avérés trés significa-
tifs. Dans un développement futur, il serait pertinent de faire évoluer ce bloc pour détecter
les acquisitions corrompues par la présence de signaux parasites de fortes amplitudes.

4.4.4.2 Choix de ’architecture

Pour effectuer les moyennages en streaming, deux solutions trés différentes sont pos-
sibles : (a) implémenter un moyennage directement avec une structure hardware (b) ef-
fectuer le moyennage avec un microcontroleur softcore'?. Nous avons choisi la solution
(a) car elle nécessite beaucoup moins de ressources dans le FPGA et garantit la vitesse
d’exécution. En contrepartie, ce bloc sera trés spécialisé et aura donc comme défaut d’étre
moins facilement modifiable. Le streaming implanté ici est un streaming hardware, c’est a
dire que le flux de données ne peut étre interrompu, donc il ne peut pas étre découpé par
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petits paquets suivis de temps morts. Cela requiert donc la mise au point d’une gestion de
controle (signaux de controle, placement des différents compteurs d’adresse des mémoires
et FIFO ) plus complexe due a la mise en pipeline des opérations a réaliser pour obtenir
le moyennage.

4.4.4.3 Structuration des flux du bloc

Le but du moyennage est d’effectuer la moyenne set & set, d’une profondeur de va-
leur consigne A (au maximum de 128 sets moyennés). Les sets de données, correspondant
a l'acquisition d’une impulsion, sont constitués d’un nombre réglable de N1 échantillons
(maximum de 512 échantillons). Cette configuration du moyennage est effectuée par 1’écri-
ture de ces valeurs dans les registres de configuration associés.

Les données provenant de U'interface ADC sont au formalisme AXI stream [79], qui
est un standard définissant les signaux de contréle et le protocole d’échange de données
sur des flux numériques. Aucune gestion d’interruption du flux n’est implémentée en sortie
de l'interface ADC, il faut donc traiter les données arrivant dans le bloc en streaming. La
Figure 4.23 reprend les principaux signaux utilisés avec pour exemple un flux 1 X. Les
principaux signaux de controle du flux associés au signaux de données sont : DV (data
valid), LAST (last sample for set) et CNT N1 compteur de données dans le set. Pour le
flux 4X, il faudrait alors représenter les 3 autres bus : DATA 2 DATA 3 et DATA 4.

Le découpage des sets est pré-séquencé, en fonction des parameétres du trigger avec
un compteur décrémental, ce qui permet d’obtenir la longueur du set dés la premiére
donnée. En prenant un flux série 1X, un seul échantillon arrive a chaque coup d’horloge.
Les données valides sont délimitées par la combinaison du signal DV qui reste actif sur
N1 échantillons, correspondant & la longueur du set de données et du signal LAST, actif
sur le dernier échantillon. Le nombre d’échantillons entre deux sets peut varier de 0 a
une infinité, car il traduit directement I’état d’attente d’un autre événement trigger de
I'interface d’acquisition. La Figure 4.24 reprend la structure 2D ( fast-time / slow time )
qui est construite au fur et & mesure des acquisitions.

La Figure 4.24 montre la représentation du moyennage par set, avec l’axe des temps a
la fréquence de fonctionnement du FPGA (Clk time) et 'axe des temps d’acquisition des
set (Set time). Le moyennage représenté Figure 4.24 est donc un moyennage configuré a 4
sets de données, la fenétre verte glissant sur ’ensemble des sets & chaque coup d’horloge.

10. Le principe de fonctionnement pour la solution (b) reposerait sur l'obtention du streaming par
découpage des données. Il s’articulerait ainsi : mémorisation de l'intégralité des données dans plusieurs
BlocRam ; lecture en paralléle par le microcontréleur des données mémorisées grace & un BlocRam configuré
en double port accés; réalisation du calcul par le microcontréleur ; puis rangement des résultats dans un
second BlocRam. Cette option (b) est beaucoup plus simple en terme de temps de développement, et plus
souple & modifier, cependant elle pourrait ne pas se révéler assez rapide.
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FIGURE 4.23 — Flux de données 1X, visualisation des signaux de gestion du flux entrant.
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FIGURE 4.24 — Streaming, principe du moyennage set & set.

4.4.4.4 Formalisme mathématique

Le bloc de moyennage est conceptuellement trés proche d’un filtre & moyenne mobile.
La principale différence, est que la moyenne est effectuée set a set, i.e un filtre & moyenne
mobile itérée sur chaque set et non sur chaque échantillon. Nous allons discuter de la réali-
sation hardware d’un filtre & moyenne mobile & un échantillon pour expliquer la structure
récursive. Pour un moyennage set a set, il faudra dés lors raisonner en modifiant les retards
unitaires (bloc 27 !) par des mémoires mémorisant un set complet.
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Un filtre & moyenne mobile, échantillon par échantillon, est formalisé de la maniére

suivante :
1 A-1
y(k) = - Zg w(k—i)  Vk (4.3)
ﬂp H(Z) ﬂp avec
x(k) | entrée du filtre
A paramétre de valeur du moyennage

y(k) | sortie du filtre
H(z) | fonction de transfert du filtre

FIGURE 4.25 — Filtre & moyenne mobile.

La structure directe d'implémentation du moyennage correspond a celle d’un filtre FIR
simple :

z(k) |7| z(k-1) |7| @ |7| z(k -A+1)
y(k)
N\ e u N\

FIGURE 4.26 — Structure directe

Cette structure n’est pas retenue pour diverses raisons d’implémentations :

— elle n’est pas facilement configurable selon le paramétre A (la profondeur de moyen-
nage). En effet, la topologie est modifiée si la consigne de moyennage change. Pour la
rendre configurable, cela nécessiterait ’ajout d’un multiplexeur pour sélectionner le
signal voulu (profondeur de y(k)) et 'utilisation de multiplieurs a gains modifiables ;

— le nombre d’additionneurs et de multiplieurs & intégrer varie proportionnellement &
la profondeur du moyennage. Un grand nombre de ressources est utilisé inutilement
pour les petits moyennages;

— le nombre de bascules de temporisation, z~!, n’est pas significatif dans le cas clas-
sique, ou elles correspondent & une couche de bascules synchrones. Dans le cas d’'un
moyennage set d set, ces retards correspondent a des mémoires contenant 'intégralité
du set (dont la taille est variable).

Pour limiter le nombre de composants & utiliser, on préférera une structure récursive.
Cette structure s’obtient en partant de la forme classique :
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1 o
= (et i) e a) —i—x(kz))
1=0
(k) + % (k- A) + (k)] (4.4)

Qui se traduit par la structure suivante :

SIGNALS
a(k) ofk-A) yk) y(k-1)

1
P4
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3 2]
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5 =
6 zZ
¢ z
8
o 5
10 z

FIGURE 4.27 — (a) Structure récursive, (b) Etat des signaux pendant l'initialisation.

L’intérét d’une telle structure est multiple :

au niveau du dimensionnement des mémoires, on utilise un unique bloc de mémoire

supplémentaire en 271 ;

la réalisation ne demande qu’une structure avec un multiplieur et double addition-
neur. Cette structure est directement intégrée dans les slices DSP48, ce qui permet
d’optimiser la vitesse de fonctionnement ;

la profondeur du moyennage est gérée de maniére simple, par le chargement de la
valeur du diviseur. En restreignant cette consigne aux puissances de deux, soit A €
2" ¥n € N, cela correspond alors & une division par simple registre & décalage.
(Les opérations sont réalisées en arithmeétique a virgule fixe) ;

ce systéme permet d’avoir une structure relativement compacte, qui simplifiera les
problématiques de timing issues du placement et routage pour une optimisation a
312,5 MHz.

Par contre, 'utilisation d’une structure récursive dans ce cas nécessite une étape d’ini-

tialisation du pipeline de traitement des données, représentée Figure 4.27 : le signal y(k—1)

doit étre maintenu & zéro lors du premier coup d’horloge, et réinitialisé aprés chaque reset ;
le signal z(k — A) maintenu sur les 8 coups d’horloge. De plus, les différents composants
utilisés impliquent de nombreux temps de latence différents, ainsi que la mise en place de

la gestion d’adresses des mémoires en pipeline.

Le moyennage set a set est analogue au moyennage que nous venons de décrire échan-

tillon par échantillon dans le cas d’un signal. On prendra comme notation xs(k) le signal

numérique pour 'acquisition d’une impulsion, ot s est I'indice du set de données, et k I'in-
dice de I’échantillon séquencé par 'horloge de fonctionnement & 312,5 MHz. Le moyennage
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sur N1 échantillons d’indice k, de valeur A (puissance de deux), commencant au set s =0
jusqu’au set d’indice s = A — 1 g’écrit :

ES
—

AVGAs(h) = 5 Som(k)  he[0N1-1] (4.5)

I
o

Au niveau de l'implémentation, on aura recours a un systéme de pipeline complexe
du fait de la contrainte de traitement des données sans interruption du flux, ne serait-ce
que pour un coup d’horloge. Cette contrainte est en effet trés lourde de conséquences pour
la gestion du pipeline, ou chaque bloc (mémoire et combinatoire) introduira des latences
( jusqu’a quatre coups d’horloges). Cette gestion est la plus délicate pour la boucle de
rétroaction de la structure récursive.

