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Introduction générale 

Électromagnétisme, sécurité et guerre électronique sont étroitement liés depuis des dé-

cennies. Leur association rassemble des applications de surveillance radar, de neutralisation 

de systèmes électroniques ou de détection d’électroniques cachées. Aujourd’hui, la multipli-

cation des EEI (Engins Explosifs Improvisés) aussi bien sur les théâtres d’opération que dans 

les milieux urbains conduit à la nécessité de leur détection. Ce domaine d’application est un 

secteur d’activité pour SIX (Systèmes d’information et set de communications sécurisés, an-

cienne appellation Thales Communications & Security (TCS)). Ces dispositifs adverses sont 

déclenchés à distance via une onde EM émis par un opérateur. Les travaux de cette thèse peu-

vent entrer dans cette thématique et proposent une nouvelle alternative qui permet de mettre 

en évidence la présence de récepteurs RF cachés. A heure actuelle ces technologies sont suffi-

samment matures et sont facilement disponibles dans le commerce. 

Le radar non-linéaire (NL) permet de détecter une cible électronique fabriquée par 

l'homme dans un fouillis environnant en s'appuyant sur les propriétés non-linéaires de la cible 

pour convertir une partie de l'onde émise en une réémission à une fréquence harmonique. Le 

radar NL est particulièrement adapté à la détection de dispositifs contenant des métaux et des 

semi-conducteurs. Les systèmes RF tels que les appareils portatifs, les radios ou encore les 

téléphones cellulaires contiennent de nombreux composants non-linéaires et sont donc détec-

tables par un radar NL. Un certain nombre de techniques de détection existent et ont déjà été 

développé pour exploiter les réponses non-linéaires de jonction au sens large. Une technique 

populaire consiste à transmettre une seule fréquence f1 et à recevoir la seconde harmonique 

générée par la cible. Une autre technique, moins courante, consiste à transmettre deux fré-

quences, f1 et f2, et à recevoir les produits d'intermodulation d’ordre 3 (2f1 - f2 et 2f2 - f1). 

Cette technique a pour avantage de pouvoir envisager la discrimination de cible RF en utili-

sant la propriété de la bande passante étroite d’un récepteur car les produits d’intermodulation 

d’ordre 3 (IM3) se créent dans cette même bande. 

Afin de répondre à la detection de récepteurs hostiles et pour compléter les technolo-

gies existantes, Thales étudie l’opportunité technologique vers la mise en place opérationnelle 

du radar à IM3 (large bande et à fréquence d’émission agile) et a lancé ces travaux de thèse 
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via une collaboration avec l’Institut d’Electronique et des Systèmes (IES) et un financement 

de type CIFRE ANRT.  

Un état de l’art approfondi des systèmes radars non-linéaires est effectué dans un pre-

mier chapitre avec une comparaison de leurs caractéristiques. Nous verrons qu’ils existent de 

nombreuses applications se développant depuis quelques décennies et utilisant cette technique 

de détection. L'accent est ensuite mis sur la conception d’un radar pertinent pour la détection 

d'électroniques RF, en raison de leur invisibilité (faible section équivalente radar) par un radar 

classique ou linéaire. 

Dans le chapitre 2, des outils mathématiques (modèle comportemental théorique) sont 

développés pour permettre la mise en lumière de la provenance de la réémission d’IM3 par un 

système RF. La compréhension des mécanismes mis en jeu est primordiale dans le dévelop-

pement d’un radar à intermodulation. En effet de nombreuses études sont menées sur la com-

préhension de la génération d’un IM3 en sortie, d’un amplificateur par exemple mais rarement 

en réflexion. Un banc de test en mode conduit est donc développé permettant la mesure de 

l’IM3 réfléchi d’une cible RF. D’un point de vue expérimental, on s’intéresse à la susceptibi-

lité à l’intermodulation en réflexion sur de nombreux récepteurs RF. Ainsi des observations 

expérimentales, des ordres de grandeurs (à la fois du niveau de puissance d’émission du radar 

et de la raie d’IM3 réémise par la cible) seront connus. 

Dans le chapitre 3, Le démonstrateur du radar à IM3 peut ensuite être développé. Les 

contraintes de la conception seront examinées nous emmenant ainsi à utiliser la plus grande 

puissance d’émission radar, tout en isolant au maximum l’influence de l’émission sur la ré-

ception. En utilisant des techniques de linéarisation connues, il est possible d’augmenter la 

dynamique de mesure permettant d’observer des signaux d’IM3 réfléchis se situant dans les 

ordres de grandeurs définies dans le chapitre 2. L’enjeu principal, au-delà de la linéarisation, 

du récepteur du radar à IM3 est d’améliorer la plus petite puissance détectable, autrement dit 

le seuil de détection. Sa conception doit répondre à la dimension large bande (nécessité abso-

lue pour un radar IM3) afin de réaliser des balayages, en fréquence et en puissance. Un large 

panel de systèmes RF, commerciaux ou non, susceptibles d’être trouvé dans des milieux opé-

rationnels est mis sous test. Leur détection va permettre de valider la technique de récupéra-

tion de l’IM3, mais également d’estimer les premières performances en termes de portée de 

détection et de sensibilité de mesure. Un nouveau modèle mathématique semi-empirique est 

utilisé pour la mise en place d’un bilan de liaison réaliste du radar IM3. Il se base à la fois sur 

le bilan de liaison théorique du radar IM3 et sur les mesures développées dans ce manuscrit. 
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Tous les paramètres clés du radar sont pris en compte afin d’optimiser sa validité. Après vali-

dation, ce dernier est alors capable d’estimer la portée réelle du radar pour différentes cibles 

RF (à détecter) permettant ainsi un retour sur conception visant une amélioration à la fois des 

performances et d’autres paramètres cruciaux dans son fonctionnement opérationnel (encom-

brement, placement des antennes etc.). 

Dans le dernier chapitre les travaux s’orientent sur l’identification et la classification 

d’une cible RF. L’étude porte sur la possibilité d’extraire tous paramètres pouvant aider à une 

classification (évaluation du danger) dans un milieu opérationnel. Dans ce chapitre plus ex-

ploratoire, nous allons étudier s’il est possible de mettre en évidence des comportements sin-

guliers et propres à chaque récepteur via l’observation de l’IM3 réémis. Pour ce faire, les ana-

lyses sont basées sur des calculs mathématiques, des mesures et des simulations numériques. 

La multiplication des critères d’identification, enrichie par le radar IM3, peut amener à la 

mise en place d’une base de données permettant à la fois de discriminer, et de définir le ni-

veau d’hostilité, de différentes cibles RF. 

Un bilan est ensuite effectué en fin de manuscrit ou les résultats et les faits majeurs 

sont exposés. Il est alors possible de définir les perspectives résultant de ces travaux de thèse. 
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« Placez votre main sur une poêle une minute et ça vous semble durer une heure. Asseyez-

vous auprès d’une jolie fille une heure et ça vous semble durer une minute. C’est ça la relati-

vité. » 

Albert Einstein 
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Par définition, un radar non-linéaire consiste à exploiter les propriétés non-linéaires 

d’une cible à des fins de détection. Autrement dit la détection d’une harmonique, d’un produit 

d’intermodulation est potentiellement signe de présence d’un objet non-linéaire dans un envi-

ronnement. 

Une large revue de la littérature peut permettre à Thales Communications & Security 

(TCS) de miser sur le développement de nouveaux types de radar capable de répondre à tous 

types de missions militaires ou civiles, en lien avec la détection de systèmes communicants. 

On peut citer comme exemple la détection de systèmes RadioFréquence (RF) hostiles sur les 

théâtres d’opérations utilisés depuis quelques années pour le déclenchement de bombes arti-

sanales appelées communément Engins Explosifs Improvisés (EEI). On peut également citer 

comme exemple la détection de drones ou d’avions pour la surveillance du milieu aérien.  

Dans ce chapitre, la détection d’objets cachés est présentée au sens large. Il peut s’agir 

de simples électroniques, de systèmes de communication sans-fils (émetteur ou récepteur), de 

métaux ou bien d’objet de grande taille dans le but d’une surveillance (bateau, avion etc.). Les 

outils, les méthodes et les mécanismes mis en jeu sont présentés à l’aide d’un retour sur la 

littérature connue via un état de l’art des systèmes de détection actuels. Il sera alors possible 

de décrire le contexte de la thèse par rapport aux technologies existantes. 

La thèse s’oriente sur la conception d’un nouveau type de radar non-linéaire, peu pré-

sent dans la littérature, utilisant la distorsion d’intermodulation d’un circuit RF. Sa mission 

principale est de détecter des systèmes de communication sans-fil. Les travaux réalisés au 

cours de la thèse et répondant à cette problématique seront ensuite résumés en fin de chapitre.  
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1.1 Historique du radar non-linéaire 

Dans les années 70, l’idée d’exploiter et de mesurer la réémission des composantes 

harmoniques et des produits d’intermodulation d’un objet non-linéaire à des fins de détection 

est envisagée. Malgré les techniques de linéarisation visant à supprimer ou réduire ses compo-

santes dans les systèmes électroniques sans-fil ou non, des travaux exploratoires sont menés 

en parallèle consistant cette fois-ci à utiliser la réponse non-linéaire réémise d’un objet ou 

d’un circuit afin d’attester de sa présence dans un environnement ciblé [1]. 

L’idée est construite sur le fait que les systèmes électroniques sont de manière géné-

rale de petits objets ayant donc une Surface Equivalente Radar (SER) très faible qui les ren-

dent difficilement détectable par un radar classique ou linéaire malgré de nouvelles approches 

innovantes [2]. Le terme de radar non-linéaire, jusqu’à présent inconnu, est créé. Ce nouveau 

type de radar est appuyé par un nombre important de dépôts de brevets jusqu’aux années 80 

[3]–[7] dont le schéma de principe est montré sur la Figure 1.1. Un signal d’excitation, com-

posé d’une ou plusieurs fréquences, est émis générant une réémission d’une composante har-

monique lors de l’interaction avec des objets ou des circuits électroniques contenant des non-

linéarités. 

 

Figure 1.1 – Schéma de principe d’un radar non-linéaire. La composante harmonique est il-

lustrée par 2f1 et le produit d’intermodulation par 2f1 - f2. 

Les distorsions harmoniques et d’intermodulation créées et réémises par les compo-

sants actifs vont constituer la signature d’un système électronique quelconque [8], [9]. Des 

études sur les réémission d’harmoniques passives sont également exploitées pour la détection 

de jonctions au sens large basé sur le fait que tout matériau a des propriétés non-linéaires [10] 

même si les éléments métalliques sont les premiers visés en raison de la faible réponse non-

linéaire d’une matière organique. 

Radar

non-linéaire

Electronique 

non-linéaire

f1

Electronique 

non-linéaire

f2

2f1

2f1 - f2
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En fin des années 70, le monde de l’automobile fut l’un des premiers à s’intéresser à 

ce type de radar pour anticiper et détecter une collision à distance à cause de la forte crois-

sance du parc automobile ainsi qu’à l’augmentation du nombre de piétons [11]. 

Entre la période actuelle et les années 80, de nombreuses études apparaissent sur la dé-

tection de systèmes électroniques en partie favorisées par la montée du terrorisme (utilisant 

des systèmes RF pour le déclenchement à distance d’explosifs artisanaux) ou encore le trans-

port international d’objets illicites obligeant les industriels et les organismes de sécurité à être 

innovant. La recherche sur les radars linéaires et non-linéaires est mise à rude épreuve pour 

répondre à l’armement illégal, à la sécurité civile et militaire mais également à la lutte anti-

EEI. Dans la partie suivante, l’exploitation de la propriété non-linéaire des cibles visées est 

présentée. 

1.2 Effets des non-linéarités exploités par le radar 

non-linéaire 

Historiquement les non-linéarités des composants électroniques ont été mises en lu-

mière en 1833 par Michael Faraday. Il a observé que la valeur d’une simple résistance évolue 

en fonction de la température de manière non-linéaire [12]. On définit un système linéaire s’il 

répond au principe de superposition. À savoir que pour chaque excitation d’entrée xn est asso-

cié une sortie yn. Le système est donc linéaire seulement si la somme des excitations d’entrées 

x1 + x2 correspond à la somme des signaux de sorties y1 + y2. 

On sait aujourd’hui que tous circuits électroniques et notamment les systèmes RF sont 

non-linéaires. Dans des circuits électroniques, les non-linéarités sont responsables de phéno-

mènes qui affectent les performances d’un système [13], [14]. Leurs effets se retrouvent dans 

les circuits RF sous différents mécanismes induisant de la distortion dans les circuits. 

On retrouve dans la littérature une liste non exhaustive de tous les effets non-linéaires 

reliés aux systèmes RF [13]–[15]. Ces observations ont pu être établies grâce à des études 

menées sur des diodes et des transistors étant considérés comme des composants actifs élé-

mentaires utilisés dans les fonctions d’un système de communication sans-fil (switch, ampli-

ficateur, filtre, mélangeur etc.). 

D’une manière générale, tous les composants actifs sont non-linéaires, c’est-à-dire que 

leurs caractéristiques propres (courant-tension, charge-tension, …) sont mathématiquement 
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décrites par des fonctions non-linéaires. Citons l’exemple d’un transistor à effet de champ 

(FET) où sa caractéristique I-V est une fonction non-linéaire qui dépend des deux tensions 

Grille-Source et Drain-Source. 

On réalise une approximation polynomiale, appelée série de puissance, de la caracté-

ristique entrée-sortie en se limitant à l’ordre 3, montrée sur la relation (1.1). Considérons éga-

lement que le signal traversant ce bloc abritant la fonction non-linéaire, schématisé sur la Fi-

gure 1.2, ne subit qu’une seule non-linéarité. L’excitation x correspond au signal d’entrée et y 

est le signal de sortie. Les coefficients α, de la relation (1.2), sont issus du développement en 

série de Taylor de la fonction non-linéaire autour du point de fonctionnement du système.  

 

2 3
1 2 3( ) ( ) ( ) ( )y t x t x t x t      (1.1) 

1

!

N

N N

y

N x



 


 (1.2) 

 

Figure 1.2 – Représentation d’un système non-linéaire. 

Nous considérons directement l’excitation d’entrée comme étant la somme de deux 

porteuses sinusoïdales de fréquences proches ayant respectivement pour amplitude A et B. 

Soit    1 2cos cos( )x t A t B t    une somme de deux signaux CW parfait. À l’aide des 

relations trigonométriques et en injectant x (t) dans (1.1), on obtient la relation (1.3). 

3 2 3 2
1 3 3 1 1 3 3 2

3 3 3 3
( ) ( )cos( ) ( )cos( )

4 2 4 2
y t A A AB t B B BA t               

 2 4 2 4
2 3 1 2 3 2

1 1 1 1
( )cos(2 ) ( )cos(2 )
2 2 2 2

A A t B B t           

 2 2
3 1 2 3 2 1

3 3
cos[(2 ) ] cos[(2 ) ] ...

4 4
A B t AB t           (1.3) 

On observe la présence des fréquences au fondamental du signal d’entrée. On constate 

la présence de plusieurs composantes fréquentielles ayant pour valeur une combinaison li-

néaire des fréquences ω1 et ω2. Après passage dans le bloc non-linéaire, il apparait des com-

posantes harmoniques d’ordre 2 et supérieur (2ω1, 2ω2, 3ω1, etc.). On voit également appa-

x y
y

x
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raitre la présence de produits d’intermodulation d’ordre 3 ou supérieur (2ω1 - ω2, 2ω2 - ω1, 

etc.). On parle d’ordre 3 du fait que la somme de la valeur absolue des coefficients présents 

devant ω1 et ω2 vaut 3. Si A = B alors les amplitudes du signal d’entrée aux fréquences ω1 et 

ω2 sont égales. Les différentes harmoniques d’ordre 2 sont alors égale entre elles, tout comme 

les produits d’intermodulation d’ordre 3. Les termes αN, représentent les propriétés non-

linéaires intrinsèques à la fonction présente dans le bloc pour différents ordres d’harmoniques 

ou de produits d’intermodulation. On parle également de coefficients de conversion non-

linéaire. 

Dans ce manuscrit on s’intéresse plus particulièrement à deux types de distorsions for-

tement présentes dans les systèmes RF faisant l’objet d’une grande attention lors de la con-

ception. La première est la distortion harmonique (H) [13]–[16]. La seconde est la distortion 

d’intermodulation (IM) [13], [15]. 