4.4.4.5 Conception du moyennage

Comme évoqué précédemment, la difficulté de la conception du bloc de moyennage
réside dans sa vitesse de fonctionnement qui est & la limite des spécifications d’utilisation
du Virtex 6 (cf. Figure 4.28, montrant la limite maximale de fonctionnement de 325 MHz
des blocs Bram en mode FIFO). Pour illustrer cette difficulté d’un fonctionnement du
filtre, on peut aussi regarder les performances classiques, telles le bloc de filtrage FIR (finite
impulse response) mis & disposition par xilinx [80]. Ces blocs fonctionnent sur des signaux
(et non set par set comme nous chercherons a fonctionner), et possédent une fréquence de
fonctionnement de 150 MHz. Leur débit de traitement des échantillons est cependant bien
inférieur a la fréquence de travail, qui est d’environ 10 MSps maximum.

Pour fonctionner a 312,5 MHz, ’ensemble de ’architecture doit donc étre trés optimisée
afin de prévenir en amont les difficultés a tenir les contraintes de timing engendrées par
la vitesse de fonctionnement. L’obtention d’un bloc de moyennage fonctionnel repose sur
un dimensionnement au plus prés du nombre d’éléments, taille des interconnections etc...
ce que nous venons de traiter dans la section précédente. En effet, de nombreux facteurs
peuvent rendre difficile la réalisation des contraintes de timing. Par exemple, les blocs tels
que FIFOs, slices DSP et autres mémoires sont souvent des sources de problémes, au vu
de la complexité de la logique combinatoire & placer autour de ces derniers. L’ensemble
des adresses, logique et autre, doit alors étre optimisé, voire géré par une mise en pipeline.
Une autre difficulté porte aussi sur le nombre d’entrées de données a fournir a chaque bloc,
pouvant provenir d’endroits physiquement distants, faisant émerger des trajets critiques.
On trouvera dans les guides d’utilisation [81, 82] un panel de stratégies que nous avons
suivi pour répondre & ces exigences.
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Resources
FIFO Type W ":rhx ::"?'ﬁ' e "f(‘m_}"za)" “ LUTs | FFs %Ixﬂ* R;ng; isftter Dislt{ruuted

512 x 16 | Kintex-7(1)
Virtex-7(1)

Virtex-6 325 48 50 1 1] 0

Virtex-5 300 44 50 1 0 0

Virtex-4 250 29 50 1 0 0

?li';_[‘;hm“‘“‘s Spartan-6 175 46 | 50 | 1 0 0
(Block RAM) 4096 x 16 | Kintex-7(1)
Virtex-7(1)

Virtex-6 325 56 62 2 0 0

Virtex-5 325 54 62 2 0 0

Virtex-4 275 33 62 4 0 0

Spartan-6 200 57 62 4 0 0

FIGURE 4.28 — Tableau d’evaluation des FIFO, configuration simple sans fonctionnalités optionnelles
[83].

Structuration et dimensionnement du bloc

L’architecture globale a été introduite dés la Figure 4.22 avec une représentation en
couleur des différents flux; ’architecture compléte est détaillée Figure 4.29. La structure
du bloc de moyennage se divise en deux parties : FDES et AVGM.

— FDES(Flux DeSErialisation) : bloc qui effectue un premier moyennage par 4, sur le
flux 4 X. Ce moyennage est soit activé, soit bypassé. Il est dimensionné pour obtenir
une dimension de set de N1 max de 128 échantillons par flux, soit un total de 512
échantillons d’acquisitions. Pour optimiser la vitesse, on utilise ici des SLICE M (mé-
moire distribuée bas niveau), contenant 32 cases mémoire pour chaque bit. L’addition
des quatre flux est effectuée avec un bloc DSP48 qui permet de fournir directement
I'opération d’addition de 4 échantillons de chaque flux en une opération. Ces échan-
tillons sont ensuite stockés dans une FIFO, avec un débit asymétrique qui permet de
resérialiser le flux 4X en un flux 1X. Au niveau du nombre de bits, 'augmentation
de la précision due au moyennage en nombre de bits ajoutés varie en loga(A) bits
soit 2 bits de précision supplémentaires pour ce moyennage de 4 sets, pour un total
de 12 bits en sortie;

— AVGM(AVEraging Mobile) : est le bloc de moyennage mobile qui fonctionne par
récurrence, pour un moyennage maximal de 32 sets. Il est articulé autour d’un bloc
DSP48 et de BlocRam nécessaires au stockage des échantillons. Le bus de sortie est
composé de 17 bits, tronqué & 16 bits en sortie par commodité.
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(8) Nombre d’éléments primitifs, avec le type.

FIGURE 4.29 — Structure du bloc de moyennage.
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Validation des blocs

Le bloc de moyennage a été développé avec 'outil systéme générator qui permet la
simulation directe avec matlab simulink. Cette IP a nécessité un temps de développement
conséquent pour obtenir un fonctionnement & 312,5 MHz. L’aboutissement a un design
fonctionnel est fastidieux car il est difficile de simuler lintégralité des cas possibles. En
effet, la validité des fonctionnalités est & vérifier en définissant les stimuli d’entrées et
en validant manuellement les chronogrammes de sorties grace & leur visualisation. Nous
n’avons pas eu le temps de tester des outils pour développer des scripts de validation de
I’ensemble des résultats, mais a posteriori cela aurait pu simplifier et réduire le nombre de
tests effectués.

La Figure 4.30 montre un exemple de simulation fonctionnelle du bloc FDES avec
system generator. On y retrouve la visualisation des principaux signaux sous forme de
chronogrammes. En haut de la figure on trouve les entrées : le flux 4X et le signal DV,
qui correspondent ici & une sinusoide (portions de sinusoides avec la méme relation de
phase en début de set), le signal d’activation (DV) a été multiplié par 512 pour faciliter sa
visualisation. Les signaux de sorties du bloc FDES sont présentés sur le chronogramme du
bas de la figure : le flux 1X résultant( moyenné par 4 et désérialisé par la FIFO de débit
asymétrique) ainsi que le signal de controle DV.
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Flux 4X:
= signal DV
signal D4
Flux 1 ¥ en sortie
— Signal DV

— Signal D[1234] moyénné
par 4

— signal D1
= signal D2
= signal D3

T I— T T s
e 4 - -8
— i I I i i
& & g § &8 & &8 &

FIGURE 4.30 — Simluation fonctionnelle du bloc FDES.
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4.4.5 Communication avec le PC sur liaison UDP

La plateforme doit effectuer le transfert des données acquises depuis de FPGA vers le
PC, le plus rapidement possible afin de réduire la mémoire nécessaire au stockage tempo-
raire des données en interne. En fonction des différentes valeurs de moyennage, le débit
utile & transférer peut atteindre 400 Mbps. Pour le fonctionnement temps réel de la plate-
forme, nous avons choisi une architecture orientée streaming en flux tendu c’est a dire sans
passage par un microcontroleur, ni mémorisation de masse des données dans une mémoire
RAM externe au FPGA. (qui nécessiterait le recours a des blocs Xilinx existants tels les
DMA [84, 85]).

L’architecture FPGA, Figure 4.31 schématise les flux streaming et flux de communica-
tions. Les modules développés sont le module de communication UDP ainsi que le stream
- protocole. On regroupe deux types de flux : les flux de données haut débit, et les flux de
commandes. Les flux de données proviennent directement du bloc d’acquisition et du bloc
de moyennage des sets. Ces flux sont des flux AXI-stream, dont la longueur des trames
données correspond a la longueur des sets de données d’acquisition (prises séparément pour
chaque pas de délai) : 512 mots de 16 bits + 32 mots de 16 bits pour les méta-données
soit un total de 1088 octets. Les trames classiques supportent jusqu’a 1450 octets, ce qui
permet de s’affranchir de mécanisme de découpage des données pour obtenir les trames.

Voici le détail des différents blocs présents sur schéma Figure 4.31 :

— Le module UDP envoie et recoit des trames module Fthernet MAC par le biais du

bloc Local Link qui a été repris du design [86|. La communication est en mode full
duplex. Ce module est synchrone d’une unique horloge & 125 MHz, le changement
de domaine de I'horloge de réception & I’horloge de fonctionnement étant effectué au
travers du local-link.
Le principe de I’encapsulation et du décodage des trames de données est minimaliste.
Pour la partie d’émission, les données & encapsuler correspondent aux entétes des
paquets Ethernet. La plupart des champs sont fixes, et leurs valeurs sont stockées
au préalable dans une mémoire RAM. A chaque création de trame, cette mémoire
est lue pour récupérer le header. Les champs spécifiques (numéro de port, longueur
de la trame, chechksum) sont calculés et ajoutés aux bons emplacements par un
mécanisme de compteur des octets des trames. Les trames recues sont filtrées par
le méme meécanisme : vérification des informations de ’entéte par comparaison avec
une entéte de référence, uniquement sur les champs figés.