Un système de communication sans-fil traditionnel se compose, à son entrée analo-

gique, d’un switch gérant le type de multiplexage de la communication [17], [18]. Prenons 

l’exemple d’un standard GSM, son switch est conçu en majorité à base de diodes PIN [19], 

[20]. Lors de l’injection des excitations d’entrées adéquates, les distorsions harmoniques et 

d’intermodulation vont naturellement apparaitre de façon prononcée en sortie de la fonction. 

De la même manière, On les retrouve dans des éléments clés d’une communication 

sans-fil, à savoir les amplificateurs RF, ces derniers étant composés de nombreux composants 

actifs. 

La détection de l’onde électromagnétique se fait par des analyseurs de spectre en labo-

ratoire et généralement par des cartes d’acquisition sur des systèmes embarqués. Du fait de 

leur architecture saturée de composants actifs, ils sont également affectés par les contraintes 

harmoniques qui ont pour effet de réduire la dynamique de mesure [21]. Des travaux actuels, 

menés notamment chez Thales, s’orientent sur une nouvelle forme d’analyseur de spectre 

large bande basée sur des principes optiques ou quantiques [22]–[26]. Ils offrent ainsi une 

forte dynamique de mesure tout en étant immunisés aux distorsions harmoniques et 

d’intermodulation. 

Les composantes harmoniques et les produits d’intermodulation peuvent avoir un effet 

néfaste sur le bon déroulement d’une communication sans-fil notamment lors d’une commu-

nication téléphonique. Ils peuvent venir brouiller l’information des deux utilisateurs. 
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Les composantes harmoniques d’ordre 2 (H2) ou d’ordre 3 (H3) auront tendance à se 

créer majoritairement en dehors des bandes passantes des récepteurs. Ce qui les rendent moins 

problématiques. Cependant par des mélanges et des couplages à l’intérieur du système, elles 

peuvent induire des dysfonctionnements. 

 On voit un exemple sur la Figure 1.3 où la composante IM3 vient corrompre la bande 

utile de l’amplificateur faible bruit (ou Low Noise Amplifier LNA) où transite la communica-

tion. 

 

Figure 1.3 – Illustration de la corruption d’un récepteur RF via la composante IM3. 

Cette interférence peut avoir deux natures, la première est dite intentionnelle. La cor-

ruption du signal utile est volontairement recherchée dans le cadre d’une mission visant à 

brouiller une communication sensible [14]. La seconde nature peut-être totalement involon-

taire. Dans ce cas, l’apparition de l’IM3 est identifiée lorsque un grand nombre de communi-

cation sans-fil à différentes fréquences se déroulent à proximité, chacune d’entre elles est 

alors potentiellement une interférence non-intentionnelle pour le récepteur RF voisin [27]. 

Ces interférences se retrouvent simultanément en entrée des systèmes communicants créant 

un IM3 d’amplitude plus ou moins forte susceptible de corrompre la réception de 

l’information.  

La distortion harmonique au sens large est très redoutée des industriels concevant des 

radars de surveillance à très haute puissance d’émission [28], [29] et/ou des antennes relais 

téléphoniques. Leur forte puissance d’émission en fait un terrain de jeu idéal à la génération 

des produits d’intermodulation passifs (Passive InterModulation PIM) dont l’apparition a 

comme origine l’interaction entre un métal (ou un composant rayonnant) et une ou plusieurs 

ondes électromagnétiques de fréquence quelconque mais de puissance extrêmement forte (100 

W – 1 MW). La génération d’harmoniques par un métal est possible si ce dernier contient des 

imperfections sur sa structure ainsi que des signes de corrosion. Ces critères ont pour effet de 

rendre non-linéaire sa caractéristique courant-tension.  

Ces PIMs peuvent être générés par les antennes, par les structures accueillant les sys-

tèmes de communication ou bien par les connexions entre les différents câbles reliant les 
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fonctions du système RF [30]–[41]. Du fait de l’origine des PIMs, Il est alors possible de dif-

férencier la composante IM3 du produit d’intermodulation passif (PIM). Mais de la même 

manière que précédemment, les PIMs sont susceptibles d’apparaitre dans les bandes utiles 

d’une communication et donc de naturellement la corrompre. Ces derniers sont un problème 

fortement étudié par les industriels. 

En revanche, les composantes harmoniques passives sont relativement moins impor-

tantes pour la mise en place d’un système communiquant haute puissance en raison de leur 

apparition à des fréquences se situant généralement hors bande de communication. 

 Nous allons maintenant faire un état de l’art des principaux systèmes radars déployés 

pour la détection d’objets cachés. 

1.3 Radars déployés pour la détection de jonction, 

d’électroniques et de systèmes RF 

Un radar est un système composé d’une partie émission et réception comme le montre 

la Figure 1.4. Une onde électromagnétique (EM) de forme quelconque (CW, pulsée, chirp 

fréquentiel, etc.) compose le signal de stimulation qui est ensuite rayonné par une ou plusieurs 

antennes. Ce dernier, après interaction avec l’élément cible, génère une réémission qui est 

détectée par le système de réception du radar (Figure 1.4). Cette réémission peut se produire à 

différentes fréquences selon le profil ou la nature de la cible. Dans le cas du radar linéaire, la 

réflexion de la fréquence au fondamental fx, sur la cible, est exploitée. Dans le cas du radar 

non-linéaire, on s’intéresse à la réflexion de la fréquence fy générée par l’élément cible. 

Comme dit précédemment, elle peut être une harmonique, un produit d’intermodulation, etc. 

On retrouve également des radars n’utilisant aucun signal de stimulation mais se con-

tentant d’une écoute prolongée de leur environnement en vue de détecter une émission venant 

d’un élément cible. 

Selon le type de radar et par un traitement du signal de retour, il est possible de trouver 

des informations sur l’élément cible comme par exemple sa position, sa vitesse ou encore sa 

nature. De manière générale, Le radar non-linéaire émet et reçoit en continue contrairement au 

radar linéaire qui lui émet et ne reçois pas simultanément afin de réduire le niveau de bruit de 

mesure. Le radar est donc aujourd’hui omniprésent dans tous les secteurs d’activités. On dis-

tingue deux types de radar, à savoir le radar linéaire et le radar non-linéaire. 
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Figure 1.4 – Schéma de principe d’un radar. 

1.3.1 Radar linéaire 

Le radar linéaire est traditionnellement utilisé dans des applications de surveillance, 

qu’elles soient militaires ou civiles dans le but de détecter de gros porteurs tels que les avions 

ou les bateaux. Les systèmes RF (Talkie-Walkie, GSM etc.) étant de petits objets, leur SER 

est donc très petit, ce qui les rend transparent à la détection via le radar traditionnel comme 

illustré sur la Figure 1.5. 

 

Figure 1.5 – Détection d’une cible par un radar linéaire en prenant en compte l’influence du 

SER. 

Les applications d’imagerie sont aussi un point fort des radars linéaires qui emploient 

de nombreuses techniques [42]. Il peut s’agir de la cartographie de zones rurales ou urbaines à 

des fins militaires ou civiles. Il peut s’agir d’imager par réflectométrie des éléments électro-

niques ou non dans un but à la fois scientifique (caractérisation des matériaux, détection de 

défauts) [43], [44] et militaire en lien avec la lutte anti-EEI [45], [46].  

Récemment dans les années 2010, le radar linéaire est donc utilisé pour la détection de 

systèmes RF ou d’éléments rayonnant (câbles) grâce à l’arrivée de nouvelles techniques éma-
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fx
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nant de la recherche universitaire [46]. Pratiquement tous les dispositifs électroniques émet-

tent une émission EM non-intentionnelle à signature unique régit par la conception de leurs 

circuits. De nombreuses applications dans la défense et la surveillance requièrent la capacité 

de détecter ces émissions EM permettant d’identifier correctement un dispositif. Le défi con-

siste à mesurer le signal relativement faible, dépouiller le bruit ambiant, et éventuellement le 

différencier entre plusieurs appareils dans le même spectre de fréquence. On parle de détec-

tion passive. Cette émission est alors captée par un radar linéaire d’écoute composé simple-

ment d’un système de réception. Des techniques de traitement du signal allant de la simple 

corrélation jusqu’aux réseaux de neurones sont ensuite capables d’identifier, dans le bruit, le 

champ électromagnétique émis par le système cible [47]–[50]. Il est possible d’atteindre des 

distances de détection approchant les dizaines de mètres. 

Le plus gros inconvénient d’une détection passive arrive lorsque le niveau des émis-

sions EM non intentionnelles d’un système est bien en dessous du bruit ambiant. Une autre 

méthode est d’utiliser cette fois-ci un radar composé d’une partie émission et réception. Par 

exemple un signal d’excitation (pulsé, chirp, CW etc.) modifie l’émission EM non-

intentionnelle d’un dispositif RF et permet d’améliorer la qualité et la cohérence du signal 

détecté. Selon la stimulation injectée dans le dispositif, la distance de détection est propor-

tionnelle à la puissance d’émission [45], [51]–[53]. 

Enfin il est possible de mettre en place un système utilisant les connaissances des fré-

quences des émissions EM intentionnelles d’un mobile par exemple. Cette technique, cepen-

dant, ne fonctionne pas pour des appareils non communiquants qui ne sont pas intentionnel-

lement rayonnants. Ce principe est donc fortement adapté pour la détection d’émetteur RF 

caché. Ces méthodes sont généralement dépendantes de la connaissance de la cible RF à dé-

tecter. C’est pour cela que l’on s’oriente en majorité vers le radar non-linéaire pour la détec-

tion de jonctions (électroniques ou métalliques). 

1.3.2 Radar non-linéaire 

Depuis le début des années 2000, de nombreuses communications sur le radar non-

linéaire se développent grâce à une forte implication des industriels [54]. 

Les premiers radars non-linéaires sont basés sur une architecture classique. Dans ce 

type de radar, les performances de l’émetteur et du récepteur se voient porter une forte atten-

tion décuplée par rapport à un radar classique. La Table 1.1 permet de bien différencier le rôle 
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des différents types de radar non-linéaire. Le radar exploitant l’harmonique 2 est noté radar 

H2, Le radar exploitant l’harmonique 3 est noté radar H3 et le radar exploitant le produit 

d’intermodulation d’ordre 3 est noté radar IM3. 

Table 1.1 – Tableau illustrant simplement le rôle des différents types de radar non-linéaires. 

 Radar H2 Radar H3 Radar IM3 

Fréquence 

d’émission 
f1 f1 f1, f2 

Fréquence 

de réception 
2f1 3f1 2f1 - f2 

Objet à détecter 
Jonction non-linéaire 

Electronique non-linéaire 

Jonction non-linéaire 

Electronique non-linéaire 
Electronique non-linéaire 

 

La linéarisation de l’émetteur est primordiale afin de supprimer toute harmonique ou 

produit d’intermodulation parasites du fait que ces composantes constituent le signal 

d’information pour la détection de l’objet caché. Le récepteur doit être optimisé pour obtenir 

un niveau de détectabilité se rapprochant du bruit de mesure et donc augmenter le ratio signal 

à bruit (Signal Noise Ratio SNR). Ces performances sont toujours dans l’optique d’améliorer 

les distances de détection. On s’intéresse dans un premier temps au radar non-linéaire dit 

harmonique. 

1.3.2.1 Le radar harmonique 

Décrivons le processus général. Un émetteur génère une seule fréquence de forme 

d’onde CW. Une première antenne rayonne le signal de stimulation en accord avec sa fré-

quence. L’interaction avec l’objet non-linéaire se produit à distance et la réémission des har-

moniques 2 et/ou 3 est détectée. La mesure se fait sur le récepteur du radar à l’aide d’antennes 

dont les bandes passantes et les gains sont dimensionnés à deux ou trois fois la fréquence de 

stimulation [55], [56]. 

Un point fort du radar harmonique est le fait que l’objet non-linéaire cible ne doit pas 

être nécessairement sous-tension car on peut venir stimuler les harmoniques passives, à un 

degré plus ou moins fort, de l’objet non-linéaire. On peut alors définir une proportionnalité 

entre le niveau de puissance de l’émission et le degré de réémission d’harmoniques. Un lien 

direct est alors fait entre la puissance d’émission et la distance de détection.  
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En se basant sur la configuration présentée ci-dessus, aujourd’hui un grand nombre 

d’applications ne cessent de naître et d’évoluer utilisant les principes et les propriétés du radar 

non-linéaire. Le retour au premier plan a eu pour effet d’améliorer drastiquement les mé-

thodes et les architectures de conception des émetteurs et récepteurs. Une liste non exhaustive 

des applications est présentée. 

Des études ont montré qu’une comparaison des H2 et H3 est susceptible de différen-

cier une électronique d’un objet métallique. La dissymétrie de la caractéristique courant-

tension d’un métal a pour effet de rendre la composante H2 plus petite que la composante H3 

[55]. 

On utilise le radar non-linéaire afin de mesurer le degré de corrosion d’un métal ou en-

core afin de mesurer une température à distance [57], [58]. Ces capteurs sans-fil sont souvent 

préférés aux systèmes câblés offrant à la fois une réduction du cout ainsi qu’une liberté lors de 

la prise de mesure dans des environnements difficiles. La mesure via le radar harmonique 

offre également une très bonne précision. Ces applications sont possibles due à une interac-

tion avec la réémission d’harmoniques passives.  

Des tags non-linéaires, composés majoritairement de circuits actifs fortement non-

linéaires, conçus pour réémettre une forte quantité d’harmoniques actives sont installés sur 

des insectes afin de suivre leur trajectoire à distance [59]–[63]. Dans ce cas, l’utilisation du 

radar H2 permet une meilleure discrimination du signal retour provenant de l’insecte. Les 

biologistes utilisent ces mesures, pouvant être qualifiées de fiables, pour comprendre par 

exemple le mouvement de petits individus en voie de disparition. Un enjeu est également de 

concevoir des tags efficaces et appropriés à l’espèce à étudier 

On voit apparaitre des moniteurs de surveillance des signes vitaux non invasifs grâce à 

des tags installés sur le patient [64], [65]. Un tel système basé sur le radar harmonique permet 

la surveillance des signes vitaux à distance et de façon continue d’un patient sans causer au-

cun inconfort. 

La localisation de victimes piégées par des avalanches ou par des éboulements de ter-

rain est extrêmement difficile mais doit être primordiale. Le tag non-linéaire, du système 

RECCO, qui permet la mesure de la composante harmonique est discret et non-encombrant 

pour des alpinistes facilitant ainsi son utilisation. L’installation de circuits fortement non-

linéaires sur des alpinistes permet alors de faciliter les secours dans leur recherche [66]. 
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L’idée d’installer des tags non-linéaires modifie les architectures du radar non-linéaire 

des années 70. Ces tags sont souvent constitués d’une diode connectée par des pistes suffi-

samment longue afin d’optimiser le couplage. En effet, l’émission est quelquefois développée 

pour être injectée dans la bande passante du tag offrant ainsi une réémission d’harmonique 

maximisée [67]–[69]. Ce qui a pour effet d’augmenter la distance de détection. 

 

On s’intéresse maintenant à l’exploitation du radar H2 pour la détection de systèmes 

RF. La complexification des systèmes RF permet aujourd’hui de gérer plus d’une dizaine de 

bandes passantes répondant aux nombreux standards de communication. Chaque bande utili-

sant son propre LNA adressé par un switch dont la commutation se fait à l’aide de centaines 

de composants actifs. De plus, la nouvelle génération des mobiles embarquent des centaines 

de fonctions. Afin d’y répondre, le système doit intégrer des centaines de milliers de compo-

sant actifs et d’éléments les reliant. 

Cette complexification des systèmes fait apparaitre une nouvelle application, utilisant 

le radar H2, consistant à détecter des systèmes RF notamment dans le cadre de la lutte anti-

EEI [70]–[73]. A cette application peut être ajoutée le fait que les radars harmoniques sont 

capables de localiser les cibles non-linéaires détectées par différentes techniques connues de 

la littérature [74], [75]. On ajoute que la puissance d’émission de tels radars ne cessent 

d’augmenter en raison de nombreuses techniques de linéarisation [76]–[78]. Elle peut at-

teindre parfois jusqu’à 57 dBm comme l’atteste une équipe de l’US Army Research Laborato-

ry [70]. Les performances de détection (portée, sensibilité, etc.) du radar harmonique sont 

alors en constante évolution. Une excitation hors bande a une probabilité de couplage très 

élevée sur le système RF via des entrées passives (éléments rayonnants, fil métallique, ligne 

d’alimentation etc.) comme le montre la Figure 1.6. On parle de couplage Back-Door. La ré-

émission de l’H2 est possible via des éléments rayonnants du système cible en accord avec sa 

fréquence de génération.  

Un couplage Back-Door est défini lorsque le signal d’excitation est couplé indirecte-

ment par des entrées dites passives (pistes, composants actifs, fonctions numériques etc.). Il 

favorise indirectement la détection et la localisation du système RF en améliorant possible-

ment le bilan de liaison que nous allons établir. Cette amélioration se traduit par des degrés de 

couplage plus ou moins fort. 
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Figure 1.6 – Schéma de principe d’un système RF pour visualiser la quantité importante de 

voies de couplage éventuelles pour la génération d’H2 dans le cadre d’une détection 

d’électronique. 

Un couplage Front Door est défini lorsque le signal d’excitation est couplé directement sur 

les premiers étages d’un système RF via l’entrée antenne. Un couplage Front Door avec une 

cible RF, ou les gains d’antenne entrent en jeu, peut permettre un allégement des puissances 

d’émission ainsi qu’une dynamique de mesure plus souple. En effet, les systèmes RF sont 

naturellement à bande étroite. Afin de limiter le bruit, leurs circuits et leurs antennes sont 

donc conçues pour ne travailler que dans leur bande passante. En utilisant le radar harmonique 

H2, on retrouve donc deux possibilités : 

 La fréquence d’émission de l’émetteur radar est en accord avec la bande passante du 

système RF cible et aucune perte d’insertion n’est mesurée. Les composantes harmo-

niques sont réémises par la cible, soit par son antenne en dehors de la bande avec des 

pertes lors du rayonnement, soit par un élément rayonnant à la fréquence de 

l’harmonique. Ces phénomènes influent fortement sur la distance de détection du radar 

harmonique. 

 La fréquence d’émission est injectée hors bande passante et vient se coupler par une 

entrée passive avec des pertes de couplage plus ou moins élevées, mais difficile à es-

timer. De la même manière, les composantes harmoniques sont réémises par la cible, 

soit par l’antenne, soit par un élément rayonnant. 
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Etablissons le bilan de liaison dans le cadre d’une détection d’un récepteur RF, en uti-

lisant l’équation de Friis, d’un radar harmonique à une seule fréquence d’excitation f1 et ex-

ploitant la composante H2 d’un récepteur RF (Figure 1.7). Ce type de bilan de liaison est déjà 

observable dans la littérature mais nous effectuons sa démonstration afin d’améliorer la com-

préhension [79], [80]. On pose deux hypothèses : 

 

 La validité du bilan de liaison est avérée lorsque le système RF cible est dans un ré-

gime de fonctionnement petit signal où seulement sa zone faiblement non-linéaire est 

excitée [13], [15]. Signifiant que pour une composante harmonique d’ordre 2, son évo-

lution en fonction de la puissance d’entrée suit une pente 2 dB/dB. 

 La distance radar-cible r1 (Figure 1.8), ou distance de détection, est suffisante pour 

faire l’hypothèse d’une propagation en champ lointain. 

 

Figure 1.7 – Schéma illustrant la réémission de l’H2 d’une cible non-linéaire RF.  

 

La Figure 1.8 permet de suivre le déroulement, et les différents paramètres interagis-

sant, de la détection du système RF via la réémission par la cible de la composante H2. Con-

trairement à un radar classique, le bilan de liaison ne prend pas en compte un SER mais une 

section de couplage ou de capture sur la cible. Le terme r1 représente la distance entre le sys-

tème d’émission du radar et la cible, la distance entre la cible et le récepteur radar est notée r2. 

Dans la majorité des radars harmoniques l’antenne émettrice est souvent très proche de 

l’antenne réceptrice. On peut alors considérer par la suite que les distances r1 et r2 sont équi-

valentes (r1 = r2 = r). 

 

f1

2f1
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Figure 1.8 – Déroulement de la détection d’une cible RF par la composante H2.  

On voit sur la relation (1.4) la puissance couplée sur la cible PC, après des pertes de 

propagation en lien avec le trajet entre le système d’émission et la cible. Soit PT la puissance 

transmise par l’antenne, à la fréquence f1 dont le gain est noté GT. Le terme λf1 représente la 

longueur d’onde injecté par le radar. 

1

2
1 2 2

( )
(4 )

T T
C T f

P G
P f

r
 


  (1.4) 

Le terme σT représente la section de couplage ou de capture liant la quantité de puis-

sance du signal radar se couplant sur la cible. 

Le signal radar est maintenant couplé sur la cible RF. Il entre en contact avec les nom-

breux composants actifs du système cible et génère alors une harmonique d’ordre 2. D’après 

la littérature et les travaux effectués en ce début de chapitre, on peut considérer la puissance 

PCible-H2, réémise et générée à la fréquence 2f1, comme s’écrivant de la manière suivante : 

2
2 1 2 1(2 ) ( )Cible H R CP f P f     (1.5) 

En régime faiblement non-linéaire, on observe une évolution proportionnelle au carrée 

de la puissance injectée qui dicte l’évolution en pente 2 dB/dB de l’harmonique 2 réémise. Le 

terme de conversion non-linéaire de la puissance d’harmonique 2 réémise est noté Ω2 issu 

directement de la série de puissance associée à la non-linéarité qui génère l'harmonique. Le 

terme σR représente, cette fois-ci, une section de couplage rayonnante liant la quantité de puis-

sance à la fréquence 2f1 réémise par la cible. 
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Le bilan de liaison théorique est donné par la relation (1.6) où l’on observe la compo-

sante H2 de la cible reçue par le radar et son système de réception. Le gain de l’antenne récep-

trice du radar est noté GR. Le terme λ2f1 représente la longueur d’onde de l’harmonique réé-

mise par la cible. Le facteur β2 représente les pertes de polarisation entre l’antenne d’émission 

et le mode de polarisation de l’harmonique 2 réfléchie par l’élément RF cible. 

1 1

2
2 2 4 2

Re 1 2 2 1 1 26 6

1
(2 ) ( ) (2 )

(4 )

T
çue Radar T R T R f f

P
P f G f G f

r
    


          (1.6) 

 

En comparaison à une évolution en 1/r4 d’un radar classique ou linéaire, on observe 

une dépendance en 1/r6 du radar harmonique H2, en petit signal. Il est fortement possible que 

les sections de couplage (propre et unique à chaque cible) créent des phénomènes de compen-

sations améliorant les performances de détection. De forts gains d’antennes au niveau du ra-

dar peuvent également améliorer le bilan de liaison. 

Revenons sur le terme β2, Ce facteur est réglable par l’utilisateur, par l’intermédiaire 

de la modification de la polarisation de l’antenne réceptive du radar, offrant ainsi une certaine 

marge de progression en termes de détectabilité de la composante H2. Une autre piste 

d’amélioration se penche vers une montée en puissance pouvant atteindre parfois la dizaine de 

Kilowatts toujours dans l’optique d’optimiser ce bilan de liaison. 

L’utilisation du radar harmonique à une fréquence fixe obtient d’excellents résultats 

dans la détection d’électroniques communicantes ou non [70]. Les différents avantages et in-

convénients montrés lors la mise en place du bilan de liaison en font un candidat désigné pour 

la détection d’électroniques quelconques. 

En revanche le fait qu’il exploite la réémission de composantes harmoniques, 

d’amplitudes plus ou moins fortes, lui fait perdre toute possibilité de réduction de puissance 

d’émission. Certes la montée en puissance de l’émission du radar peut ajouter un encombre-

ment supplémentaire lors de la mise en place de la source. Mais ce n’est pas forcément un 

facteur bloquant notamment dans des applications militaires, cet encombrement peut le deve-

nir dans des applications de sécurité civile (détection de colis suspects dans les aéroports, in-

tervention des forces spéciales en milieu urbain etc.). Dans des applications civiles, les fortes 

puissances d’émission doivent être limitées pour des raisons sanitaires. 
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1.3.2.2 Le radar à intermodulation 

L’idée du radar à intermodulation apparait dans l’automobile [81] pour la détection de 

présence (piétons, cycliste etc.). Récemment, l’idée de la mise en place d’un radar à intermo-

dulation dans le cadre de la lutte anti-EEI ainsi que dans la surveillance de systèmes sans-fil 

refait surface [54]. Cependant aucune publication montrant la mise en place d’un tel radar 

n’est connue de la littérature ouverte. 

Pour faire une comparaison directe avec le radar harmonique, un radar à IM3 utilisant 

deux fréquences fixes n’apporte aucune information supplémentaire par rapport au radar H2. 

Nous verrons que du fait que la réémission de l’IM3 est proche des fréquences d’excitations f1 

et f2, il est nécessaire de mettre en place des fréquences agiles. Les fréquences d’excitations 

du radar permettent alors de réaliser des balayages en fréquence s’assurant ainsi de ne générer 

que les réémissions des composantes d’IM3 actives des récepteurs RF, par un couplage sur 

l’antenne de la cible. Il est ainsi possible de diminuer légèrement la puissance d’émission du 

radar à IM3 simplifiant possiblement sa conception.  

Montrons maintenant les avantages du radar à intermodulation pour ce type 

d’application. Pour le radar à intermodulation, le couplage ne se fait plus par une section de 

couplage mais par l’accès antenne de la cible RF. 

En effet, le radar injecte deux fréquences d’excitations f1 et f2 très proches générant 

des réémissions des produits d’intermodulation très proches de ces deux fréquences. Il faut 

veiller à respecter que la différence f2 - f1 notée Δf soit très inférieure à la bande passante d’un 

récepteur RF. La réémission de l’IM3 active par la cible se fait alors dans la bande passante et 

aucune perte de rayonnement n’est observée, comme le montre la Figure 1.9. 

De la même manière que précédemment, établissons le bilan de liaison du radar à in-

termodulation à deux fréquences f1 et f2 de même amplitude et exploitant le produit 

d’intermodulation d’ordre 3 réémis par un récepteur RF comme le schématise la Figure 1.10. 

On suppose cette fois-ci que le signal d’excitation est injecté dans la bande passante du sys-

tème sans-fil. 

La mise en place du radar intermodulation est plus complexe étant donné la proximité 

du signal radar et du signal retour composé des composantes non-linéaires. Le défi est de sé-

parer à la fois les fréquences d’émission du radar et l’information de la cible RF contenue 

dans sa réflexion d’IM3. Le but est de supprimer tous phénomènes parasites influents sur le 

bon fonctionnement du radar. 
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Figure 1.9 – Illustration simplifiée de la bande passante étroite d’une antenne installée sur un 

récepteur RF. La réémission d’H2 est observée en dehors de la bande, subissant de forte perte 

de puissance. La composante IM3 2f1 - f2 est réémise dans la bande passante.  

 

Figure 1.10 – Schéma illustrant la réémission de l’IM3 d’une cible non-linéaire RF.  

Le déroulement de la détection de la cible RF, montré sur la Figure 1.11, est semblable 

à un radar harmonique. Les termes employés ainsi que les hypothèses effectuées sont iden-

tiques au radar H2. 

 

Figure 1.11 – Déroulement de la détection d’une cible RF par l’IM3 réémis par la cible.  

La relation (1.7) montre la puissance couplée sur la cible PC, aux deux tons 

d’excitations, prenant en compte les différentes pertes. Soit PT la puissance transmise, aux 
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fréquences f1 et f2, par le radar IM3. Un point clé de ce type de radar est le fait de considérer 

le gain d’antenne de la cible RF comme étant égale aux fréquences f1, f2 et à la fréquence 

IM3. De la même façon que précédemment, GT et GR représentent respectivement le gain de 

l’antenne émettrice et réceptrice du radar. Le terme λf1, f2 représente la longueur d’onde des 

signaux radars. 

1 2

2
1 2 1 1 2 1 2 ,2 2

( , ) ( , ) ( , )
(4 )

T
C T Cible f f

P
P f f G f f G f f

r
 


    (1.7) 

Le facteur β1 représente les pertes de polarisation entre l’antenne d’émission et 

l’antenne de la cible RF. On suit la même démarche que précédemment, la cible RF après 

couplage de la puissance PC sur son accès antenne génère une réémission d’IM3 par ses pre-

miers étages ou fonctions non-linéaires. Toujours en s’aidant de la littérature et de la connais-

sance acquise en début de chapitre, on considère la puissance PCible-IM3, réémise et générée à la 

fréquence 2f1 - f2, comme s’écrivant de la manière suivante : 

3
3 1 2 1 2 3 1 2(2 ) (2 ) ( , )Cible IM Cible CP f f G f f P f f       (1.8) 

A contrario de l’harmonique H2 réfléchie, l’IM3 réémis à petit signal et en régime fai-

blement non-linéaire évolue au cube de la puissance couplée (1.8), soit une pente en 3 dB/dB. 

Le terme de conversion non-linéaire de la puissance d’IM3 réémise est noté Ω3. L’IM3 réflé-

chi de la cible RF se créant très proches des fréquences d’excitations du radar, il est donc di-

rectement rayonné par l’antenne de la cible lors de sa réémission. 

On peut maintenant écrire le bilan de liaison théorique du radar à intermodulation 

montré par la relation (1.9). On observe la composante IM3 réémise de la cible reçue par le 

radar. Le terme λ2f1- f2 représente la longueur d’onde de l’IM3 réémise par la cible. Le facteur 

β2 représente les pertes de polarisation entre l’antenne de la cible et l’antenne d’émission. 

3
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
   
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6

,2121
3

21 2121
)2()2(),( ffffRCibleCible ffGffGffG    (1.9) 

En comparaison au radar H2, une dépendance en 1/r8 est maintenant observée pour le 

radar IM3 via (1.9). Le fait d’utiliser un couplage via l’antenne de la cible a pour effet de po-
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tentiellement diminuer les puissances d’émission des fréquences f1 et f2 tout en conservant 

une probabilité de détection équivalente à un radar harmonique. 

Le radar à intermodulation est donc idéal pour la détection de récepteurs RF en raison 

de sa proximité entre l’illumination du radar et le signal réfléchissant l’information de la cible. 

L’influence des pertes de polarisation traduit par l’évolution au cube du facteur β1 et 

du gain des antennes (radar et cible) est très importante. La description du facteur β1 se fera en 

détail dans le chapitre 3. La marge d’amélioration est donc immense afin d’optimiser les per-

formances de ce radar. 

Le radar IM3 semble être le candidat désigné à la détection des récepteurs RF et à la 

lutte anti-EEI. Tout au long de ce manuscrit, nous allons développer et concevoir ce radar en 

prenant en compte, dans un premier temps, les informations contenues dans ce bilan de liaison 

théorique. 

La Table 1.2 permet d’observer une comparaison entre le radar harmonique et le radar 

à intermodulation se basant sur nos premières observations. Chacun présente avantages et 

inconvénients permettant d’exceller dans des domaines d’applications spécifiques à leurs ca-

ractéristiques. 

 

La compréhension, la conception, les performances et la démonstration du radar IM3 

font l’objet de la thèse. Le peu d’études connues sur le sujet encourage d’avantage les travaux 

menés tout au long du manuscrit afin de pouvoir quantifier une grille d’utilisation allant du 

simple choix de la puissance d’émission jusqu’à la portée de détection maximale possible. 

 

Table 1.2 – Comparaison des caractéristiques du radar H2 et du radar à IM3. 

 
Radar harmonique 

(H2/H3) 

Radar à intermodulation 

(IM3) 

Type de couplage Back-door Front-door 

Puissance mise en jeu >100 W (+++) <20 W (+) 

Fréquence Fixe Agile (Scan) 

Applications 

Détection d’électroniques 

Détection de métaux 

Détection de systèmes RF 

Détection de récepteurs RF 
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Les travaux de thèse ont pour objectif final d’identifier des séquences d’illumination et 

d’écoute électromagnétiques efficaces permettant de détecter la présence et d’identifier cer-

taines fonctions électroniques (par exemple, un port E/R GSM, un port Wi-Fi, une liaison 

USB, port GPS etc.). Pour obtenir ces séquences (définies par des plages de fréquences, des 

types de balayage) une compréhension fine des phénomènes engendrés par une illumination 

au niveau composant, puce et système est requise. L’étude de la susceptibilité à 

l’intermodulation de récepteur RF, en réflexion, nous amènent dans le chapitre suivant à déve-

lopper un banc de test en mode conduit. Les progrès dans la compréhension de cette étude, 

au-delà des domaines d’applications déjà cités, bénéficieront à toute conception d’équipement 

à durcir face à des environnements EM sévères. Le chapitre 2 est donc une étape primordiale 

pour la mise en place du radar IM3 (chapitre 3) et également pour l’évaluation de ses perfor-

mances (sensibilité de détection, portée de détection, etc.). 