— Le stream protocol correspond a la couche applicative. Il permet aux différents
blocs de pouvoir utiliser le module UDP. Le Sender intégre une FIFO permettant
de bufferiser les données en attendant que le module UDP génére I'entéte. L’arbitrer
est responsable du mécanisme de préhension de la liaison Ethernet par les différents
flux, possédant un numéro de port propre. Il posséde plusieurs modes de gestion, pour
attribuer des priorités sur les différents flux d’arrivée, et un mécanisme de gestion des
flux. Les différents ports d’interface permettent de stocker temporairement les trames
avant leur envoi par le sender, et d’effectuer le changement de domaines synchrones
si nécessaire entre le domaine de traitement a 312,5 MHz et le domaine du Microblaze
a 125 MHz.

— Axi-light et Microblaze Ce bloc correspond au raccordement avec le systéme on
chip articulé autour du softcore microblaze. Le bus Axi-light est le bus interne de
communication faible débit avec les différents blocs d’interfaces (liaisons de commu-
nication SPI - 12C - uWire - CPLD), bus de lecture/ écriture des différents registres
de I'ensemble des bloc AVG - ACQ etc. Ces éléments ont été élaborés ou reposent
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sur la réutilisation des blocs Xilinx courants [87, 88, 89, 90]... L’architecture per-
met d’envoyer depuis le software de contréle du PC des commandes de haut niveau
au microblaze, qui déroule ainsi du code embarqué venant paramétrer les différents
registres de maniére autonome. Il est possible aussi d’utiliser un port spécial pour
générer directement des transactions sur le bus AXI depuis le PC sans passer par le

microblaze 1.

Flux mémoire DDR2 Ce module n’a pas encore été implémenté, mais il serait
nécessaire pour pouvoir mémoriser de grandes portions d’acquisitions de plusieurs
milliers d’échantillons. Ces acquisitions seraient un plus pour pouvoir qualifier les
performances de 'acquisition en effectuant des FF'T avec une haute résolution fré-
quentielle, qui sert de base a la comparaison des différents convertisseurs. Cela néces-
site donc un mécanisme de mémorisation du flux 12,5 Gbps sur plusieurs MB dans la
ram externe, puis dans un second temps, le rapatriement de I'ensemble des données
sur la liaison Ethernet.

11. Cette fonctionnalité est un reliquat des premiéres étapes de développement qui se sont déroulées sans

EDK.



165

4.4. Design FPGA

IVIN
SETNSETE]

-
SN uonEedIUNWWOD)
WA XY
SNQ WNISN) b
(eaep) snq weans Xy T |
8 8
u1j|eao
1 O_H__u_ ! dan NEGIES NENTNEHIY
ZHW SZT ZHW §ZT ZHN §ZTE s
7020.104d
INVIULS

5§55X0 140d
(uonpauNWWO? 30jS)

NOD

IS55X0 310d
(wpa11s 3075)

1SdS

0S55X0 110d
(12uubH? 10/S)

HJdS

(pauawajdwiy ou)

(xeN ¥) LO1S

( 2403 3fos 40ss320.d)

4920
- Y81 IXVY

N 3ZV19042IN

(28euuaiow)
91 XNVNOIS

A ya ININILIVYL

ZHW S°CTE

/ NOILISINDOV

ZHW S°CIE - ZHOSC'T

cdaa
JIOWRN

FIGURE 4.31 — Schéma des différents flux de données.



166 Chapitre 4. Conception d’un Radar UWB Impulsionnel

4.4.6 Module de séquencement de I’échantillonnage équivalent

Le module de séquencement de ’échantillonnage équivalent permet d’effectuer ’en-
semble des taches nécessaires pour mener a bien la boucle d’acquisition présentée précé-
demment & la Figure 4.10. Les principaux signaux sont représentés sur le diagramme de
séquence Figure 4.32. Ce module se compose d’'un mélange entre machine d’état hardware
et de code embarqué dans le microblaze. La communication entre ces deux parties s’effectue
par l'intermédiaire d’interruptions (IRQ - Interrupt Request) et de leurs signaux d’acquit-
tement (ACK - Acknowlage). La machine d’état hardware est configurable et intégre la
scrutation du compteur d’échantillons (DCNT N1), du compteur de la valeur de la ligne
de délais (DCNT_INT), d'un compteur d’horloge (DCNT _CLK) et d'un compteur du
nombre de boucles(DCNT _LP). Ces compteurs sont en partie retransmis avec les don-
nées, sur I'entéte applicative. Ces méta-données permettent de retrouver des informations,
telles les instants d’acquisition, ce qui permettra de valider a posteriori le bon déroule-
ment de I'ensemble des processus (positionnement des données sur la durée des boucles
d’acquisitions etc...).
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4.5 Logiciel applicatif coté PC

Le logiciel coté PC a plusieurs objectifs, qui correspondent & I’élaboration d’un outil
pour l'utilisation et 'exploitation de la plateforme. Il regroupe les fonctionnalités suivantes :

— communication bidirectionnelle pour envoyer les commandes vers le FPGA ;

— récupération des données en streaming, sur un flux Ethernet Gigabits, ainsi que leur
mémorisation ;

— visualisation des flux de données;

— interface de pilotage des différents composants présents sur la plateforme, sous forme
d’une IHM graphique (cf. annexe A 4).

A ces fonctionnalités, il faut rajouter des fonctionnalités liées au contexte de dévelop-
pement de la plateforme d’acquisition. Cette application est & considérer comme un outil
pour la conception et la validation du FPGA. En effet, le développement du design numé-
rique du FPGA requiert de pouvoir tester différentes parties unitaires pour s’assurer de
leur fonctionnement. Ce logiciel a donc été congu et a évolué parallélement & la réalisation
du design FPGA, du fait de U'intrication des fonctionnalités.

Le langage choisi est le python. Ce choix a été effectué du fait de sa souplesse d’utili-
sation ainsi que du grand nombre de librairies disponibles. Le schéma Figure 4.33 décrit
I’architecture globale de ’application, ainsi que les librairies utilisées. Nous avons choisi
un fonctionnement logiciel asynchrone, implémenté avec les fonctionnalités de la librairie
Twisted. Le fonctionnement asynchrone est un fonctionnement basé sur un séquencement
chainé des opérations par l'intermédiaire de callbacks (ou fonction de rappel), qui permet
un fonctionnement non bloquant. Au niveau de Uinterface graphique, nous avons utilisé la
librairie Tkinter, fournissant des éléments de base d’interface (boutons, boites de dialogues,
etc ). L’affichage des données, sous forme de courbe, est réalisé avec la librairie graphique
Matplotlib.

- data managements
Numpy
Scipy

FPGA CARD PC APPLICATION Python
EMULATION
|

Ethernet

TKINTER
ARl DataBase

Card Protocol Stream Protocol eul
Stream Loop Database Plot loop
e
O = = @)
((Command Protocal)

PLOT CONF 0SCILLO

SCREEN
(matplotlib)

Send command

[\

i

Deferred

Command

Relpy C

ARD CONF

D> SFired Deferredel

1 - Asynchronus coding - GUI (Graphical User interface)
Twisted Tkinter

Matplotlib

FIGURE 4.33 — Schéma global de I’Application Python.
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L’API(Application Programmable Interface) d’envoi et de réception des commandes
permet une gestion simple des commandes sur le port de commandes du FPGA. Le proto-
cole de gestion des données est présenté Figure 4.34. Il reprend la gestion des commandes
par l'intermédiaire des objets twisted deferred. L’apport de cette méthode est de pouvoir
paramétrer les commandes, en ayant la possibilité d’y ajouter : (1) la nécessité d’attendre
une réponse, et si tel est le cas un time out en cas d’absence de réponse; (2) un délai
nécessaire avant ’envoi de la prochaine commande. L’API de commande coté utilisateur
est alors transparente : les commandes & envoyer sont transmises via I’API, le protocole de
commande se charge de la gestion du séquencement de l’envoi de ces commandes, qui sont
stockées dans une file d’attente si besoin.

Coté FPGA, cela permet d’obtenir une grande souplesse d’utilisation, qui a été néces-
saire dans les étapes de validation. En effet, dans un premier temps le module de commande
consistait simplement en un bus de controle (bus CCB) non relié au microcontroéleur. De
cette maniére, I’ensemble du code embarqué dans le microcontréleur pouvait étre développé
au préalable depuis le code python déporté sur le PC. A terme, ’ensemble des procédures de
configuration des différents composants sera intégré dans le logiciel embarqué (langage C)
dans le microblaze du FPGA, et ces fonctionnalités seront déclenchées par des commandes
de haut niveau du logiciel python.
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4.6 Validation des fonctionnalités

Nous allons présenter dans cette section les résultats de mise en place des grandes
fonctionnalités de la plateforme. L’ensemble de ces tests sont des présentations générales
de la mise en ceuvre de différents modules. Ils ne constituent pas I'ensemble des tests
exhaustifs de validation des différents modules qui seraient fastidieux & présenter dans leur
intégralité, mais une approche concréte du fonctionnement du point de vue utilisateur.