 

 

 



 

 

 

Chapitre 2 

Susceptibilité à 

l’intermodulation de systèmes 

RF, en réflexion 
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Dans ce chapitre, la susceptibilité à l’intermodulation d’ordre 3 en mode réflexion est 

étudiée. Un banc de test en mode conduit est développé. Il est capable de mesurer la raie 

d’IM3 réémise par l’objet sous test, ou Device Under Test (DUT). Le signal d’excitation est 

balayé soit en puissance soit en fréquence permettant ainsi d’identifier les différents régimes 

de fonctionnement du DUT via l’observation de la réémission d’IM3. Toutes les étapes clés 

liées à son développement sont expliquées. 

Ce banc de test aide à identifier les vulnérabilités à la réémission d’IM3, plus ou moins 

prononcée, des différents types de systèmes RF testés (émetteur, récepteur). Ainsi il sera pos-

sible de définir un type de système RF fortement sensible au radar à intermodulation. Le banc 

de test en mode conduit sera utilisé pour tester de nombreuses cibles RF face au test 

d’intermodulation potentiellement observable dans un environnement opérationnel. 

Ce panel, décrit en début de chapitre, est choisi afin d’être le plus représentatif sur 

toute la gamme de fréquence à savoir de 300 MHz à 2500 MHz. Il s’étend de la simple fonc-

tion discrète (LNA, PA etc.) jusqu’à un système complet. Le fait d’utiliser des fonctions élé-

mentaires permet de réduire la complexité et ainsi de comprendre et analyser avec plus de 

précision les mécanismes mis en jeu lors de l’injection de deux fréquences à leur entrée. Un 

critère de choix de ce panel porte sur un accès conduit connectorisé (SMA, N etc.). Ainsi un 

système RF cible pourra être testé en mode conduit et en mode rayonné face au radar non-

linéaire. 
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Cette étude en mode conduit offre un intérêt primordial afin de montrer que les récep-

teurs RF ont une susceptibilité à l’intermodulation en réflexion. La validité de cette étude 

permet alors d’envisager une exploitation de cette raie d’IM3 réémise à des fins de détection. 

Les nombreux résultats vont permettre d’observer des ordres de grandeurs du niveau de quan-

tité d’IM3 réémis en fonction de la puissance injectée sur l’entrée antenne du DUT et ceci 

selon les fréquences de fonctionnement.  

 

2.1 Choix des éléments RF sous test 

Notre étude consiste à détecter et caractériser un système sans-fil de façon intelligente. 

Pour ce faire la cible est illuminée à l’aide d’un test à deux fréquences CW simultanées, la 

puissance réfléchie par la cible est ensuite récupérée. 

La réception de l’onde électromagnétique par un système sans-fil se fait en deux 

grandes étapes. La première se compose d’un Switch sélectionnant émission ou réception se-

lon le besoin de l’utilisateur. Des étages d’adaptations sont également mis en place. On re-

trouve deux fonctions amplificatrices, à savoir le LNA (Low Noise Amplifier) et le PA (Power 

Amplifier). Ce bloc est communément appelé RF front-end Figure 2.1. 

 

Figure 2.1 ─ Schéma RF simplifié incluant les premières fonctions. 

Directement après le front-end est placé un RF Transceiver permettant le traitement de 

l’information [82]. Les avancées technologiques rapprochent la conversion analogique / nu-

mérique (CAN) au plus près du front-end réduisant l’influence de la partie analogique et de 

ses contraintes [82]. Ce bloc contient alors à la fois le traitement du signal analogique et nu-

mérique. En réception, la transposition de fréquence, la démodulation (numérique ou analo-

gique) et la conversion analogique / numérique sont totalement gérés. A l’inverse en émission, 
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la conversion numérique / analogique (CNA), la modulation et la montée en fréquence sont 

effectués. 

Au vu de la réduction de la part de l’analogique dans un émetteur-récepteur et de la 

particularité de nos travaux, l’étude de la réémission d’IM3 nous limite à l’étude des premiers 

étages RF. Pour appuyer notre argumentation, lors de nos expérimentations sur les systèmes 

RF, il se produit un couplage front-door. La puissance réfléchie peut possiblement présenter 

des niveaux de puissance sensiblement très faibles. En effet il est fort probable que seules les 

premières fonctions du récepteur étudié vont permettre de remonter l’information du système 

électronique afin d’en détecter la signature électromagnétique. Cette signature est susceptible 

d’être différente pour toutes les normes de réseaux (GSM, GPS, 4G etc.) dues à leurs caracté-

ristiques différentes (fréquence, puissance, topologies etc.). 

Avant de mener les tests du radar à intermodulation en condition réelle en vue de la 

détection d’un système RF, Il est nécessaire de connaitre et de quantifier les réponses poten-

tielles de réémission d’IM3 d’une cible RF. L’étude et la caractérisation de cette dernière est 

décomposée en trois parties afin de la simplifier. La Figure 2.2 permet de suivre la méthodo-

logie. Dans un premier temps la cible est considérée comme étant une simple fonction discrète 

(LNA ou PA). Un RF front-end, discret est mis en place. Dans le cas des fonctions discrètes, 

la connaissance des schémas électriques internes permet de confronter nos expérimentations 

avec des simulations numériques. 

 

Figure 2.2 ─ Illustration de la méthodologie employée pour le choix des éléments RF face au 

test d’intermodulation. 
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L’étude se porte ensuite sur des puces RF intégrées que l’on retrouve dans le com-

merce. Et pour finir l’étude de la susceptibilité à l’IM3 converge vers des systèmes RF com-

merciaux ou l’on va pouvoir quantifier le niveau de puissance de réémission d’IM3. 

Examinons théoriquement la raison pour laquelle la puissance réfléchie peut mettre en 

évidence la distorsion non-linéaire induite par un test à deux fréquences à son entrée [83], 

[84]. Le schéma présent sur la Figure 2.3 permet de nous placer en situation expérimentale. 

 

Figure 2.3 ─ Injection d’un test à deux fréquences en entrée d’un RF Front-End. La représen-

tation de l’émetteur-récepteur comprend la réception du signal radio ainsi que son traitement 

post-réception. 

Naturellement, du fait de la mesure de la puissance réfléchie, on s’intéresse aux impé-

dances (ou admittances) en entrée du système. On pose une première hypothèse permettant de 

ne considérer seulement que le régime faiblement non-linéaire de l’élément sous-test. 

Le calcul théorique donne l’origine de la provenance de l’IM3 réfléchi et le relie direc-

tement aux paramètres internes de la cible. Ainsi les points d’amélioration du banc de test 

effectuant la mesure de la raie d’IM3 réfléchi par le DUT sont optimisés. 

D'après la théorie des ondes incidentes et réfléchies dans un quadripôle [85], à l'entrée 

d'un système RF, la tension réfléchie est exprimée par : 

0 *
IN S S

REF

IN S S

Z Z Z
V V

Z Z Z


  


 (2.1) 

Où ZIN est l'impédance d'entrée du système (Figure 2.3), sans tenir compte du réseau 

d'adaptation d'entrée, ZS est l'impédance de source, dans la direction opposée, et V0 est la ten-

sion d'entrée du système lorsque l'adaptation d'impédance est effectuée (ZIN = ZS
*). L'ampli-

tude de V0 peut s’écrire de la façon suivante :                          
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 
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P Z
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e Z



 (2.2) 

Où PIN est la puissance d'entrée disponible correspondant à la puissance fixée par le 

test à deux fréquences. La puissance réfléchie à l'entrée du dispositif peut être directement 

calculée avec VREF et ZS, dont la relation est donnée par :      

2
1

2

REF
REF

S

V
P e

Z

 
   

 

 (2.3) 

PREF est la puissance réfléchie par le système RF. Exprimons la tension d’entrée sur le 

système VIN en utilisant VREF et V0 : 

 

 
0*

2 IN S
IN

IN S S

Z e Z
V V

Z Z Z


 

 
 (2.4) 

La tension VREF peut être exprimée en fonction de VIN en utilisant les équations (2.4) 

et (2.1) :      

 
   

 
*

*1
2 2

S IN S S
REF IN IN S IN

IN S S

Z Z Z Z
V V Y Z V

Z e Z e Z

 
     

 
 (2.5) 

Où YIN est l'admittance d'entrée du système. Elle se compose d'éléments non-linéaires, 

tels que la transconductance et des capacités liées aux dispositifs actifs internes. Dans un test 

à deux fréquences petit signal, YIN est linéaire et le signal réfléchi aura seulement des termes 

aux fréquences au fondamental. Toutefois, lorsque l'amplitude de l'excitation augmente, YIN 

révèle son comportement non-linéaire. Il y a donc une génération d’IM3 réfléchi à l'entrée du 

circuit RF, comme cela est illustré sur la Figure 2.3. Ce comportement non-linéaire peut être 

décrit par un développement en série de puissance. YIN s’écrit : 

2
0 1 2 ...IN IN IN C IN CY Y Y V Y V     (2.6) 

La série de puissance est généralement utilisée pour l'analyse de circuit faiblement 

non-linéaire en raison de sa facilité d'utilisation. Supposons une agression à deux fréquences à 

l’entrée du système RF, en entrée du LNA, que l’on peut écrire de la manière suivante 

1 2( ) cos( ) cos( )C IN INV t V t V t      et que l’on injecte dans (2.6) : 
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VREF-IM3 est la tension de la fréquence IM3 réfléchi par la cible RF. Il est donné par la 

relation (2.10) avec VIN la tension disponible à l’entrée du système RF, directement après 

l’antenne, avant l’adaptation. 
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Connaissant maintenant la tension réfléchie par la composante IM3, à l’aide de la rela-

tion (2.3) on peut écrire la puissance d’IM3 réfléchi par la cible RF sur (2.13). 
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On veut maintenant exprimer la puissance d’IM3 réfléchi en fonction de la puissance 

PIN couplée sur la cible. Comme vu dans le chapitre 1, l’évolution faiblement non linéaire du 

produit d’intermodulation suit une pente 3 dB/dB. A l’aide de (1.3), on a (2.14). 

3
IM3 3REF INP P     (2.14) 

En utilisant les relations (2.4) et (2.14), on exprime alors PREF-IM3 en fonction de la 

puissance PIN. 

  3
3 3 3 1 2, ( , )REF IM LNA IN INP I Y P f f     (2.15) 
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On définit, sur la relation (2.16), un coefficient non-linéaire Ω3 qui est fortement dé-

pendant du système RF testé. Ce coefficient évolue en fonction du courant de polarisation du 

premier étage non-linéaire de la cible, en l’occurrence le LNA. Il est également fortement 

dépendant du réseau d’adaptation et notamment de l’admittance d’entrée YIN. Ce coefficient 

Ω3 est une constante en un point de la puissance d’entrée de la cible RF. Il peut être obtenu à 

l’aide de mesures en mode conduit pour toutes cibles RF. Bien évidemment cela implique 

d’être en possession de la cible RF. L’extraction de ce paramètre ou de ce coefficient peut été 

intéressant afin d’obtenir un indicateur de la susceptibilité à l'intermodulation du DUT, dans 

un régime de fonctionnement donné (faiblement non-linéaire). Il peut s'apparenter à un autre 

indicateur de non-linéarité, le point d’interception d’ordre 3 (IP3). 

On observe un exemple de mesure, sur la Figure 2.4, de l’évolution de la puissance à 

la fréquence IM3 réémise par la cible RF en fonction de la puissance délivrée aux fréquences 

f1 et f2 notée PIN. On distingue deux parties. 

 

Figure 2.4 ─ Evolution qualitative de l’IM3 réfléchi par une cible RF en fonction de la 

puissance PIN à son entrée. Identification des régimes de non-linéarités : a) Ω3  Faible-

ment non-linéaire b) Fortement non-linéaire. 

La première partie notée a) nous permet d’observer une évolution de l’IM3 en pente 3 

dB/dB, ce qui signifie en linéaire une évolution en PIN
3. En observant l’équation (2.15), cela 

signifie que l’on se situe en régime de faible non-linéarité. Dans la seconde partie b), 
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l’évolution ne suit plus une évolution linéaire. On a alors un coefficient Ω3 qui ne peut plus 

être considéré constant. On se situe dans un régime de forte non-linéarité. 

2.2 Mise en place du banc de test en mode conduit 

Le test à deux fréquences est bien connu de la littérature mais seulement en mode 

transmission [15]. Dans le milieu industriel et académique, il est utilisé afin de caractériser le 

degré de non linéarité de systèmes ou fonctions RF. Le principal indicateur est le point 

d’interception d’ordre 3. Pour rappel, l’IP3 représente le niveau du signal d’entrée qui donne-

rait en sortie des niveaux égaux entre le fondamental et les produits d’intermodulation d’ordre 

3 en transmission. 

Les deux fréquences doivent être additionnées et injectées sur l’élément sous test afin 

de mesurer un produit d’intermodulation. Pour ce fait, un combineur est utilisé. Du fait de la 

conception de cette expérimentation, il existe de nombreuses sources de distorsions parasites. 

Ces parasites résiduels sont connus et se manifestent par l’intermédiaire de produits 

d’intermodulation et d’harmoniques. Un enjeu est donc de limiter leur amplitude, et donc de 

réduire leur influence, par des techniques de linéarisation afin de ne pas corrompre la mesure. 

D'une part, l'isolation entre les deux sources RF doit être choisie la plus élevée pos-

sible pour empêcher toute perturbation de l’une sur l’autre. Elle est la première cause de géné-

ration de l’IM3 résiduel. D'autre part, la réduction des harmoniques, et principalement de 

celles de second ordre, générées par les deux synthétiseurs doit être soigneusement limitée 

pour éviter leur propagation le long du banc de test. L’influence de ses parasites résiduels sera 

détaillée tout au long de cette partie. Nous allons maintenant transposer l’expérience de ce 

banc de test en transmission pour la réalisation de notre banc d’essai atypique mesurant la 

puissance d’IM3 réfléchi du DUT. 

2.2.1 Mise en place du banc de test en mode réfléchi 

Dans un premier temps, le banc de test initial est présenté dans la Figure 2.5. Sa bande 

de fonctionnement est construite en fonction des échantillons disponibles et s’étend de 400 

MHz à 2500 MHz. Deux synthétiseurs RF de référence N5171B Keysight fournissent les fré-

quences f1 et f2 avec une puissance maximale de 27 dBm jusqu’à une fréquence de 6 GHz. 

Lors des tests, les deux fréquences d’excitation ont strictement la même amplitude. Un divi-
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seur de puissance, couvrant toute la bande de fonctionnement est utilisé pour additionner les 

deux fréquences f1 et f2 de référence ZACS242-100W+ Mini-Circuits. Ce diviseur de puis-

sance entraîne des pertes d'insertion allant d'environ 3 dB à 400 MHz jusqu’à 6 dB à 2500 

MHz et présente une puissance d'entrée maximale de 46 dBm. Les deux fréquences sont gui-

dées dans un coupleur bidirectionnel permettant la mesure de la puissance réfléchie. 

 

Figure 2.5 ─ Schéma expérimental initial permettant la mesure de la puissance réfléchie par 

les systèmes RF sous-test. 

Deux coupleurs bidirectionnels de référence respective ZFBDC20-62HP Mini-circuits [10 

MHz – 600 MHz] et ZABDC20-252H-S+ Mini-circuits [800 MHz – 2500 MHz] nous per-

mettent de balayer la bande de fonctionnement du banc de test. Ils acceptent une puissance 

d'entrée maximale de 40 dBm. Ils provoquent aussi des pertes insertion de l’ordre de 1 dB sur 

toute la bande passante. Notons que les coupleurs ont une atténuation de couplage d'environ 

22 dB ajoutant une perte sur la puissance réfléchie par l’élément sous-test comme le montre la 

relation (2.18). Cette atténuation, appelée coupling, est caractérisée pour les deux coupleurs 

sur la Figure 2.6. Elle réduit donc la dynamique lors de la détection du signal réfléchi par 

l'analyseur de spectre et doit être prise en compte lors des expérimentations et lors de 

l’affichage sur les figures du chapitre 2. La charge 50 Ω évite le couplage avec la puissance 

d'entrée. Enfin, l'analyseur de spectre est réglé pour tirer le meilleur parti possible de sa plage 

dynamique et de sa sensibilité. Le niveau de puissance le plus faible détectable est de - 120 

dBm après moyennage. 

Nous allons maintenant mesurer les pertes subies lors du passage dans le combineur et 

le coupleur par les deux fréquences f1 et f2. La puissance PIN représente la puissance délivrée 

par les deux synthétiseurs. Ainsi la quantité de puissance couplée PC sur l’élément RF en 
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mode conduit est connue avec exactitude le long de la bande passante comme montré par la 

relation (2.17). La Figure 2.7 montre les pertes subies, selon le choix du matériel répondant à 

la problématique large bande, en fonction de la fréquence. Dans la suite du manuscrit, les 

pertes d’insertion sont constamment prises en compte lors des expérimentations. 