4.6.1 Communication UDP

Ce premier test montre la réalisation d’'une communication UDP fonctionnelle, ainsi
que les performances obtenues en terme de débit. La Figure 4.35 est issue d’une capture par
I'outil Wireshark des trames Ethernet acquises lors de la communication entre le FPGA
et le PC. Ce test montre :

— que la communication est bien fonctionnelle entre le PC et le FPGA, les paquets
arrivent bien a destination du PC, ici sur le port de destination 0x5550 (21840).
On peut 'observer en bas a gauche, sur la visualisation des différentes trames, et
A droite sur la visualisation des différents champs constituant une trame prise au
hasard ( ici 'on visualise le flux de données en sortie de ’ADC émettant les trames
de synchronisation, destinées au réglage fin des lignes de délai du bloc acquisition).
La configuration étant effectuée, on visualise le pattern flashing 16, soit les 10 bits
de données mises a 1 (0x3FF) tous les 16 mots de données ;

— les débits effectifs moyens de 500 Mbps, (représentés sur des graphiques en haut de

I'image, qui sont calculés sur deux intervalles de temps différents). Nous avons aussi
poussé ce débit au maximum, ce qui nous a permis d’obtenir 950 Mbps de débit
moyen effectif;
Au niveau du software de réception, on constate sur ces graphiques que le buffer
d’acquisition des données doit étre configuré avec soin (sous wireshark) pour éviter
les pertes de paquets dues a des débordements lors de la réception. Au niveau de la
conception logicielle, cela s’est traduit par une conception soignée afin d’éviter les
pertes de données. De plus, nous avons ajouté un en-téte applicatif sur les trames de
données. Cet en-téte est constitué de compteurs de trames, horodatage des données,
etc... Cela permet d’effectuer en post-acquisition une validation du bon déroulement
des opérations et de la réception de 'ensemble des trames.
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Wireshark 10 Graphs: Broadcom Netxtreme Gigabit Ethernet Driver

ass

Tikintervali|0.01 sec ¥
: B

I~ tiew as time of day

Pl per tick

" Wireshark I0 Graphs: Broadcom Netitreme Gigabit Ethernet Driver

¥ Axis

Uity

Bis Tick -

Scale: [auto

Pixels per tick:

T =

I Yiew as tine of day

—[0fx]
5000000

2500000

Tick nterval{o.001 sec =

¥ i

unt: [BytesTick ~
Scale:  [Logarithmic =

2.605

—[of ]
100000

0000

r T T T T T T T T T T
0.0005 0.1005 0.200s 0.3005 0,400 05005 0.6005 0.7005
1l

72! Broadcom NetXtreme Gigabit Ethernet Driver [Wireshark 1.6:2 (SVNRev 38931 fro

Fle Edt G

=T

sew Coptwe fnalyze Statistics Telephony Tools Internak Help

BEeeE EEX2E. AeswTa(EBE aqaan| -

Fier | Clear Apply

o, Destinatior |

Bl

T
12005 13005 1.4005 1.8005

"
=l

Frame 450571: 306 bytes on wire (2448 bits), 306 bytes captured (2448 bits)

Ethernet II,

src: xi1inx_02:4a:86 (00:0a:35:02:4a:86), Dst: HewlettP_Llc:bl:dd (2c:27:d7:1c:bl:ded)

es)

0
264]

Internet protacal version 4, src
User Datagram Protocol, src Port: webphone (21845), DSt Port:
= pata (264 by
Data: 00000000000000000000000003FF00000000000000000000. . .
[Length:

:10.2.55.127 (10.2.55.127), pst: 10.2.55.128 (10.2.55.128)

21840 (21840)

7

27

E
4
0
00
00
00
00
00
00
00
00
Q0
00
00
00
00
00
00
00

FIGURE 4.35 — Test de la communication Ethernet Gigabits.
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4.6.2 Acquisition 1,25 GHz

La Figure 4.36 montre une capture de l'interface d’acquisition, qui reprend l’ensemble
des fonctionnalités de base d’un oscilloscope déclenché numériquement, c’est & dire sur une
valeur précise de données. Cette interface d’acquisition fonctionne en temps réel, elle n’est
cependant rafraichie qu’a 24 images seconde ce qui fait qu’une grande majorité des données
n’est pas visible.

Sur cette capture, on visualise une acquisition des données provenant de 'ADC en
mode test, générant continuellement des rampes. Ce test valide la structure d’acquisition
du FPGA, la communication avec le PC sur le premier port de données. Le déclenchement
de l'acquisition est effectué directement sur une valeur précise de la rampe, dont la consigne
software est visualisable par le trait jaune horizontal. Le trait vertical est quand & lui
représentatif de la consigne du délai (positif ou négatif) par rapport a 'arrivée du signal
de déclenchement des acquisitions.

Ce premier test valide ’ensemble de la structure hardware du flux de données streaming,
et du fonctionnement sur un port d’émission( excepté le moyennage) :

— le flux de données numériques de ’ADC est obtenu correctement, sans anomalie ;
— les débits utiles lors de ce test mesurés avec wireshark sont aux alentours de 900 Mbps;;

— les données recues sont bien constantes, trame aprés trame. Cela traduit donc le bon
fonctionnement du mécanisme de déclenchement du systéme, précis & ’échantillon
prés (i.e & un coup d’horloge de précision) ;

— le réglage de la temporisation de déclenchement fonctionne correctement et permet
d’effectuer un déclenchement a posterior: ;

— le réglage de l'instant de déclenchement agit bien en temps réel;

Oscillo Application ¥ 1.1 =[O x|
Oscllo FPGA control Window  Procedures
INIT COMMANDS
ink FPGA
1000
test mode
test TH
start ADC acquisiion 800
Arm Acquistion Macle
Force Trig 600 |-
TEST SEQ
L 400 -
delay valus
7 15
1 6 1 1. 21 26 31 200+
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525
F 0 i H i i i
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FIGURE 4.36 — Acquisition en streaming de la rampe de test de 'ADC.

La Figure 4.37 est une acquisition du bruit intrinséque de ’'ADC, i.e avec U'entrée dé-
connectée. Il serait intéressant de pouvoir effectuer une acquisition d’'un nombre important
d’échantillons, afin de qualifier plus précisément le bruit intrinséque de ’ADC. On note ce-
pendant que le bruit engendré est restreint sur une plage d’environ 6 pas de quantification.
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FIGURE 4.37 — Acquisition en streaming avec I’entrée de ’ADC non connectée.

4.6.3 Acquisition moyennée

Pour obtenir un flux streaming provenant directement de ’ADC en méme temps que le
flux provenant du bloc de moyennage, il faut dés lors configurer la gestion de I’émission des
trames de maniére différente. Lors de ce test, le mode de fonctionnement du bloc FPGA
"stream protocol" pour la validation du moyennage est donc effectué de maniére simulta-
née sur deux ports de données. La gestion du flux fonctionne ici en mode bloquant, qui se
traduit par 'impossibilité de déclencher de nouvelles acquisitions avant que ’ensemble des
données ne soit traité et transmis par le module Ethernet.

La Figure 4.38 est une acquisition dans la méme configuration que la précédente, i.e
avec l'entrée de I’ADC non connectée. On notera que la taille des données acquises( confi-
guration du bloc FPGA d’acquisition) a été restreinte & 256 mots de données. On voit
sur la premiére voie (de couleur rouge) les échantillons obtenus directement en sortie de
I’ADC, et sur lautre voie (de couleur verte), on distingue les échantillons provenant du
bloc de moyennage des acquisitions (moyennées d'un facteur quatre).

La Figure 4.39 présente une acquisition en streaming en injectant & I’entrée de ’ADC
une sinusoide de 10 MHz. Le systéme de déclenchement utilisé repose sur le mécanisme de
comparaison numérique. Le jitter, engendré par ce mode de déclenchement présente alors
des caractéristiques trés détériorées par rapport au mode de déclenchement par signal
hardware (utilisé en mode radar). On note cependant que le moyennage (ici configuré par
4) permet bien d’augmenter significativement la précision de l'acquisition.
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FIGURE 4.38 — Acquisition en streaming, entrée non connectée, avec le port d’acquisition et de
moyennage simultanément.
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FIGURE 4.39 — Acquisition en streaming d’une sinusoide & 10 MHz.
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4.6.4 Tests préliminaires échantillonnage équivalent

La Figure 4.40 montre le résultat d’un test préliminaire d’acquisition d’une impulsion
UWRB, validant ainsi le concept de I'utilisation d’un T&H pour numériser des impulsions
UWB. Cette numérisation directe du signal sur la bande passante utile constituait I’objectif
principal de la plateforme.