On s’intéresse maintenant aux différentes sources de distorsions de notre banc de test 

en réflexion. 

 

Figure 2.6 ─ Evaluation de la perte de couplage, pour les deux coupleurs bidirectionnels uti-

lisés, lors de la mesure du signal réfléchi par l’élément sous-test en fonction de la fréquence. 

 

Figure 2.7 ─ Evaluation des pertes d’insertion subies lors du passage dans le système 

d’émission pour une configuration typique du banc de test en mode conduit. 

IN C combineur coupleurP  [dBm] = P  [dBm] + Perte  [dB] + Perte  [dB] (2.17) 

IM3-Analyseur de spectre REF3-IM3P  [dBm] = P  [dBm] - Coupling [dB]  (2.18) 
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2.2.2 Sources de distorsion induites par le banc de test 

Lors des expérimentations sur les différents éléments RF, le signal d’excitation est 

constamment injecté dans les bandes passantes. Ils sont donc adaptés aux fréquences 

d’excitations. En se basant sur le milieu industriel, leurs Taux d’Onde Stationnaire (TOS) est 

en majorité inférieur à 1,4 correspondant à une adaptation considérée comme idéale. Ce qui a 

pour effet de diminuer la quantité de puissance réfléchie par l’élément sous-test. Le fait de 

mesurer des niveaux puissances faibles nous oblige à fortement limiter l’influence des distor-

sions résiduelles. Ces sources de distorsion ont plusieurs origines, comme le montre la Figure 

2.8, qui ont chacune différentes conséquences.  

 

Figure 2.8 ─ Identification des différentes sources de distorsion du banc de test mesurant la 

puissance d’IM3 réfléchi. 

Le cas a) montre l’influence des deux fréquences f1 et f2, l’une sur l’autre. La consé-

quence est la génération d’un IM3 résiduel par un mélange direct (Figure 2.9). Le cas b) 

montre un mélange entre les fréquences harmoniques de second ordre générées par les synthé-

tiseurs et les fréquences au fondamental. La conséquence est cette fois-ci la génération d’un 

IM3 résiduel par un mélange indirect (Figure 2.9). Le cas c) montre un mélange entre les fré-

quences harmoniques de second ordre générées par les synthétiseurs et le DUT. La consé-

quence est la génération d’un IM3 par un mélange indirect qui va potentiellement corrompre 

la mesure de la puissance réfléchie du DUT. Le cas d) montre la propagation de l’IM3 rési-

duel généré par les cas a) et b) qui vient se coupler sur l’analyseur de spectre. La conséquence 

est une limitation de la dynamique de mesure. Il est maintenant nécessaire de définir la diffé-

rence entre un mélange direct et indirect. 

L’identification et la connaissance de ces sources de distorsion sont argumentés par le 

fait qu’il est reconnu dans la littérature que l’apparition de l’IM3 a deux origines [13], [15], 
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[16]. Ils sont principalement générés par un mélange direct du troisième ordre entre les fré-

quences d'entrée dû à une non-linéarité de l’élément RF. L’IM3 voit une seconde origine via 

le mélange entre les harmoniques de second ordre et les fréquences d’entrées f1 et f2 dû à cette 

même non-linéarité. On parle de mélanges indirects [15]. Comme dit précédemment, il est 

alors absolument nécessaire de limiter l’influence du mélange indirect induit par le banc de 

test. La Figure 2.9 permet de comprendre la différence entre les mélanges directs et indirects.  

 

Figure 2.9 ─ Explication et comparaison entre mélanges directs et indirects lors de la généra-

tion de l’IM3 réfléchi. 

 

Dans notre cas et afin d’optimiser le banc de test, on suppose maintenant qu’en plus 

des fréquences au fondamental, se trouve dans le signal d’excitation l’harmonique parasite 

2f2. A l’entrée du bloc non-linéaire, l’IM3 réfléchi né d’un mélange indirect est créé par une 

interaction d’ordre 2 entre la fréquence f1 et l’harmonique 2f2 parasite. Cette raie d’IM3 se 

crée donc à 2f2 - f1. Ce produit d’intermodulation né de ce phénomène est lié à la fois à la 

propriété non-linéaire de la cible RF d’ordre 2 (le coefficient α2 issu du développement de 

Taylor) et à une amplitude parasite de l’harmonique 2f2. Plus le niveau d’amplitude H2 de la 

composante 2f2 parasite est élevé et plus l’information provenant du bloc non-linéaire est 

masquée car son influence peut devenir plus forte que le mélange direct. 

D’autres mélanges indirects parasites et non désirés sont susceptibles de se produire. 

Lors du passage dans le combineur, il est possible que les composantes parasites fréquen-

tielles f2 – f1 & f1 + f2 se créent, ainsi que des produits d’intermodulation. Nous négligeons 

cependant leur présence dans ce banc de test en mode conduit en raison de leur très faible 

amplitude n’impactant pas la qualité de la mesure. Sachant qu’un système RF (LNA) est gé-

néralement à bande étroite, les composantes hors bandes (f2 - f1) deviennent très faibles. Des 

composants passifs, comme le combineur, peuvent faire ressortir des effets des non-linéarités 
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lors de l’injection de fortes puissances. Nous poserons l’hypothèse que nos étages passifs de 

la chaine de mesure sont strictement linéaires (Table 2.1). 

Table 2.1 ─ Evaluation du degré de non-linéarité de la chaine d’émission. 

 

Chaine de géné-

ration de la fré-

quence f1 

Chaine de géné-

ration de la fré-

quence f2 

Injection du test 

à 2 fréquences (f1 

& f2) 

Récupération de 

l’IM3 réfléchi 

Elément non-

linéaire 
Synthétiseur Synthétiseur - 

Analyseur de 

spectre 

Elément linéaire - - Combineur - 

Elément linéaire - - Filtre - 

Elément linéaire - - Coupleur - 

 

Comme vu en début de chapitre, la susceptibilité à l’intermodulation d’un élément RF 

doit être mesurée avec un spectre du signal injecté composé seulement de deux fréquences. Or 

la mise en place du banc de test en mode conduit confirme la présence de composantes rési-

duelles émises et générées par la chaine d’émission du test à deux fréquences. Si aucune pré-

caution n’est prise sur la chaine d’émission, le spectre émis est alors surchargé comme le 

montre la Table 2.2 et la Figure 2.10. 

 

Table 2.2 ─ Composantes harmoniques créées dans la chaine d’émission si aucun filtrage 

n’est mis en place. 

 

Fin de la Chaine de 

génération de la 

fréquence f1 

Fin de la Chaine de 

génération de la 

fréquence f1 

Fin de la chaine 

d’émission (sans 

filtrage) 
Composante au fondamen-

tal 
f1 f2 f1 & f2 

Composantes harmoniques 

2f1 2f2 2f1 & 2f2 

3f1 3f2 3f1 & 3f2 

… … 
f2 - f1 

      f2 + f1  … 
Produits 

d’intermodulations 

d’ordre 3 

- - 
2f1 - f2 

2f2 - f1 

 



CHAPITRE 2.   SUSCEPTIBILITE A L’INTERMODULATION DE SYSTEMES RF EN REFLEXION 

 

 

43 

 

Figure 2.10 ─ Illustration des composantes harmoniques créées dans la chaine d’émission si 

aucun filtrage n’est mis en place. 

Nous allons donc maintenant mettre en place différentes solutions pour éviter au 

maximum ces phénomènes parasites limitant la dynamique de mesure. On s’intéresse dans un 

premier temps à la distortion harmonique créée par notre chaine d’émission de nos fréquences 

d’injection f1 et f2. La Figure 2.11 montre la présence d’harmoniques 2 en sortie du coupleur 

bidirectionnel ou en entrée de l’élément sous-test. Ces dernières sont générées par le banc de 

test aux fréquences 2f1 et 2f2 lorsque les synthétiseurs délivrent une puissance maximale. La 

relation (2.19) définit le niveau visible de l’harmonique 2 sur l’axe des ordonnées de la Figure 

2.11. Aux alentours de 2500 MHz, une forte montée d’H2 apparait. Après de multiples me-

sures, aucunes interprétations plausibles n’est à retenir.  

 

Figure 2.11 ─ Evolution de l’harmonique 2 en entrée du DUT générée par le banc de test en 

fonction de la fréquence de l’H2. La puissance en sortie des synthétiseurs est maximale et 

vaut 27 dBm. 
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1 H2 1H2 [dBc] = P(f ) [dBm] - P (2f ) [dBm]  (2.19) 

On s’intéresse seulement à l’harmonique 2f2 en raison d’une similitude de comporte-

ment avec la fréquence 2f1 du fait que les fréquences d’excitations f1 et f2 sont très proches (la 

différence f2 - f1 noté Δf vaut 1 MHz). 

Il est donc nécessaire de filtrer toutes ces composantes harmoniques afin de pouvoir 

émettre un spectre propre et éviter les mélanges indirects indésirables. Un jeu de filtrage est 

alors soigneusement sélectionné permettant de répondre à la contrainte large bande du banc de 

test (Table 2.3). L’utilisation de ces filtres passe-bas permet de réduire considérablement la 

présence de l’H2 lors de l’injection du signal émis comme le montre la Figure 2.12. 

Table 2.3 ─ Différentes configurations de la chaine expérimentale permettant d’émettre et de 

détecter dans la gamme [300 MHz – 2,5 GHz]. 

Synthé 

f1 

Synthé 

f2 

Analyseur 

de spectre 
Combineur Coupleur 

Filtre 

Passe-bas 

Bande Visée 

[MHz] 

N5171B 

Keysight 
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Keysight 

N9000A 

Keysight 
ZACS242-100W+ 

ZFBDC20-62HP-S+ 

VLF-320+ [300 – 400] 

VLF-490+ [400 – 500] 

VLF-630+ [500 – 600] 

VLF-800+ [600 – 800] 

ZABDC20-252H-S+ 

VLF-1000+ [800 – 1000] 

VLF-1200+ [1000 – 1200] 

VLF-1800+ [1200 – 1800] 

VLF-2500+ [1800 – 2500] 

 

 

Figure 2.12 ─ Evolution de l’harmonique 2 en entrée du DUT générée par le banc de test en 

fonction de la fréquence. La puissance en sortie des synthétiseurs vaut 27 dBm. 
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Ces nouveaux étages de filtrage sont maintenant installés, ils ne rajoutent aucune perte 

d’insertion supplémentaire significative. Ils permettent de négliger totalement les sources de 

distorsions b) et c) de la Figure 2.8. La réémission d’IM3 indirect parasite par l’élément RF 

est donc supprimée. L’évolution du banc de test en mode conduit est montrée sur la Figure 

2.13. 

 

 

Figure 2.13 ─ Schéma expérimental prenant en compte la mise en place des filtres passe-bas 

et permettant la mesure de la puissance réfléchie par les systèmes RF sous-test. 

 

 

On s’intéresse maintenant à l’influence du mélange direct entre f1 et f2 (cas a) de la Fi-

gure 2.8). Dans la littérature, on se protège de cette source de distorsion via l’utilisation 

d’isolateurs séparément sur chaque chaine générant les fréquences f1 et f2 et d’un combineur 

de forte isolation. Ces isolateurs permettent d’éviter l’influence des chaines d’émission l’une 

sur l’autre et réduire le niveau d’IM3 résiduel. Dans ce manuscrit, le banc de test exploite la 

puissance réfléchie, potentiellement de faible amplitude. Il faut veiller à ce qu’aucun IM3 

résiduel, ne se retrouve sur l’analyseur de spectre par un chemin couplage. 

Pour être plus précis, l’excitation f1 se retrouve sur les premiers étages non-linéaire du 

synthétiseur f2 par sa sortie et malgré l’isolation de ce dernier un mélange direct se produit 

créant ainsi un produit d’intermodulation d’ordre 3 non-désiré. Le phénomène est schématisé 

sur la Figure 2.14. 
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Figure 2.14 ─ Illustration de la création d’un IM3 résiduel sur la chaine d’émission du banc 

de test en mode conduit. 

Dans un premier temps on quantifie l’IM3 résiduel, à trois fréquences différentes, en 

fonction de la puissance délivrée par les synthétiseurs PIN. On observe les résultats sur la Fi-

gure 2.15 lorsqu’aucun isolateur n’est installé. La mesure est prise directement sur l’analyseur 

de spectre lorsqu’aucun DUT n’est présent. 

 

Figure 2.15 ─ Evolution de l’IM3 résiduel, à trois fréquences, en fonction de la puissance en 

sortie des synthétiseurs. Aucune protection n’est ajoutée. 

On constate alors que l’IM3 résiduel apparait à des niveaux de PIN qui sont considérés 

comme très élevés en mode conduit. Le niveau d’IM3 le plus élevé est d’environ - 81 dBm à 

une puissance PIN de 27 dBm. Or en mode conduit, à ces niveaux, la puissance réfléchie est 

nettement au-dessus comme nous le verrons dans la partie suivante. 

Les précautions prises assurent que les éléments RF sous-test répondent à la suscepti-

bilité à l’intermodulation avant l’atteinte des limites du banc de test, aussi bien en puissance 

d’émission qu’en niveau de détectabilité. 

Un schéma montre que l’IM3 résiduel se retrouve directement sur l’entrée de 

l’analyseur de spectre par la directivité du coupleur bidirectionnel (Figure 2.16). 
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Figure 2.16 ─ Illustration des principales grandeurs d’un coupleur bidirectionnel. 

 

Figure 2.17 ─ Isolation du combineur ZACS242-100W+ entre les deux chaines de génération 

des fréquences f1 et f2 le long de la bande passante. 

 

Figure 2.18 ─ Directivité des deux coupleurs bidirectionnels utilisés en fonction de la fré-

quence du signal d’émission. 
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La directivité est une imperfection du coupleur, sa valeur est donnée par le constructeur. Elle 

peut atteindre une perte de puissance pouvant aller jusqu’à 60 dB. Dans notre cas, une forte 

directivité peut éventuellement être un critère de sélection et peut désigner la qualité d’un 

coupleur. Un combineur à 2 voies d’entrées et une voie de sortie présente une isolation entre 

ces deux voies d’entrées. Une bonne isolation du combineur, montré sur la Figure 2.17, cou-

plé à une forte directivité, observé sur la Figure 2.18, des coupleurs réduit considérablement 

l’impact de l’IM3 résiduel sur la dynamique de mesure. Ces deux critères sont caractérisés et 

leurs valeurs ne permettent aucune perte de dynamique de mesure en mode conduit. 

L’utilisation d’isolateur pour le banc de test en mode conduit en réflexion n’est pas 

strictement nécessaire et est fortement dépendant du niveau de réponse d’IM3 de la cible RF 

sous test. On assume cependant, intelligemment, de ne pas effectuer cette linéarisation. Mais 

nous verrons que dans le chapitre suivant l’utilisation des isolateurs sera indispensable afin de 

mesurer les faibles niveaux d’IM3 réémis par une cible RF. On peut rajouter que si des mau-

vais choix d’isolations sont effectués, la mesure de la réémission d’IM3 par une cible n’est 

plus limitée par le niveau de bruit de l’appareillage de détection, à savoir l’analyseur de 

spectre, mais par le niveau d’IM3 résiduel reçu par la chaine de réception.  

Le banc de test en mode conduit est caractérisé et opérationnel. Les éléments RF re-

présentant le panel peuvent maintenant être testés afin d’évaluer leur susceptibilité à 

l’intermodulation en mode réfléchi. 

2.3 Mesures et résultats 

2.3.1 Protocole expérimental 

En premier lieu sur les différents éléments RF, un balayage en fréquence est effectué 

afin de repérer des bandes de fréquences vulnérantes. Ce repérage pourra amener à 

l’identification, ou à la discrimination, du standard utilisé (GSM, 3G …) par le système RF. 

Le test à deux fréquences se fait pour deux tons de même amplitude et séparés de 1 MHz. Le 

balayage fréquentiel couvre la bande allant de 300 MHz à 2500 MHz. 

Un balayage en puissance est ensuite réalisé après l’identification des bandes vulné-

rantes. Le test à deux fréquences se fait pour deux tons, toujours, séparés de 1 MHz. Ce der-

nier permet de quantifier la distortion d’intermodulation réfléchi d’un récepteur RF. Une fois 
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la mesure effectuée, il est possible d’identifier les différents régimes de non-linéarité de 

l’élément RF. Le balayage en puissance peut s’étendre jusqu’à 27 dBm. On retrouve alors en 

résumé le protocole suivant : 

1. Balayage en fréquence et en puissance 

o Observation des raies au fondamental et d’IM3 réfléchis. 

2. Analyse des effets non-linéaires 

o Analyse de la raie au fondamental. 

o Analyse de la raie d’IM3 réfléchi. 

Toutes les mesures se feront dans des conditions de fonctionnement nominales des cir-

cuits RF testés. Les puissances du signal d’excitation ne dépasseront jamais les valeurs maxi-

mums décrites par les datasheet des DUT. L’injection du test à deux fréquences se fera tou-

jours par l’entrée antenne du système RF pour simuler l’utilisation du radar non-linéaire. 

L’atténuation de couplage ou coupling induit par le coupleur bidirectionnel est directement 

pris en compte lors de l’affichage des résultats expérimentaux. Les pertes d’insertions du banc 

de test en mode conduit sont en revanche non affichées sur les différentes courbes. Elles peu-

vent être facilement déduites.  

2.3.2 Automatisation de l’acquisition des données 

Pour améliorer l’efficacité et la rapidité des mesures, une automatisation est opéra-

tionnelle. Un logiciel de pilotage LabVIEW permet de commander les synthétiseurs et 

l’analyseur de spectre simultanément. Au niveau de la synchronisation, la prise de mesure de 

la puissance réfléchie sur l’analyseur de spectre se fait après l’injection du signal. L’interface 

utilisateur développée permet de régler différents paramètres en lien avec le type de balayage 

utilisé : 

 Balayage en fréquence 

o Fréquence Start 

o Fréquence Stop 

o Choix de la grandeur à mesurer (fondamental ou IM3) 

o Niveau de puissance du signal émis PIN 

o SPAN 
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o Ratio SPAN/RBW 

o Ratio RBW/VBW 

o Nombre de points de mesures désirés 

o Nombre d’acquisition par le spectre 

o Type de mesure (Instantanée, moyennage, maximum, etc.) 

Le nombre de points de mesures représente la longueur du balayage. Par exemple 100 

points de mesures de 500 MHz à 600 MHz permettent d’obtenir un pas de 1 MHz. A ne pas 

confondre avec le nombre d’acquisition qui lui définit le nombre de fois où le spectre prend la 

valeur de la grandeur choisie pour un seul point de mesure. 

Un enjeu de la mise en place de cette automatisation réside dans la mesure de la puis-

sance réfléchie, en effet cette dernière varie de niveau très petit jusqu’à des niveaux élevés (~ 

0 dBm). Par exemple lors d’un balayage, à un point de mesure de faible niveau de puissance 

d’entrée, la mesure de la réémission d’IM3 par le DUT se fera à l’aide d’un moyennage (avec 

un nombre d’acquisition plus ou moins fort) permettant d’augmenter le rapport signal à bruit, 

d’augmenter la précision de la mesure tout en diminuant le temps de la mesure. 

A un point de mesure de plus forte puissance, une mesure instantanée et rapide à une 

seule acquisition permet une précision très élevée. Le choix du type de mesure est effectué 

selon l’élément RF sous-test. En effet pour une cible RF commerciale, on privilégiera la me-

sure du maximum de la grandeur choisie sur un nombre faible d’acquisition afin de ne pas 

altérer le temps de la mesure. Ce choix est encouragé par le phénomène de multiplexage tem-

porel (Time Division Duplexing TDD) d’un émetteur-récepteur où la puissance réfléchie par 

la cible et mesurée à l’analyseur de spectre change constamment d’état (et donc de puissance) 

suivant la période cyclique de son Switch. Le TDD est une technique de multiplexage permet-

tant à un système RF d’émettre et de transmettre à intervalle régulier suivant un temps de 

commutation. 

Les paramètres SPAN, SPAN/RBW et RBW/VBW permettent de régler la résolution 

et la précision de la mesure. Un compromis est donc à trouver entre précision et temps de me-

sure. 

Le SPAN permet de régler la fenêtre de mesure par rapport à une fréquence centrale 

correspondant à celle de la grandeur mesurée. 

Le filtre VBW est un filtre passe-bas utilisé pour lisser le signal vu sur l'écran. En mo-

difiant VBW, il est possible de diminuer le niveau de bruit, ce qui aura pour effet une hausse 
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du temps d’acquisition. Ce type de lissage peut être utilisé pour aider à mesurer des signaux 

qui pourraient être piégés dans le bruit. 

Le RBW est un filtre passe-bande qui permet d’affiner la composante fréquentielle à 

mesurer, d’améliorer la résolution de la mesure et donc d’améliorer la précision de la mesure. 

Cependant, pour un RBW très étroit la vitesse de balayage se dégrade augmentant ainsi le 

temps de réponse de la mesure. Ceci dû à l’adaptation au long régime transitoire induit par le 

filtre passe bande très sélectif. 

Afin de choisir une configuration optimale, nous allons faire varier ces différents pa-

ramètres en ayant pour but un rapport entre vitesse d’acquisition et précision optimale. De 

plus la fréquence de la grandeur à mesurer, le choix du SPAN, le choix de RBW et le choix de 

VBW imposent quelquefois le mode de balayage interne (Swept Frequency Domain ou FFT 

Frequency Domain) et utilisé par l’analyseur de spectre [86]. Ce mode FFT mesure la réparti-

tion en fréquence d'un signal en analysant chacune des fréquences séparément offrant une 

meilleure précision. 

 Afin d’optimiser l’automatisation de nos mesures, plaçons une cible RF sous-test 

quelconque et réalisons une variation des différents paramètres d’entrées pour un type de me-

sure instantanée (une seule acquisition). 

En observant la Table 2.4, on se rend compte qu’en diminuant le SPAN (autour de la fré-

quence de la grandeur mesurée) le mode de balayage de l’analyseur de spectre est automati-

quement imposé par l’appareil lui-même. Ce changement (SPAN = 10 kHz) a pour effet de 

baisser drastiquement le niveau de bruit et donc d’améliorer la dynamique de mesure. 

Le réglage automatique des ratios SPAN/RBW & RBW/VBW offre un temps 

d’acquisition quasiment optimal et une précision de mesure excellente. Selon les besoins de 

rapidité d’acquisition ou de précision de mesures nous opterons, pour la suite des travaux, 

respectivement pour les précisions des Manip 4 et Manip 5 (Table 2.4), le nombre de points 

de mesures évoluant en fonction du choix de la fréquence Start et Stop. Le niveau de réfé-

rence représente la puissance maximale mesurable par l’analyseur de spectre. Plus sa valeur 

est faible et plus le niveau de bruit de l’appareillage diminue. 
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Table 2.4 ─ Variation des paramètres d’entrées de l’automatisation du banc de test afin 

d’optimiser le temps de mesure lors d’un balayage en fréquence. 

Balayage en 

fréquence 

Manip 

1 

Manip 

2 

Manip 

3 

Manip 

4 

Manip 

5 

Manip 

6 

Manip 

7 

Manip 

8 

Manip 

9 

Fréquence 

Start [MHz] 
800 800 800 800 800 800 800 800 800 

Fréquence 

Stop [MHz] 
1000 1000 1000 1000 1000 1000 1000 1000 1000 

Grandeur 

réfléchie me-

surée 

IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 

PIN [dBm] - 10 - 10 - 10 - 10 - 10 - 10 - 10 - 10 - 10 

SPAN [MHz] 1 1 1 0,01 0,01 0,01 0,01 0,01 0,01 

Mode de ba-

layage 
Swept Swept Swept FFT FFT FFT FFT FFT FFT 

SPAN/RBW 
106 

(auto) 

106 

(auto) 

106 

(auto) 

106 

(auto) 

106 

(auto) 
50 150 

106 

(auto) 

106 

(auto) 

VBW/RBW 1 (auto) 1 (auto) 1 (auto) 1 (auto) 1 (auto) 1 (auto) 1 (auto) 0.1 10 

RBW [Hz] 9100 9100 9100 91 91 200 66,7 91 91 

VBW [Hz] 9100 9100 9100 91 91 200 66,7 9,1 910 

Niveau de 

référence 

[dBm] 

- 40 - 40 - 40 - 40 - 40 - 40 - 40 - 40 - 40 

Nombre de 

points de 

mesures 

101 501 1001 101 501 101 101 101 101 

Temps de 

mesure [s] 
33,2 185,23 374,59 46,66 230,93 48,27 50,02 71,27 46,61 

Précision - - - - - - - + + + + + + + + + + + + + 

Plancher de 

bruit [dBm] 
- 90 - 90 - 90 - 115 - 115 - 112 - 115 - 120 - 111 

La Figure 2.19 permet de se rendre compte de ce choix, en effet la Manip 3 est très brui-

tée contrairement aux Manip 4 et 5 étant particulièrement précise. 

 

Figure 2.19 ─ Comparaison des résultats de mesures obtenus à différentes configurations 

(Manip 3, 4, 5) des paramètres d’entrées pour un balayage en fréquence (Table 2.4). 
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 Balayage en puissance 

o Puissance PIN Start 

o Puissance PIN Stop  

o Choix de la grandeur à mesurer (fondamental ou IM3) 

o Fréquences des deux signaux émis f1 & f2 

o SPAN 

o Ratio SPAN/RBW 

o Ratio RBW/VBW 

o Nombre de points de mesures désirés 

o Nombre d’acquisition par le spectre 

o Type de mesure (Instantanée, moyennage, maximum, etc.) 

En observant la Table 2.5, on peut émettre les mêmes analyses que précédemment. De la 

même manière, le réglage automatique des ratios SPAN/RBW & RBW/VBW offre un temps 

de mesure quasiment optimale et une précision de mesure excellente.  

Table 2.5 ─ Variation des paramètres d’entrées du banc de test afin d’optimiser le temps de 

mesures lors d’un balayage en puissance. 

Balayage en 

puissance 

Manip 

1 

Manip 

2 

Manip 

3 

Manip 

4 

Manip 

5 

Manip 

6 

Manip 

8 

Manip 

9 

Manip 

10 

Manip 

11 

Manip 

12 

Puissance Start 

[dBm] 
- 20 - 20 - 20 - 20 - 20 - 20 - 20 - 20 - 20 - 20 - 20 

Puissance Stop 

[dBm] 
10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 

Grandeur réflé-

chie mesurée 
IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 IM3 

f1 [MHz] 940 940 940 940 940 940 940 940 940 940 940 

f2 [MHz] 941 941 941 941 941 941 941 941 941 941 941 

SPAN [MHz] 1 1 1 1 1 1 0,01 0,01 0,01 0,01 0,01 

Mode de ba-

layage 
Swept Swept Swept Swept Swept Swept FFT FFT FFT FFT FFT 

SPAN/RBW 
106 

(auto) 
106 

(auto) 
106 

(auto) 
106 

(auto) 
50 150 

106 
(auto) 

106 
(auto) 

50 
106 

(auto) 
106 

(auto) 

VBW/RBW 
1 

(auto) 

1 

(auto) 

1 

(auto) 

1 

(auto) 

1 

(auto) 

1 

(auto) 

1 

(auto) 

1 

(auto) 

1 

(auto) 
0,1 10 

RBW [Hz] 9100 9100 9100 9100 20000 6666,7 91 91 200 91 91 

VBW [Hz] 9100 9100 9100 9100 20000 6666,7 91 91 200 9,1 910 

Niveau de réfé-

rence [dBm] 
- 30 - 30 - 30 - 30 - 30 - 30 - 30 - 30 - 30 - 30 - 30 

Nombre de 

points de me-

sures 

101 501 1001 2001 501 501 1001 501 501 501 501 

Temps de me-

sures [s] 
18,96 91,41 183,06 363,95 89,78 101,48 267,69 134,14 140,09 303,25 147,40 

Précision - - + ++ +++ + + ++++ +++ +++ +++ +++ 

Plancher de 

bruit [dBm] 
- 90 - 90 - 90 - 90 - 85 - 90 - 115 - 115 -112 - 120 - 113 
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Selon les besoins de rapidité d’acquisition ou de précision de mesures nous opterons, 

pour la suite des travaux, respectivement pour les précisions des Manip 9 ou Manip 8 (Table 

2.5). Le nombre de points de mesures et le temps de mesure étant toujours dépendant du choix 

de la puissance Start et Stop. 

La Figure 2.20 démontre les choix d’optimisations où l’on peut voir sur les Manip 1 et 4 

de nombreux points de mesures étant faux, contrairement au Manip 8 et 9 où aucun point de 

mesures n’est faussé. 

 

Figure 2.20 ─ Comparaison des résultats de mesures obtenus à différentes configurations 

(Manip 1, 4, 8, 9) des paramètres d’entrées pour un balayage de puissance (Table 2.5). 

L’automatisation des données de nos mesures est maintenant effectuée et facilite la répé-

tition des expérimentations sur différentes cibles RF. Selon la configuration et le nombre de 

points de mesures choisies, toujours en respectant le niveau de précision montré dans cette 

section, les mesures effectuées dans ce manuscrit ont des durées variant de quelques secondes 

jusqu’à environ 10 minutes. 

On rappelle que les trois principales et premières, fonctions non-linéaires d’un RF 

front-end sont le Switch, le LNA et le PA. Avant de commencer les expérimentations sur des 

cibles RF commerciales, l’idée a été de reconstituer un RF Front-End en utilisant des fonc-

tions discrètes. L’étude vise à se rapprocher le plus possible d’un système réel présent dans 

l’environnement commercial. On va ainsi pouvoir connaitre l’implication exacte des diffé-

rents étages d’un émetteur-récepteur RF sur la réponse des produits d’IM3 réfléchis. Bien 

entendu du fait de la mesure de la puissance réfléchie du système, on s’intéresse seulement à 

ces premiers étages non-linéaires. L’avantage de ce choix réside dans le fait que ces fonctions 

discrètes cascadées (Switch & LNA) ont leur topologie (ou design) électronique connue. Nous 
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pouvons de ce fait reproduire les tests expérimentaux sur un simulateur de type SPICE et ainsi 

améliorer notre compréhension. 

2.3.3 Mesures sur des fonctions discrètes RF 

Le balayage en fréquence ne sera pas effectué dans cette partie du fait que nous con-

naissons parfaitement les bandes de fonctionnement de nos fonctions discrètes. Dans cette 

partie, on va reconstituer en priorité un récepteur RF avec des fonctions discrètes en se limi-

tant au Switch et au LNA car la raie d’IM3 réémise par les étages au-delà du front-end ne 

pourra pas remonter vers l’entrée antenne à cause d’une forte isolation inverse des premiers 

étages. 

Un Switch RF est indispensable pour répondre à la problématique du multiplexage 

TDD dans un émetteur-récepteur RF multi-bandes et permet de sélectionner entre émission ou 

réception comme cela est illustré sur la Figure 2.21. 

 

Figure 2.21 ─ Architecture hétérodyne typique d’un système RF GSM multi-bandes utilisant 

les deux types de multiplexages (TDD et Frequency Division Duplexing FDD [87]). 

Un Switch RF, répondant à la bande de 10 MHz à 2500 MHz, disponible chez le fabri-

cant Mini-Circuits de référence ZMSW-1211 est testé. La configuration de ce dernier est 

Single-Pole Double-Throw (SPDT), elle contient une entrée et deux sorties et permet de gérer 

parfaitement le mode de duplex TDD. La Figure 2.22 montre sa topologie électronique, à base 

de diodes PIN, classiquement utilisée dans un front-end RF.  
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Figure 2.22 ─ Topologie électronique du Switch PIN SPDT ZMSW-1211. 

Pour choisir la voie de réception, la tension d'alimentation VRx doit être dans un état haut 

(5V), alors que la tension d'alimentation VTx doit être dans un état bas (0V). Les diodes D1 et 

D2 doivent être passantes, alors que les diodes D3 et D4 doivent être bloquées. Le signal d'en-

trée peut alors passer à travers le dispositif vers la sortie Rx. Une caractéristique importante 

du circuit est l'isolation, d’environ 35 dB, entre les deux voies possibles. Les diodes PIN sont 

les dispositifs actifs non-linéaires qui génèrent une distorsion d'intermodulation. La suscepti-

bilité à l’intermodulation est menée et les résultats expérimentaux sont présentés sur la Figure 

2.23. 

 

Figure 2.23 ─ Réémission d’IM3 et du fondamental par le Switch GSM ZMSW-1211 en 

fonction de la puissance émise par les deux synthétiseurs. f1 = 940 MHz et f2 = 941 MHz. IM3 

= 939 MHz. 