Dans ce test, nous avons directement placé la sortie de l’émetteur UWB (atténuée)
sur I’entrée de la carte T&H. De cette maniére, nous pouvons tester les performances de
synchronisation hardware entre I’horloge d’émission et ’ensemble des horloges de réception
du systéme. Ce test n’est cependant qu'un test préliminaire pour trois raisons :

— il n’utilise pas I’ensemble de la chaine d’amplification ;

— le séquencement pour obtenir I’échantillonnage équivalent n’a pas été réalisé en
temps-réel ;

— la relation de phase entre 'horloge T&H et celle de ’ADC n’est pas qualifiée.

L’ensemble de I'architecture matérielle et les briques FPGA nécessaires a la réalisation
de ces fonctionnalités est en place. Cependant un effort supplémentaire d’implémentation
logiciel embarqué doit étre conduit pour I'obtention d’un fonctionnement en temps réel.
La séquence d’acquisition a donc été effectuée lors de ce test de maniére déportée depuis
le logiciel de contréle du PC, qui a recombiné les acquisitions pour obtenir le signal UWB
avec une fréquence d’échantillonnage synthétique de 100 GSps.

Le signal obtenu est présenté Figure 4.40. Sur cette figure, on visualise ’ensemble des
échantillons, disposés sur un fond qui présente des bandes correspondant au découpage des
échantillons obtenus par échantillonnage direct et ceux par échantillonnage équivalent. Ces
portions correspondent aux 80 échantillons produits lors de 'incrémentation des pas de
10 ps pour couvrir la fréquence d’échantillonnage directe de 1,25 GHz.

La plage d’acquisition de I’ADC n’est pas utilisée en pleine échelle : la dynamique sur 10
bits correspond & 1024 codes. Le signal se présente seulement sur une portion de 110 codes
soit environ 10% de la plage d’acquisition. Tl faut donc ajouter dans la chaine un étage
d’amplification supplémentaire entre le T&H et 'ADC, pour obtenir une numérisation
pleinement efficace.

Le signal obtenu posséde bien les spécificités attendues en terme de rapidité des fronts
de montée, traduisant une numeérisation effectuée au-dela des spécifications de 'ADC, a 3
GHz de bande passante. Cependant, on peut voir des distorsions, qui se traduisent par la
non régularité des trois premiéres oscillations de I'impulsion. Nous pensons que ces défauts
sont imputables a l'incertitude sur la relation de phase entre le T&H et ’ADC.

Le positionnement relatif entre I’horloge de 'ADC et celle du T&H n’est pas encore
qualifié, or cette relation de phase garantit que le convertisseur échantillonne le signal au
bon endroit de la plage de maintien du T&H. Cette calibration de phase entre ces deux
horloges n’est cependant pas triviale : ce réglage n’a pu étre pré-calculé car il est dépendant
de nombreux temps de propagation sur le trajet des horloges (cables, délais internes des
composants, longueur des pistes), mais aussi sur le trajet des données qui nécessite encore

I'ajout d’un amplificateur. 2.

12. La relation de phase ne peut donc étre obtenue précisément que par l'interprétation des résultats
obtenus. Concrétement, il faut alors procéder a plusieurs acquisitions faisant varier la valeur des délais de
I’horloge du T&H la carte horloge (sortie OUT _2 présente sur a la Figure 4.12). Cela permettra de balayer
I’ensemble des délais couvrant une période de la fréquence d’échantillonnage direct. De ces acquisitions, il
sera alors possible de ne retenir que le meilleur délai par déduction.
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FIGURE 4.40 — Acquisition d’'une impulsion UWB 3-6 GHz & 100 GSps, sans moyennage.

4.7 Conclusion

4.7.1 Synthése

Dans ce chapitre, nous avons présenté 'architecture d’un prototype de systéme radar
impulsionnel UWB. Le développement d’un tel systéme repose dans sa quasi intégralité sur
la réalisation de la numérisation des impulsions UWB. Les objectifs de cette plateforme
étaient principalement liés a la mise en ceuvre d’une acquisition directe sur la bande de
fréquence de 3 & 6 GHz. Cette numérisation n’emploie pas les techniques classiques de
down-conversion, elle repose sur la maturité de composants T&H qui nous ont permis
d’atteindre directement la bande de fréquence utile.

La plateforme développée a permis de monter ’acquisition d’une impulsion UWB direc-
tement sur la bande radar a la vitesse de 100 GSps, ce qui était 'objectif principal du
systéme. Le second objectif, nécessaire a l’obtention d’un radar performant, consistait en
la maximisation du rapport signal sur bruit. Nous avons pour cela travaillé sur trois axes
d’optimisation de ’architecture :

— la minimisation du bruit analogique en placant les LNA, optimisés pour la bande
passante 3-6 GHz, au plus prés de I’antenne ;

— la minimisation du bruit de quantification, en minimisant le jitter de I’horloge et les
signaux de déclenchement des impulsions ;

— le moyennage des acquisitions & trés haut débit en temps réel, afin de maximiser
les temps utiles d’acquisition. Cette maximisation s’ajoute en plus de 'apport du
sur-échantillonnage des signaux.

Le troisiéme objectif était d’obtenir des fréquences de rafraichissement élevées afin de
pouvoir mettre en ceuvre des mécanismes de détection de micro-mouvements, reposant sur
I’effet Doppler en impulsionnel. La réalisation de cet objectif n’est cependant pas entiére-
ment achevée. Elle nécessite encore du temps de développement sur le logiciel embarqué,
mais ’ensemble des briques haute vitesse devant étre implémentées hardware est réalisé.

L’architecture proposée répond donc & l'optimisation du SNR d’acquisition : maximi-
sation des temps d’acquisition utiles et optimisation matérielle. Les principaux éléments
ont été réalisés et mis en ceuvre, démontrant ainsi les possibilités de cette plateforme. Il
est cependant difficile de se positionner par rapport & d’autres systémes, car méme si des
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expérimentations conduites par des universitaires sont présentées, il est rare d’obtenir des
informations précises sur les caractéristiques des radars qui sont dans la plupart des cas
développés par des entreprises spécialisées [91] [92]. Cependant nos travaux se rapprochent
le plus de ceux effectués par 'université du Tennessee [93| qui développe continuellement
depuis plus d’une dizaine d’années des radars UWB impulsionnels. Le tableau 4.6 compare
leur derniére réalisation avec notre systéme. En reprenant ce tableau, on peut voir plusieurs
ameéliorations significatives :

— lutilisation d'un T&H qui nous permet de travailler directement sur la bande 3-6
GHz, alors que le systéme concurrent utilise une technique de down-conversion avec
un mélangeur analogique pour obtenir les impulsions ;

— la fréquence d’échantillonnage directe est améliorée d’un facteur 10, qui est mis a
profit pour effectuer du moyennage de 128 signaux en temps réel ;

— nous utilisons une interface Ethernet implémentée directement en hardware, ce qui
permet de réduire le goulet d’étranglement des données.

Features 3rd Generation UWB Platform
UWB IR (2012)  (2017)

Modele de FPGA Virtex-5 Virtex-6

Horloge d’échantillonnage 150 MHz 1,25 GHz

Modéle de 'ADC NS ADC16DV160 E2V EVI0AQI190A

Nombre de voies de ’ADC 1 voie( I & Q) 1 voie (3 non implé-

mentées)

Bande passante Analogique | 1,4 GHz (hétéro- 18 GHz (direct)

ADC dyne)

Résolution de ’ADC 16-bit 10-bits

Plage de conversion 2.4 Vpp 1 Vpp

Modeéle de la ligne de délais SY100EP196 SY89297

Meilleur pas de résolution 10 ps 10 ps ( 5ps min)

Fréquence d’échantillonnage | 100 GSps 100 GSps

équivalente

Liaison de transfert des don- | USB2.0 Ethernet UDP

nées

Vitesse de transfet 25 MBps 900 MBps

Nombre de voies RX 8 4

Temp.s d’échantillonnage 0.53 ms 9 ms

(N voies Rx)

Moyennage non moyennage de 128

Temp?: de transfert 12.8 ms - 9 ms

(N voies Rx)

Taux de rafraichissement

(N voies Rx) 75 Hz 100 Hz

Taux de rafre}lchlssement 600 Hz 500 Hyz

(pour une voie Rx )

TABLEAU 4.6 — Performances de notre systéme comparé & la troisiéme génération de radar impul-
sionnel TTW UWB développé par I'université du Tennessee [93].
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4.7.2 Perspectives technologiques

L’ensemble de nos travaux s’est déroulé sur trois années, avec des choix technologiques
réalisés il y a maintenant plus de trois ans. L’industrialisation de notre radar nécessiterait
d’intégrer les derniéres avancées en terme de numérisation & haute vitesse. En effet, ce
marché est trés dynamique et toujours en trés forte évolution, car il couvre des besoins de
trés nombreux domaines.

Au niveau des technologies d’interfaces haute vitesse avec les convertisseurs, on notera
I'apparition du standard JESD204B début 2014, que I'on trouvera de fagon détaillée dans
|94] et une vision des considérations d’implémentation coté FPGA dans larticle [95]. Ce
standard d’interface ne repose plus sur des bus paralléles LVDS, mais sur des liaisons séries
trés haut débit dédiées (cf. Figure 4.41) avec des interfaces coté FPGA intégrant directe-
ment des ressources trancivers du FPGA. Cette standardisation permet de s’interfacer avec
des blocs hard IP FPGA standards, réduisant ainsi le temps de développement. L’appari-
tion de ce standard sur des convertisseurs de plus en plus rapides, atteignant maintenant
des vitesses gigabits, permet de simplifier de maniére substantielle la mise en ceuvre de
I’ADC et l'architecture induite.

ADC WITH CONVENTIONAL PARALLEL CMOS/LVDS QUTPUTS ADC WITH ONE SERIAL JEDEC LINK
: 1
INPUT 1 INFUT | * REDUCED NUMBER
i * MUST HAVE SAME “r ADCE B OF TRAGES (4}
TRACE LENGTHS [26] vl YT E * VERY LOW COMPLEXITY
= HIGH COMPLEXITY =
FPGA ROUTING DUE TO BOA l:'D FRGA b s:::.‘;g: SYNCHRONIZATION
. CWER SYNC
gmm RESOLUTION SERIAL- DEsERAL-| * WHGRATION TO ADG WITH
ol REQUIRES TOTAL seUT O o= zen WITHOUT HASOWARE
(2™ HARDWARE AEDESIGN S ADG O SO, ONLY MW
— £ CONFIG 3N FILE FOR
R 1] I ? I THE FRGA
1%@ | 12smHe ()

FIGURE 4.41 — Interface paralléle - interface sur trancivers.

Les firmes privées développent continuellement de nouvelles plateformes d’acquisition.
On notera par exemple 'apparition de nouvelles cartes intégrant un EV12AS350 directe-
ment intégré sur la méme carte que le FPGA. Le FPGA ici utilisé est un Kintex-7 (qui est
la 7éme génération de FPGA Xilinx, plus performant que le Virtex-6). L’EV12AS350 est un
DAC de 12 bits de résolution cadencé a 5.4 GSps, une bande passante allant jusqu’a 3 GHz.
Bien que ce convertisseur soit interfacé par un bus paralléle classique, ce convertisseur est
fourni avec un bloc IP Soft core (IL’ADX4), qui remplit le réle du bloc d’acquisition de
notre plateforme.

FIGURE 4.42 — Nouvelle plateforme d’acquisition en développement de SP-Devices.

On commence aussi & voir I’apparition de cartes FMC qui intégrent sur la méme carte
T&H et PADC. Par exemple, la firme d&p Electronic Systems propose une carte FMC
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qui intégre un CAN e2v (EVX10AS150) avec un T&H (HMC6053 by Hittite) directement
intégré sur la méme carte.

INp —>
T&H
INn > ADC
FMC
Conn
VITA
57.1
CLOCK IN ot GlEE:
vco
Service Channel
TRIG IN

FIGURE 4.43 — La carte FMC développée par d&p Electronic Systems.

L’un des composants les plus adaptés & notre application est sans nul doute le nouveau
convertisseur L’AD9208, sorti en mai 2017, atteignant le niveau de performance d’acqui-
sition requis, sur une seule puce. L’AD9208 est un DAC de 12 bits de résolution cadencé
a 3 GSps avec une bande passante allant jusqu’a 9 GHz grace a Uintégration en interne
d’'un TH performant. Au niveau interface, il est basé sur le standard JESD204B fournis-
sant 8 flux série de 16 Gbps bande passante chacun. Il intégre en interne une structure
compléte d’horloge fournissant un réglage du délai d'un pas 1.725 ps, avec la possibilité
d’ajouter un réglage trés fin de 0.25 ps, qui serait trés appréciable pour la mise en place
de I’échantillonnage équivalent.

Pour finir, ce composant intégre aussi quatre blocs DDC (Digital Down Conversion)
configurables avec filtres numériques FIR intégrés, prévu pour les applications de démo-
dulation bande étroite. Ces blocs DDC en font aussi un composant intéressant pour la
réalisation de radar FMCW, ou la mise en place d’une architecture hybride, fonctionnant
conjointement en FMCW et en impulsionnel (ce qui nécessiterait la modification de I'émet-
teur pour obtenir la capacité d’émettre les deux formes d’ondes).

AVDD1 AVDDZ  AVDD3 AVDD1_SR DRVDD1 DRVDD2 SPIVDD

DVDD
(0.975v)  (19V) (2.5v)  (0.975V) (0.975V) (0.975V)  (1.8V)  (1.8V)

() SERDOUTO

DIGITAL DOWN-
CONVERTER |

DIGITAL DOWN-
CONVERTER

! EEIIJ"‘A’&AE 8 ‘SERDOUT2%
AND

Tx
OUTPUTS SERDOUTS#

PROGRAMMABLE
FIR FILTER
|__crossear mux |
CROSSBAR MUX

(0 SERDOUTT:

() SYNCINB:

JESD204B

SYSREF: ()—m-| SUBCLASS 1 Q) FD_AIGPIO_AD
CONTROL O cpio_a1
CLK+ O () FD_B/GPIO_B0

SPI AND
CONTROL
REGISTERS

O GPIO_B1

AD9208

O—o0
AGND SDIO SCLK CSB DRGND  DGND

Figure 1.

FIGURE 4.44 — AD9208 schéma fonctionnel.

Pour conclure, le développement constant des technologie de numérisation fait qu’elles sont
en train d’arrivées & maturité pour les applications de vision & travers les murs nécessitant
une fréquence maximale au alentours de 6 GHz. Ces technologies seront donc de moins en
moins difficiles & mettre en ceuvre, avec le déploiement d’environnement complet "clé en
main".
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Conclusion et perspectives

Les travaux présentés dans ce mémoire de thése portent sur les systémes radars courte
portée appliqués a la vision & travers les murs. Cette thématique de recherche est active
au niveau international. Le L3i 8’y intéresse depuis une dizaine d’années, et s’est focalisé
dés le début sur les radars UWB impulsionnels. Les premiers travaux ont permis de définir
les briques principales (antennes, amplis, émetteur) ainsi que l'utilisation d'un oscilloscope
large bande afin de constituer un démonstrateur académique de radar TTW de type im-
pulsionnel fonctionnant sur la bande de 3 & 6 GHz. Ce démonstrateur constitue le point
de départ des travaux menés lors de cette thése qui peuvent étres synthétisées de facon
suivante :

e une étude critique de la chaine de traitement de l'information du démonstrateur
académique;

e une analyse approfondie des différentes architectures de radars courte portée haute
résolution ;

e la justification de ’adoption de la technologie impulsionnelle ;

e 'expérimentation sur le démonstrateur académique du sur-échantillonnage grace a
la technique de ’échantillonnage équivalent ;

e la mise en évidence de la détection des micro-mouvements, grace au principe du
Doppler impulsionnel UWB ;

e la conception et réalisation d’un prototype radar impulsionnel UWB innovant. Ce
prototype reprend la structure du démonstrateur en remplagant 1’oscilloscope rapide
par une plateforme de numérisation ultra-rapide des impulsions UWB (100 Gsps),
avec une fréquence de rafraichissement des acquisitions trés élevée (100 Hz).

Lors du premier chapitre, nous avons effectué une étude théorique des mécanismes
UWB pour l'obtention d’un systéme radar de grande résolution en distance. Nous avons
pu ainsi dégager les propriétés fondamentales des formes d’ondes généralement mises en
ceuvre dans les radars courte portée UWB : I'impulsionnel, le FMCW, ainsi que le radar
de bruit. Nous avons donc pu répondre & deux questions essentielles : la premiére concerne
la justification du choix de I'impulsionnel et la seconde la justification des axes d’amélio-
rations du systéme existant.

Nous montrons que ’avantage principal du radar impulsionnel est sa faculté a séparer
temporellement les signaux de faibles amplitudes, correspondant aux échos, des signaux
de réflexion du mur, antérieurs et de trés fortes amplitudes. Ceci permet d’effectuer une
acquisition des échos sur la pleine échelle de ’ADC.

En effet, pour une bande passante radar identique, 'impulsionnel requiert une vitesse d’ac-
quisition trés importante comparée a la faible vitesse utiliste en FMCW. Celle-ci confére
donc au FMCW une résolution de conversion supérieure. Cependant, les signaux de faible
et forte amplitude étant mélangés, I’acquisition des échos ne se fait pas sur la pleine échelle
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ce qui ne permet pas au systéme FMCW d’exploiter pleinement le gain en résolution. Cette
perte de résolution, combinée aux défauts de I’étage analogique qui précéde ont plus d’im-
pacts qu’en impulsionnel, qui est quant a lui, uniquement limité par la plus faible résolution
des technologies rapides de numérisation.

De plus nous avancons que l'argument classique invoquant 'apport du radar FMCW en
termes de rapport signal sur bruit lié au principe de la compression d’impulsion n’est pas
pertinent. En effet, pour une bande passante identique, cet apport est uniquement da a
I’augmentation de la durée d’acquisition. Cette durée d’acquisition est du méme ordre de
grandeur en impulsionnel grace a la mise en place d’'une fréquence de répétition des im-
pulsions trés élevée, propre aux radars courte portée.