La puissance réfléchie du fondamental (f1 = 940 MHz) est proportionnelle à la puis-

sance d’agression jusqu'à un niveau d'environ 23 dBm. Cela indique un comportement quasi-

linéaire du circuit suivant une pente 1 dB/dB. On ne distingue pas le point de compression 

associé à un comportement non-linéaire plus prononcé. La puissance de l’IM3 réfléchi est 

seulement mesurable lorsque le niveau de puissance PIN dépasse les 10 dBm. On observe 
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d'abord une pente 3 dB/dB qui correspond à l'évolution théorique dans un comportement fai-

blement non-linéaire. Au-delà de 17 dBm se produit un léger changement de pente de l’IM3 

dépendant fortement de la topologie générale du Switch RF. On entre, timidement, dans un 

régime dit fortement non-linéaire. 

 

Une fois passé à travers le Switch, le signal d'entrée est amplifié par un LNA. Le choix 

s’est dirigé sur le ZX60-0916LN+ disponible chez le fabricant Mini-Circuits. Sa bande pas-

sante s’étend de 824 MHz à 960 MHz et répond parfaitement au standard GSM. Son rôle est 

crucial car il ajuste principalement la sensibilité du récepteur. La topologie de ce LNA est 

représentée sur la Figure 2.24. Il est basé sur un transistor bipolaire NPN Q1 dans une confi-

guration émetteur-commun. La charge active formée par les transistors PNP Q2 et Q3 agit 

comme source de courant avec une résistance de sortie élevée. Cette source stable peut être 

utilisée pour linéariser l'amplificateur en compensant les non-linéarités dues à la résistance de 

sortie du transistor principal NPN et la transconductance non-linéaire. Le comportement non-

linéaire de l'amplificateur pourrait donc être réduit.  

 

Figure 2.24 ─ Topologie électronique du LNA GSM ZX60-0916LN+. 

Appliquons maintenant le test à deux fréquences sur ce LNA et mesurons la puissance ré-

fléchie du fondamental et de l’IM3. Les résultats expérimentaux sont représentés sur la Figure 

2.25.  
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Figure 2.25 ─ Réémission d’IM3 et du fondamental par le LNA GSM ZX60-0916LN+ en 

fonction de la puissance émise par les deux synthétiseurs. f1 = 940 MHz et f2 = 941 MHz. IM3 

= 939 MHz. 

 

Le point de compression (P1dB) en réflexion est atteint pour un niveau de puissance PIN se 

trouvant aux alentours de - 6 dBm (P1dB IN = - 6 dBm & P1dB OUT = - 37 dBm). Il s’agit du 

point à partir duquel la pente n’est plus égale à 1 dB/dB et se mesure généralement en trans-

mission. Rappelons que ce point limite, en théorie, le comportement faiblement non-linéaire 

d'un circuit lors d’une étude en transmission. Cependant, au-delà de ce point dans la partie (2), 

on observe un changement de la pente 3 dB/dB de l’IM3 réémise oscillant entre maxima et 

minima. Ces derniers sont induits à la fois par les différentes jonctions du LNA (transistors) 

ainsi que par la topologie électronique générale. On se situe dans un régime de forte non-

linéarité mais sans atteindre aucune saturation. Ces phénomènes sont également rencontrés en 

transmission. Nous nous intéresserons à cette réponse fortement non-linéaire dans le chapitre 

4. 

En ce qui concerne l’IM3 réfléchi par le LNA, il devient mesurable à partir d’une 

puissance PIN de - 15 dBm, bien avant celui du Switch RF. Il suit une pente 3 dB/dB théo-

rique, dans la partie (1), jusqu’à environ - 5 dBm (concordance avec le P1dB en réflexion) 

avant de subir différents changements de pente impactés par le fonctionnement de la jonction 

de l’amplificateur dans la partie (2). Ce régime est atteint plus rapidement que pour le Switch, 

pour une puissance PIN plus faible. Enfin la partie (3) se produit aux alentours de PIN égale à 5 

dBm. Elle traduit une saturation de la rémission d’IM3 due à une limite en courant du LNA 

ou à une saturation du circuit se traduisant par un écrêtage des signaux mesurés. 
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Plaçons en cascade le Switch ZMSW-1211 et le LNA ZX60-0916LN+ afin de repro-

duire un front-end RF discret fonctionnant en mode réception. Dans la suite du manuscrit les 

cibles RF testées sont en mode réception. D’où l’intérêt de simuler l’injection et le couplage 

du signal sur l’accès antenne de l’élément RF. En observant la Figure 2.1, le chemin le plus 

court converge vers l’entrée du LNA. Le PA étant potentiellement excité par sa sortie, ce qui 

produit une très forte désadaptation et réflexion du signal. Réalisons la susceptibilité à 

l’intermodulation dont les résultats sont visibles sur la Figure 2.26. 

La puissance de l’IM3 réfléchi par le LNA seul (Figure 2.25) est très proche de celle 

du RF front-End (Figure 2.26). On observe cependant un décalage sur la puissance PIN. Cet 

écart est dû aux pertes d'insertions du Switch RF étant donné qu’il est mesurable en amont du 

LNA. Cela montre clairement que le Switch ne génère pas d'intermodulation à moins que le 

test à deux fréquences soit de très forte amplitude. Ainsi dans la réponse du front-end discret, 

on retrouve des changements de pente (minima ou maxima) désignant pour les premiers le 

LNA et pour le second le Switch. 

 

Figure 2.26 ─ Réémission d’IM3 et du fondamental par le front-end discret en fonction de la 

puissance émise par les deux synthétiseurs. f1 = 940 MHz et f2 = 941 MHz. IM3 = 939 MHz. 

Pour confirmer les expériences et aller plus loin dans nos investigations, des simula-

tions numériques ont été réalisées. Étant donné que les topologies des circuits RF discrets sont 

connues, la simulation électrique de type SPICE complète ce travail. Afin de calculer les ni-

veaux d’intermodulation, nous utilisons la technique d’analyse Harmonic Balance HB [88]. 

C’est une méthode de calcul dans le domaine fréquentiel et temporel pour la simulation de 

circuits et de systèmes non-linéaires. HB est bien adaptée pour la simulation des circuits non-
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linéaires RF. La simulation HB sera présentée plus en détail dans le chapitre 4. La Figure 2.27 

montre l’évolution des IM3 réfléchis du RF front-end discret. 

 

Figure 2.27 ─ Comparaison entre expérimentation et simulation HB de la réémission d’IM3 

par le front-end discret en fonction de la puissance émise par les deux synthétiseurs. f1 = 940 

MHz et f2 = 941 MHz. IM3 = 939 MHz. 

 

Les résultats expérimentaux sont comparés avec les résultats numériques. Un très bon 

accord est obtenu, entre simulation et expérimentation, quel que soit le circuit étudié. À des 

niveaux plus élevés l'accord n’est plus aussi bon. Ceci vient du fait que le modèle des compo-

sants actifs disponibles sur le logiciel Advanced Design System ADS (diodes & transistors) 

n’est pas optimisé pour le fort signal. Ces résultats (numériques et expérimentaux) confirment 

le rôle crucial du LNA dans la génération du niveau de distorsion, et notamment de l’IM3, 

réfléchie mesurée sur un émetteur-récepteur RF. La simulation permet cependant, malgré 

quelques désaccords à fort signal, d’augmenter la puissance d’émission sans provoquer de 

destruction du LNA, contrairement à l’expérimentation. Ainsi on peut observer en simulation 

l’évolution de l’IM3 réfléchi, sur la Figure 2.27, du front-end discret jusqu’à  une puissance 

de 27 dBm. On retrouve, d’autant plus, un très bon accord comme décrit précédemment. Dans 

les prochaines mesures sur des fonctions intégrées inconnues, l’enjeu est de lier la mesure en 

réflexion à la mesure en transmission afin d’attester de l’extraction d’information internes et 

contenues dans le LNA. Cette comparaison de la raie d’IM3 réfléchi ou transmise peut aussi 

se faire avec des systèmes discrets. L’idée est donc de se rapprocher au plus de systèmes ac-

tuels dans lesquels les front-ends sont intégrés sur une même puce (circuit MMIC). 

 

-100

-80

-60

-40

-20

0

20

40

-20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20 25 30

P
u

is
sa

n
ce

 r
éf

lé
ch

ie
 (

d
B

m
)

PIN (dBm)

Réémission d'IM3 par le Switch

Réémission d'IM3 par le LNA

Réémission d'IM3 par le RF front-end discret

Réémission d'IM3 par le Switch - Simulation

Réémission d'IM3 par le LNA - Simulation

Réémission d'IM3 par le RF front-end discret - Simulation



CHAPITRE 2.   SUSCEPTIBILITE A L’INTERMODULATION DE SYSTEMES RF EN REFLEXION 

 

 

61 

2.3.4 Mesures sur des fonctions RF intégrées 

Le balayage en fréquence ne sera pas effectué dans cette partie du fait que nous con-

naissons parfaitement les bandes de fonctionnement de nos puces. Le test à deux fréquences 

est injecté avec une puissance des deux fréquences strictement identique et avec un Δf égale à 

1 MHz. Toutes les expérimentations sont effectuées lorsque les puces RF sont configurées 

dans un mode de réception. Comme dit précédemment lorsque l’émetteur-récepteur est en 

mode émission, le signal d’excitation du radar à intermodulation entre par la sortie du PA. 

Nous verrons des observations concernant la raie d’IM3 réfléchi d’un PA dans le chapitre 4. 

La susceptibilité à l'intermodulation des puces intégrées est estimée et comparée sur 

une large gamme de puissances d'entrée. Quatre puces RF fonctionnant dans les principales 

normes de communication (UHF, GSM, Wi-Fi) sont testées. Une image de ces puces soudées 

sur leur carte d'évaluation respective est illustrée sur la Figure 2.28. 

La puce RFFM6404 est un module RF dédié aux applications répondant aux bandes 

ISM entre 430 MHz et 450 MHz. Il répond à la nécessité d'une réduction de la taille des front-

ends RF dans les équipements de communication modernes. La RFFM6404 contient un 

Switch SPDT intégré, un filtre d’harmonique intégré pour la partie émission et un LNA. 

La RF2418 est un module RF de réception pouvant être utilisé pour des applications 

UHF et/ou GSM. La puce contient tous les composants requis pour implémenter les fonctions 

RF du récepteur. Il contient un LNA, un autre amplificateur RF, un mélangeur GaAs FET. 

L'entrée et la sortie du LNA sont disponibles. 

La RFFM4203 fournit une solution intégrée complète dans un seul module RF pour le 

Wi-Fi 802.11b/g/n/ac ainsi que pour les systèmes Bluetooth. Il intègre un PA de 2,4 GHz à 

2,5 GHz, un LNA et du filtrage pour le rejet des harmoniques. 

La RF6535 intègre également une solution complète dans un seul module pour les ap-

plications Wi-Fi et ZigBee dans la bande 2,4 GHz à 2,5 GHz. Ce module RF, ou front-end, 

intègre le PA et son filtre harmonique en émission et un LNA pour la réception. Afin 

d’améliorer la compréhension de ses fonctions RF intégrées, décrivons l’architecture de cette 

puce observée sur la Figure 2.28 e). Un premier Switch sélectionne les chemins ANT1 ou 

ANT2. Un second sélectionne les chemins Tx ou Rx. Dans le trajet d'émission (Tx), le signal 

est amplifié par un amplificateur de puissance (PA) et dans le trajet de réception (Rx), le si-

gnal est amplifié par un amplificateur à faible bruit (LNA). C'est une architecture hétérodyne 
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typique d'un émetteur-récepteur sans-fil. On retrouve une très forte similarité entre les diffé-

rentes puces RF testées. 

 

Figure 2.28 ─ Puces RF : a) RFFM6404 b) RFFM4203 c) RF6535 d) RF2418 e) Architecture 

hétérodyne Wi-Fi du front-end RF6535. 

Ces puces RF intégrées sont fabriqués par le fabricant Qorvo. Ils offrent la possibilité 

de mesurer le signal sur les différentes entrées possibles d’un RF front-end. Des tests peuvent 

être menés aussi bien en réflexion qu’en transmission. 

On définit un rapport entre la puissance du fondamental et la puissance de la raie 

d’intermodulation. Ce rapport de distorsion signal-intermodulation (InterModultaion Ratio 

IMR), montré sur (2.21), est la caractéristique la plus courante pour définir la non-linéarité 

d’un récepteur RF en mode transmission (ou direct) [14]. À l’aide des relations (2.21) et 

(2.16), montrant l’évolution de la puissance d’IM3 en P3, on peut déduire une évolution de la 

puissance de l’IMR à faible puissance en - 2 dB/dB sur (2.22).  
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     3Fund IMIMR dB P dBm P dBm   (2.21) 

     3 LNA2 GAIN [ ]INIMR dB P dB dB dB     (2.22) 

Dans ce manuscrit, nous redéfinissons cet IMR tel qu'il est obtenu à partir des résultats 

réfléchis, à savoir l'IMR réfléchi. Dans les systèmes sans-fil commerciaux, les mesures en 

réflexion effectuées à l'entrée de l'antenne sont toujours possibles contrairement aux mesures 

dans un mode direct nécessitant un port de mesure situé à l'intérieur du système et très sou-

vent indisponible. Le port antenne est donc un point d'entrée intéressant pour estimer les pro-

priétés non-linéaires d'un récepteur RF. Comme dit précédemment l’enjeu est de lier la me-

sure en réflexion de la mesure en mode direct. Dans la suite du chapitre, l’IMRR définit l'IMR 

en mode réflexion et l'IMRT définit l’IMR en mode direct. 

On s’intéresse également au point d'interception classique de troisième ordre IP3 (In-

tercept Point 3) [14]. Ce dernier est un facteur de mérite important pour caractériser la distor-

sion d'intermodulation des dispositifs RF. Il est possible de l’extraire seulement si les deux 

fréquences composant le test d’intermodulation sont de même niveau de puissance lors du 

couplage sur le LNA de la puce RF testée. La Figure 2.29 présente la puissance de sortie au 

fondamental à la fréquence de 2400 MHz ainsi que la puissance d’IM3 mesurée en transmis-

sion correspondant à l'une des bandes latérales (IM3 inférieur) en fonction de la puissance PIN. 

 

Figure 2.29 ─ Puissance d’IM3 et fondamental mesurées à la sortie du module RF6535, con-

figuré dans un chemin de réception, en fonction de la puissance en sortie des synthétiseurs. f1 

= 2401 MHz et f2 = 2402 MHz. La fréquence de l’IM3 est de 2400 MHz. Illustration de la 

méthode d'extrapolation de l’IIP3 et de l’IMR. 
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Comme le montre la Figure 2.29, ce point IP3 est obtenu expérimentalement en extra-

polant à la fois la pente 1 dB/dB de la puissance au fondamental et la pente 3 dB/dB de la 

puissance d’intermodulation d’ordre 3. Ces extrapolations se font à de faibles puissances ou 

seulement le régime faiblement non-linéaire de l’élément RF est excité. L’intersection de ces 

deux extrapolations forme la valeur de l’IP3 prise sur l’abscisse, on définit alors le point 

d’interception d’ordre 3 en entrée du système RF, on le note IIP3.  

L’IIP3 peut être directement extrait en utilisant l’IMR. À l’aide de (2.21) et (2.22), on 

constate que lorsque la pente - 2 dB/dB de l’IMR extrapolée à faible puissance intercepte la 

valeur de 0 dB, on obtient à nouveau l’IIP3. On rappelle qu’à la valeur de la puissance PIN 

doivent être soustraites les pertes d’insertions du banc de test en mode conduit comme définit 

précédemment ainsi que des pertes des câbles évaluées à environ 2 dB lors de ces expérimen-

tations. 

La Figure 2.30 montre ces mêmes grandeurs en mode réflexion. Des tendances simi-

laires sont observées dans les modes réfléchi et direct. En comparant ces deux modes, à de 

forts niveaux de puissance, les mêmes changements de pente apparaissent à des niveaux de 

PIN semblable, on voit cependant apparaitre une différence dans l’évolution de l’IM3. 

 

Figure 2.30 ─ Réémission de la puissance d’IM3 et fondamental du module RF6535, confi-

guré dans un chemin de réception, en fonction de la puissance en sortie des synthétiseurs. f1 

= 2401 MHz et f2 = 2402 MHz. La fréquence de l’IM3 est de 2400 MHz. 