Dans le chapitre 2, nous avons détaillé la chaine de traitement du démonstrateur aca-
démique utilisant un oscilloscope large bande. Cette chaine permet d’extraire I'information
sur les cibles et leurs trajectoires afin de fournir une information lisible pour un opérateur.
Cette chaine fonctionne en temps-réel avec une fréquence de rafraichissement de 'ordre de
la seconde. Elle est constituée des maillons suivants, dans ['ordre :

e l'acquisition des signaux impulsionnels & ’oscilloscope ;

e la mise en forme des signaux radar et I'obtention de leur enveloppe;

e la construction de l'image 2D par rétroprojection;

e la segmentation fond/objets mobiles et la détection des cibles mobiles;
e le suivi des cibles mobiles par filtre de Kalman.

1l est apparu indispensable d’améliorer ’acquisition des signaux, et d’étudier plus finement
les différentes interactions entre eux pour pouvoir traiter des situations multi-cibles.

L’approche expérimentale conduite en vue de ’amélioration du démonstrateur académique
a consisté & explorer les mécanismes de numérisation haute vitesse pour améliorer le SNR
d’acquisition des signaux impulsionnels sur la bande 3 & 6 GHz. Travailler sur la synchroni-
sation précise des signaux a abouti a la mise en ceuvre de la technique de I’échantillonnage
équivalent. Ainsi, nous avons pu utiliser une fréquence d’échantillonnage directe de 20 GHz
pour passer a4 une fréquence d’échantillonnage synthétique de 100 GHz. Une plus grande
qualité d’acquisition et de visualisation des signaux a permis de les interpréter plus fine-
ment, et ainsi dégager des voies possibles d’amélioration de la chaine de traitement de
I'information, notamment par ’exploitation de la phase. Cet aspect a été étudié dans le
chapitre suivant.

Dans le chapitre 3, nous nous sommes alors intéressés & la signature radar d’une per-
sonne statique dont le comportement sur une courte échelle de temps fait apparaitre des
micro-mouvements (mouvements de trés faible amplitude de déplacement) issus principa-
lement de la respiration. La détection de ces micro-mouvements repose sur la variation de
phase des échos. Elle fait appel & la théorie du micro-Doppler appliquée au radar impul-
sionnel.

Dans un premier temps, nous avons été confrontés au probléme de la mesure expérimentale
du décalage Doppler en impulsionnel qui n’est pas atteignable sur une unique impulsion.
En effet, la transformé de Fourier d’une impulsion nanoseconde ne permet pas d’avoir une
fenétre d’analyse de durée suffisante pour obtenir la résolution fréquentielle nécessaire a
I’extraction des micro-mouvements dont la fréquence est seulement de quelques hertz.

Nous avons alors repris la théorie de ’effet Doppler impulsionnel, en 'introduisant a partir
de la définition du Doppler continu. En impulsionnel, 'effet Doppler se manifeste en effet
par les variations successives de la phase des signaux. Cette phase correspond & la position
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d’une impulsion qui varie impulsion aprés impulsion. L’effet Doppler impulsionnel revient
donc a travailler sur plusieurs granularités temporelles : le fast time correspondant unique-
ment a la distance et le slow time associé a ’évolution & court terme des signaux. Avec
les impulsions précisément synchronisées, il est alors possible de mesurer des variations
de distance trés précises, de 'ordre du dixiéme de millimétre, trés inférieur & la longueur
d’onde de 'onde émise.

La mise en ceuvre expérimentale de la détection des micro-mouvements a été effectuée avec
le démonstrateur académique. Cependant, sa vitesses de rafraichissement trop faible nous a
empéché de réaliser des expérimentations directement sur des personnes. Nous avons alors
procédé avec succés a la détection des effets induits par les micro-mouvements de la mem-
brane d’un haut-parleur synchronisé avec l'acquisition. L’amplitude de son déplacement
est similaire & celui de la respiration. Cette expérience démontre la validité du principe de
détection des micro-mouvements. Cela justifie alors entiérement ’apport d’une fréquence
de rafraichissement élevée dans les systémes TTW.

Le dernier chapitre de ce mémoire est consacré & la description d’un prototype radar
UWRB impulsionnel. L’approche choisie est une approche tout numérique avec une numé-
risation haute vitesse directement sur la bande passante des impulsions, de 3 a 6 GHz.
Cette numeérisation est réalisée grace a l'utilisation d’'un ADC de 10 bits fonctionnant a
une fréquence d’échantillonnage directe de 1,25 GHz. La bande passante de 3 GHz du
convertisseur est étendue grace a 'utilisation d’un T&H externe permettant d’atteindre
une bande passante jusqu’a 18 GHz. Ce mécanisme permet ainsi de s’affranchir de dé-
modulation hétérodyne, ce qui évite les problématiques liées a 'utilisation de mélangeurs
(dues notamment au phénomeéne d’isolation interne du mélangeur). Le principe d’échan-
tillonnage équivalent est repris pour atteindre 100 GHz de fréquence d’échantillonnage
synthétique. Le prototype a été dimensionné pour exploiter un maximum de séquences
d’émission-réception afin de minimiser le bruit ’acquisition des signaux.

Ce prototype innovant d’acquisition & trés haut débit est donc concu pour répondre a
plusieurs objectifs :

e effectuer une acquisition directement sur la bande UWB;

e obtenir une période de rafraichissement stable et rapide de 10 ms;

e maximiser le rapport signal sur bruit d’acquisition, (1) avec la mise en place de
LNA, placé au plus pres des antennes (2) en exploitant le plus possible d’impulsions
via le moyennage et le sur-échantillonnage par échantillonnage équivalent. Avec une
fréquence de rafraichissement de 100 Hz et en minimisant les "temps morts", on
exploite environ 1/4 des 100 000 impulsions générées par période de rafraichissement.

L’architecture systéme et FPGA ont directement été construits dans le but de satisfaire,
sans jalons intermédiaires, I’ensemble des exigences temps-réel avec une fréquence de répé-
tition des impulsions de 100 Hz. Un travail de conception FPGA a été conduit pour la mise
en place d’une architecture de type SOC et de blocs fonctionnels haut débit spécifiques :
linterface de 'ADC a 12,5 Gbps, le bloc de moyennage en streaming, et un contrdleur
d’émission de flux de données 1 Gbps. La fréquence de répétition - principale contrainte de
dimensionnement de I'architecture FPGA - peut paraitre surestimée pour la détection des
signes vitaux avec une fréquence maximale de 2,5 Hz, mais elle est nécessaire pour I’étude
des signatures micro-Doppler des personnes en mouvement. Les résultats des premiéres
acquisitions sont encourageants et ont montré le potentiel élevé de l'utilisation de T&H
avec la numérisation d’une impulsion UWB a 100 GSps.
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Le projet initial de développer une plateforme d’acquisition d’impulsions UWB "from
scratch" était ambitieux & mener. L’ensemble des fonctionnalités n’a pas été pleinement
développé avec le temps imparti. Nous n’avons pu mener & bien des expérimentions dans
le cadre de la vision & travers les murs. Malgré cela, 'architecture proposée est valide,
et ensemble des briques systéme et des blocs numériques FPGA nécessaires pour une
vitesse de rafraichissement élevée ont été développés et implémentés. Les futurs travaux
devront donc, dans un premier temps se focaliser sur la poursuite du développement du
prototype. Cela comprend le réglage fin des paramétres de 'acquisition, 'optimisation de
I’étage analogique d’entrée du T&H et la mise en place du séquencement complet de la
boucle d’acquisition.

Bien que notre prototype ne soit pas complétement opérationnel, les possibilités qu’il laisse
entrevoir du point de vue de la recherche sur ’exploitation de I'information contenue dans
les signaux est trés prometteur. Les principales avancées dans le domaine TTW ont été en
grande partie détaillées lors de I'étude de I'exploitation de l'effet micro-Doppler. 1l s’agit
principalement de la détection des signes vitaux et 'extraction d’information de signatures
micro-Doppler pour la détection d’activités. Ces capacités seront donc accessibles avec le
prototype.

Le prototype développé n’est pas optimisé pour l'encombrement. Comme nous ’avons
souligné en fin de chapitre 4, de nombreux composants d’acquisition rapide arrivent sur
le marché, et vont couvrir d’ici peu ’ensemble des besoins en acquisition pour les radars
TTW dont la fréquence maximale est d’environ 6 GHz. L’avantage a tirer de ces composants
pourra apporter des solutions intéressantes, reposant sur des compromis différents.

Cela étant dit, cette plateforme fournit déja un outil intéressant dans la perspective de
réaliser de nouvelles chaines de traitement. Au vu des débits de données en sortie de la
plateforme, les principaux défis porteront sur I'obtention d’un fonctionnement temps-réel.
En effet, les informations possédent des granularités temporelles diverses, et nécessitent
donc un découpage judicieux concernant le séquencement et le cadencement des différents
algorithmes mis en ceuvre.
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A.1 Modélisation du phénoméne de dispersion

La modélisation des effets de dispersion sur une impulsion est réalisable avec la trans-
formée de fourrier et son inverse.

En partant de I’équation de translation d’une impulsion, on obtient :
gty x 8t —ty) L G(f)xei2mfto (A1)

L’instant tg correspond & 'instant ou est positionné 'impulsion. Cela correspond alors
a une réponse impulsionnelle simple 0(t —tg) et le retard s’exprime en fonction de la vitesse

de l'onde : tg = UAhI , ou A x représente la distance parcourue & une vitesse vppgse-
phase

Dans le cas sans dispersion, ’ensemble des vitesses de chaque longueur d’onde est

identique, on obtient un déplacement de I’ensemble des contributions en fréquence ce qui

conserve la forme de g(t) (cf. Figure A.1). La fonction de transfert associée est donc :
H(f) —e 1 27Tf7f0

Dans le cas ou les vitesse sont différentes, on peut définir de maniére analogue une
vitesse de phase différente pour chaque contribution en fréquence. Un milieu dispersif
(sans atténuation) est par définition un milieu ou les fréquences ne se propagent pas a la
méme vitesse.

On définit alors : . A

e’ 2 f )

11 suffit donc d’effectuer les calculs en passant par la FFT du signal, puis la FFT inverse
pour retrouver la forme de 'impulsion g(t) ayant traversée le milieu. La Figure A.2 montre
différentes impulsions dispersées pour plusieurs fonctions associées aux vitesses de phases.
Le spectre du signal est représenté & droite : en bleu, la DSP de I'impulsion gaussienne,
superposeées au différentes vitesses de phases utilisées dans cette modélisation (vert et gris).
Les fonctions utilisées sont : (a) un polynéme du premier ordre, (b) un premier ordre avec
coefficient plus faible, (¢) un polynome d’ordre 2. L’ensemble de ces simulations possédent
une fréquence centrale de méme vitesse de phase, représentée par le point rouge sur le
graphique en fonction de la fréquence.
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FIGURE A.1 — Visualisation des contributions en fréquences sur une impulsion gaussienne. Pour chaque fréquence, on
peut identifier une position ¢y, ce qui correspond a la phase de la transformée de fourrier du signal (modulo 2pi).
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A.2 Antennes UWB

Les antennes de récéption utilisées son issues des travaux de thése de Mme Lepage [61]
au laboratoire COMELEC de Télécom Paristech. Ces antennes tridimensionnelles, appelées
" antenne sonde en F + triangle" sont adaptées pour la bande 3 GHz & 6,2 GHz. Elles
fournissent un gain de 7 dB a 4,6 GHz, avec un angle d’ouverture moyen de +45 degrés.
Les diagrammes de rayonnement, simulés sous CST studio, sont donnés ci-dessous.

@ Connecteur SMA

@ Plan de masse
@ SondeenF

@ Triangle

FIGURE A.3 — Antenne de réception.
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FIGURE A.4 — Diagramme de rayonnement en azimut pour (a) 3 GHz (b) 4,6 GHz (c) 5,4 GHz
(d) 6 GHz.

Les antennes d’émission sont les antennes du module pulson de time domain. Les dia-
grammes de rayonnement sont présentés sur les figures suivantes. Ces antennes sont om-
nidirectionnelles sur le plan horizontal (azimut), avec tout de méme une différence de 3
dB entre 0° et 90°. Il faut donc les utilisées de face pour maximisé la puissance d’émission
dans la ligne de mire du radar.

FIGURE A5 — Diagramme de rayonnement en azimut pour (a) 3 GHz (b) 4 GHz (¢) 5 GHz
(d) 6 GHz.
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270¢] 2707

2707

180°

©

FIGURE A.6 — Diagramme de rayonnement en élévation pour (a) 3 GHz (b) 4 GHz (¢) 5 GHz
(d) 6 GHz.
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A.3 Synoptiques complémentaires du prototype
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FIGURE A.7 — Synoptique détaillé du prototype radar.
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A.4 Exemples de GUI développées

Les figures suivantes montre des exemples d’interfaces graphiques pour les utilisa-
teurs(GUI) mise en place lors de la conception du systéme radar. Ils servent & pilotés
les différents modules du radar.

STREAMP GUI ol x|

AD 9517 -3 Ext CLK mode
\Write Registers

DIV 1 — ADC

SYNC_ADC

2 = 2 E FMC

FIGURE A.9 — GUI de P’arbre d’horloge de la carte FMC126

=10j x|

THF GUI

ol
\/

MES

o
4

%

FIGURE A.10 — GUI du réglage des voies analogiques de la carte d’amplification.
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‘ & H AL ¥ enable
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FIGURE A.11 — GUI de la configuration FPGA du stream Protocol.
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FIGURE A.12 — GUI de controle de ’ensemble des voies de la plateforme d’acquisition radar.






Concept de Radars novateurs pour la vision a travers les milieux opaques

Résumé : La « vision » a travers les milieux opaques (murs, cloisons, décombres, ou plus généralement tout milieu
qui occulte la vision humaine) est I’'un des problemes clefs du contrdle et de la sécurité. Il apparait a I’heure actuelle
un réel besoin de disposer de dispositifs d’observation a travers ces milieux pour des applications tant militaires
(lors des assauts, des prises d’otages, etc.) que civiles (recherche de personnes enfouies dans des décombres,
dans un incendie, etc). Les avancées sur cette problématique ont conduit a mettre en place des systeémes radars a
tres courte portée, opérationnels pour la détection et le tracking de personnes dans des environnements simples.
Cependant ils nécessitent que les cibles soient en déplacement afin de les différencier des objets statiques. Cette
limitation constitue un défaut majeur pour un certain nombre de scénarii réels ol des personnes, par stratégie ou
par contrainte, restent immobiles.

Ces travaux de these visent a explorer les mécanismes de détection de personnes statiques par le biais de leurs
micro-mouvements, e.g. des mouvements induits par le thorax lors de la respiration. Nous avons étudié - d’un
point de vue théorique - les principes physiques sous-jacents a la détection de ces micro-mouvements par radar
UWRB impulsionnel a partir du mécanisme Doppler impulsionnel. Ce dernier s’ appuie sur des mesures consécutives
des phases des impulsions réfléchies. La compréhension de ce phénomene a permis de définir une architecture radar
impulsionnelle et de la positionner, en termes de contributions, au regard des différents radars UWB proposés dans
la littérature : le FMCW et le radar de bruit.

Deux dispositifs radars ont servi de support a ce travail. Le premier, de type démonstrateur académique, repose
sur I'utilisation d’un oscilloscope rapide pour numériser les impulsions UWB de 3 a 6 GHz de bande. Il a permis
de mettre en place une chaine de traitement complete de vision a travers les murs. Le second dispositif est un
prototype radar développé autour d’une plateforme de numérisation ultra-rapide (100 Gsps par échantillonnage
équivalent) de fréquence de rafraichissement tres élevée (100 Hz). Il est construit autour d’un FPGA, d’un ADC
rapide (1,25 GHz) et d’un T&H tres large bande (18 GHz). Il permet ainsi la détection des micro-mouvements par
traitement Doppler impulsionnel.

Mots clés : Radar UWB, impulsionnel, FMCW, signes vitaux, micro-mouvements, Doppler impulsionnel, acqui-
sition rapide, échantillonnage équivalent, FPGA, track&hold.

Innovative radar concept for through-the-wall applications

Abstract: "Vision" through opaque environments (walls, partitions, rubble, or any environment that obscures hu-
man vision) is one of the key issues of control and security. Advances on this issue have led to operational short-
range radar systems for people detection and tracking in simple environments. However, most of them require the
targets to move in order to differentiate them from static objects. This requirement conctitues a major shortcoming
for a certain number of real scenarios where people, by strategies or by constraints, remain motionless.

Hence, this thesis aims to explore the mechanisms of detection of static people through their micro-movements,
e.g. movements induced by the thorax during breathing. We have studied - from a theoretical point of view -
the physical principles underlying the detection of these micro-movements by pulsed UWB radar with the pulsed
Doppler phenomenon, which relies on consecutive measurements of the reflected pulses phases. The understanding
of this phenomenon made it possible to define a radar architecture and to position it, in terms of contributions, with
regard to the different UWB radars proposed in the literature : the FMCW and the noise radar.

Two radar devices served as support for this work. An academic demonstrator based on the use of a fast oscilloscope
to digitize the pulses. It allowed to set up a complete processing chain for the application of vision through the
walls. The second device is a radar prototype developed around a high-speed scanning platform (100 Gsps per
equivalent sampling) with a very high refresh rate (100 Hz). This prototype is built around an FPGA, a fast ADC
(1.25 GHz) and a very wide band T&H (18 GHz). This thereby enables to detect micro-movements by pulsed
Doppler processing.

Keywords: Radar UWB, Pulse Radar, FMCW, vital signs, micro-motion, pulse Doppler, high speed digitalisation,
equivalent time sampling, FPGA, track&hold.
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