En mode direct, les deux courbes saturent vers des valeurs de puissance PIN identiques. La 

saturation est cependant moins prononcée lors de la mesure de la réémission de la puce 

RF6535. L'explication la plus probable implique qu’une saturation du dispositif est causée par 

l'écrêtage de la tension ainsi que du courant imposé par l'étage de sortie. La distorsion 
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d’intermodulation mesurée à l'entrée montre une saturation moins prononcée (le niveau d’IM3 

réfléchi continue d’augmenter) et présente une évolution légèrement différente de la puissance 

transmise. On peut extrapoler ces courbes afin évaluer l’IIP3 à la fois en réflexion et en direct. 

La Figure 2.31 montre l’évolution des deux rapports IMRR et IMRT en fonction de la puis-

sance en sortie des synthétiseurs permettant d’extraire expérimentalement les points IIP3R (en 

mesurant la réémission de l’élément RF) et IIP3T (en mesurant la puissance en sortie du 

LNA). 

 

Les valeurs concernant la puce RF6535 sont alors sensiblement similaires : 

 IIP3R = 9,8 dB 

 IIP3T = 8,6 dB 

En conséquence, le test proposé en réflexion via l’entrée antenne peut aboutir à une 

valeur de mérite suffisamment précise pour estimer les propriétés non-linéaires d'un système 

RF même si nous n'avons pas accès à sa sortie.  

 

 

Figure 2.31 ─ Evolution des IMRR et IMRT de la puce RF6535 en fonction de la puissance 

des synthétiseurs. Extraction des IIP3 en réflexion et transmission. f1 = 2401 MHz et f2 = 

2402 MHz. La fréquence de l’IM3 est de 2400 MHz. 

Pour valider cette hypothèse, nous avons appliqué notre méthode de test à l'ensemble des 

puces RF disponibles afin de procéder à un test comparatif de ces différents récepteurs. Pour 

chaque puce RF présentée précédemment, nous avons mesuré l'IMRR et l'IMRT dans leur 
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bande passante respective (les fréquences d’excitations f1 et f2 se situent au point central de la 

bande) et extrait le facteur de mérite IIP3R et IIP3T. 

La Table 2.6 présente les résultats de mesures. La Figure 2.32 montre l'IMRR pour les 

différentes puces.  

 

Figure 2.32 ─ Evolution de l’IMRR en fonction de la puissance PIN pour différentes puces RF 

intégrées. 

Dans tous les cas, la comparaison entre IIP3R, extrait de la Figure 2.32, et IIP3T, non 

présenté sur la courbe, montre des valeurs très proches avec une différence typique de seule-

ment 1 dB. Au moyen de cette comparaison sur de nombreux dispositifs différents, nous vali-

dons la procédure de mesure proposée en nous concentrant sur le signal réémis par le récep-

teur RF pour informer quantitativement de son comportement non-linéaire.  

Table 2.6 ─ Comparaison des IIP3 réémis et transmis des différentes puces RF disponibles. 

 RFFM6404 RF2418 RFFM4203 RF6535 

IIP3R [dB] 5,4 2,4 -1,6 9,8 

IIP3T [dB] 6,5 3,2 -0,2 8,6 

Divers paramètres ont été extraits et peuvent servir d'indicateurs pertinents de perfor-

mances d’un circuit RF en termes de distorsion d’intermodulation. Ces mesures permettent de 

dire que la non-linéarité interne du LNA mesurée en réflexion est totalement liée avec la non-

linéarité en mode direct donnée par les différents fondeurs (dans les datasheet). La validation 

(et/ou la preuve que l’IM3 est mesurable en réflexion) de l’utilisation du test à intermodula-

tion sur les fonctions discrètes et les puces RF nous amènent à l’étape suivante, à savoir la 

susceptibilité à l’intermodulation de cibles RF commerciales et opérationnelles. Il sera alors 
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possible d’observer les ordres de grandeurs des niveaux de réémission d’IM3 en vue du di-

mensionnement du radar à intermodulation pour l’optimisation de la détection aussi bien en 

termes de quantité de puissance rayonnée qu’en termes de distance de détection. 

 

2.3.5 Mesures sur des cibles RF commerciales 

L'étude est maintenant étendue à des systèmes de communication sans-fil complets. 

Deux émetteurs-récepteurs commerciaux sont choisis. Les tests en mode conduit suivant le 

protocole de mesure défini précédemment sont maintenant effectués sur un émetteur-

récepteur GSM et un Talkie-Walkie UHF. L’injection du signal radar à deux fréquences se 

fait sur le seul accès disponible, l’accès antenne des cibles commerciales. Le test à deux fré-

quences est injecté avec une puissance des deux fréquences strictement identique et avec un 

Δf égale à 1 MHz. L’analyseur de spectre est configuré pour la mesure du maximum. 

Le modem GSM CT63 est une unité autonome équipée de la dernière technologie 

GSM/GPRS du fabricant CINTERION (anciennement SIEMENS). La fonctionnalité Quad-

Band permet un fonctionnement sur toutes les fréquences GSM. Nous concentrons nos me-

sures sur la bande de fréquence de communication utilisée en Europe qui va de 921 MHz à 

960 MHz pour une configuration en réception. 

Le Talkie-Walkie BAOFENG UV-5R est un émetteur-récepteur portable bi-bande 

UHF/VHF. Les mesures se font dans la bande de fréquence de communication UHF comprise 

entre 400 MHz et 480 MHz. Dans un premier temps un balayage en fréquence est réalisé sur 

les deux cibles commerciales afin de récupérer leur bande passante dite vulnérante via la me-

sure de la réémission d’IM3.  

 

On observe sur la Figure 2.33 l’évolution du niveau de puissance d’IM3 réfléchi par le 

Talkie-Walkie en fonction de la fréquence ou se crée cette raie harmonique. On voit appa-

raitre une bande vulnérante allant d’environ 300 MHz à 480 MHz. La bande de fréquence 

UHF définie par le constructeur (400 MHz à 480 MHz) est bien identifiée et directement re-

liée au standard de communication connu de la littérature, l’UHF. 
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Figure 2.33 ─ Réémission d’IM3 par le Talkie-Walkie en fonction de la fréquence. La puis-

sance du signal radar en sortie des synthétiseurs PIN vaut 0 dBm. 

De la même manière, le modem CT63 est placé sous-test et subit un balayage en fré-

quence. La Figure 2.34 montre l’évolution de quantité d’IM3 réémis par le modem en fonc-

tion de la fréquence.  

 

Figure 2.34 ─ Réémission d’IM3 par le modem GSM en fonction de la fréquence. La puis-

sance du signal radar en sortie des synthétiseurs PIN vaut 0 dBm. 

On observe la présence de deux bandes passantes. On peut bien observer l’effet des 

filtres du modem. En effet les IM3 sont filtrés en dehors des bandes de réception acceptées 

par le modem. En dessous de 800 MHz aucun IM3 n’est observé, on distingue une bande 

plate entre environ 860 et 910 MHz correspondant à la bande Rx - GSM 850, directement 

après cette dernière on observe une forte chute du niveau de puissance des IM3. On peut voir 

alors le comportement d’un filtre très sélectif en fréquence (Surface Acoustic Wave SAW) 

typiquement utilisé dans ce type de module de communication. On observe ensuite une se-
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conde bande plate allant d’environ 925 à 970 MHz (Rx - GSM 900), avant de voir un effet de 

filtrage et une chute des IM3 réfléchis. Les deux bandes plates observées correspondent bien 

aux bandes de travail du modem, à savoir la réception. Au-delà de 970 MHz les IM3 chutent 

et disparaissent. On peut noter que la mesure de la réémission d’IM3 permet de récupérer les 

bandes passantes de systèmes RF commerciaux et totalement inconnues. 

Par contre aucune bande d’émission n’apparait. Un switch est placé par défaut en posi-

tion réception, étant donné que notre modem n’émet aucun signal, ces sorties d’émission sont 

donc fermées par le Switch. Ceci peut expliquer pourquoi il est impossible d’observer le com-

portement des filtres passe-bande placés derrière ou devant les accès d’émission du modem. 

Le niveau de puissance de la réémission d’IM3 est donc beaucoup plus faible voire nul. 

 

Figure 2.35 ─ Puissance de l’IM3 réfléchi par le modem GSM en fonction de l'écart en fré-

quence ∆f. 

Avant de continuer, on s’intéresse rapidement à la dissymétrie des produits d’IM3. 

Reprenons le modem GSM et injectons le signal radar respectivement aux fréquences 947 

MHz et 948 MHz. Lors de nos expérimentations, on considère que l’IM3 inferieur (2f1 - f2) 

est strictement identique à l’IM3 supérieur (2f2 - f1). Il existe cependant une différence entre 

ces deux grandeurs due à une fonction de transfert (dans les bandes passantes) des cibles 

commerciales rarement plates et homogènes en termes de niveau de puissance. Ce qui pro-

voque une différence d’amplitude entre f1 et f2 se retrouvant directement dans la génération 

des IM3 si l’on observe les relations théoriques montrées en début de chapitre. On fixe les 

niveaux de puissance des deux excitations f1 et f2 a - 5 dBm en sortie des synthétiseurs. On 

observe maintenant l’évolution des produits d’IM3 réfléchis en fonction du ∆f. La Figure 2.35 
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montre que plus l’écart en fréquence entre les deux interférents est grand plus les puissances 

des IM3 diminuent.  

On note que les niveaux de puissance des deux produits d’IM3 sont sensiblement iden-

tiques jusqu’à un écart de fréquence entre les deux tons de 1 MHz. Au-delà d’un Δf égale à 

environ 5 MHz le niveau de puissance des produits d’IM3 chute. En effet une augmentation 

du Δf crée une potentielle dissymétrie entre les deux fréquences f1 et f2 illustrée sur la Figure 

2.36. Par exemple lors de l’injection du signal d’excitation, la fréquence f1 peut se coupler 

dans la bande passante de l’antenne (et/ou du modem) mais la fréquence f2 se trouvant séparée 

de 5 MHz peut se retrouver hors bande et subir une forte perte de puissance.  

 

Figure 2.36 ─ Schéma simplifié illustrant la chute en puissance de la réémission d’IM3 lors 

de l’augmentation du Δf. 

Lors de l’arrivée du signal sur le LNA, la génération de l’IM3 est réalisée par deux fréquences 

de niveau de puissance différent. Ce phénomène s’amplifie lorsque le Δf augmente. On peut 

donc supposer que cette chute de puissance de l’IM3 réfléchi est due à un effet de filtrage 

(dues aux nombreux filtres présent dans le modem). Le ∆f doit être alors le plus faible pos-

sible, c’est pourquoi dans ce manuscrit nous avons fixé un ∆f de 1 MHz alimenté par le fait 

que peu de standard de communication ont des bandes passantes inférieur à 5 MHz.  

Les bandes de fréquences étant maintenant identifiées, un balayage en puissance est 

réalisé sur les cibles commerciales dans leur bande respective. Les fréquences incidentes f1 et 

f2 sont fixent. Ces mesures vont nous permettre d’observer les ordres de grandeurs en termes 

de quantité d’IM3 réémise par une cible RF opérationnelle. Cette connaissance de la suscepti-

bilité à l’intermodulation d’ordre 3 sur des systèmes complets va permettre une optimisation 

de la mise en place du radar à intermodulation, mais également une certitude sur la faisabilité 

d’une détection d’électronique communicante à distance via l’observation de l’IM3. 

Le Talkie-Walkie subit alors un balayage en puissance. Les fréquences f1 et f2 sont 

fixent et valent respectivement 401 MHz et 402 MHz. On observe alors sur la Figure 2.37 
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l’évolution de la réémission d’IM3 du Talkie-Walkie en fonction de la puissance en sortie des 

synthétiseurs PIN. La raie d’IM3 réfléchi suit une évolution classique en pente 3 dB/dB à 

faible puissance incidente jusqu’à une valeur de - 28 dBm. Cette évolution est définie par le 

coefficient de non-linéarité Ω3 comme le montre la relation (2.16). Au-delà de - 28 dBm, on 

retrouve des comportements similaires, lors de l’entrée dans un régime fortement non-linéaire, 

observés et expliqués lors de l’étude sur les fonctions discrètes RF. Les deux minima, respec-

tivement observés à une puissance PIN d’environ - 12 dBm et de 3 dBm, représentent pour le 

premier le LNA et pour le second le Switch RF en suivant nos hypothèses faites dans la partie 

précédente. Pour rappel, on a pu séparer la courbe de la réémission de puissance d’IM3 par un 

élément RF en 3 parties distinctes que l’on retrouve parfaitement sur un système commercial. 

 

Figure 2.37 ─ Réémission d’IM3 par le modem GSM ainsi que par le Talkie-Walkie en fonc-

tion de la puissance émise par les deux synthétiseurs. 

Le modem GSM subit à son tour le balayage en puissance. Les fréquences f1 et f2 sont 

fixent et valent respectivement 946 MHz et 947 MHz. On observe alors sur la même Figure 

2.37 l’évolution de la réémission d’IM3 du modem en fonction de la puissance PIN. La raie 

d’IM3 réfléchi suit une évolution classique en pente 3 dB/dB jusqu’à une valeur de - 16 dBm. 

Au-delà de cette puissance on se situe dans un régime de forte non-linéarité. De même que 

pour le Talkie-Walkie, on retrouve à nouveau deux minima (à 2 dBm pour le premier et 22 

dBm pour le second) correspondant, de manière hypothétique, aux deux fonctions principales 

et premières d’un récepteur RF, à savoir le LNA et le Switch. Ces deux tracés de la Figure 

2.37 permettent d’estimer avec précision les puissances d’IM3 réfléchis misent en jeu. 

L’enjeu est donc maintenant de retrouver ces réponses non plus en mode conduit mais à dis-

tance (dans un mode rayonné) afin d’analyser le signal réémis et d’en déduire une détection 
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de systèmes RF. Pour ce faire le banc de test du radar à intermodulation est conçu et dévelop-

pé entièrement dans le laboratoire universitaire de l’IES à Montpellier. Sa faisabilité, ses ca-

ractéristiques et ses performances sont directement dépendantes des mesures et des analyses 

faites dans ce chapitre. Nous pouvons maintenant présenter et optimiser ce radar à intermodu-

lation. 



 

 

 

Chapitre 3 

Mise en place expérimentale du 

radar à intermodulation 
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Dans ce chapitre, nous allons montrer la faisabilité d’une détection de dispositifs RF 

par un radar non-linéaire à intermodulation. Les caractéristiques techniques sont rapidement 

exposées en ce début de chapitre. Un radar non-linéaire (H2 et/ou IM3) souffre quelquefois 

d’un bilan de liaison défavorable, comme vu dans le chapitre 1, qui doit être pris en compte 

dans sa conception. Un radar non-linéaire H2 se couple généralement ailleurs que par l’accès 

antenne, ce qui peut améliorer son bilan de liaison comparativement à celui du radar IM3. 

Pour y faire face et améliorer les performances (portée de détection), deux critères ma-

jeurs sont à noter. Sa puissance d’émission doit être la plus grande possible, l’ordre de gran-

deur se situe de 10 à 100 W, tout en ayant un niveau de sensibilité du récepteur radar le plus 

bas possible. Nous identifions alors les moyens expérimentaux nécessaires à la mise en place 

du banc de test radar s’inspirant très fortement du banc de test en mode conduit. Nous exami-

nerons, dans un premier temps, les fréquences parasites pouvant pénaliser le fonctionnement 

d'un radar non linéaire. Pour ce faire une méthodologie rigoureuse extrapolée du chapitre 2 est 

suivie afin d’estimer ou de quantifier la présence de produits d’intermodulation d’ordre 3 ré-
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siduels sur le système de réception du radar et de s’en affranchir. En effet ces harmoniques 

sont susceptibles de perturber ou de limiter la portée de détection de la cible communicante 

étant donnée les faibles puissances d’IM3 à mesurer. Après cette phase de calibration, un pro-

tocole de détection est défini, suivi, puis testé sur un panel de cibles communicantes. Ces 

premiers tests dans un environnement opérationnel vont nous permettre de proposer des règles 

de conception visant à repousser les limites de détection, aussi bien en distance qu’en compa-

cité. De ses nombreux résultats sur différentes cibles RF, un modèle semi-empirique est créé 

offrant ainsi des estimations de portée du radar à intermodulation basé sur l’équation de Friis. 

3.1 Positionnement et caractéristiques techniques 

La mise en place du banc de test radar s’appuie sur un cahier des charges défini par 

Thales. Ce radar doit être capable d’identifier la présence et d’identifier certaines fonctions 

électroniques (par exemple, un port E/R GSM, un port E/R Talkie-Walkie, un port WiFi …). 

Les domaines d’activité visés sont en lien avec des applications où la détection et la caractéri-

sation d’électronique constitue un apport opérationnel. Il peut s’agir de problème de sécurité 

(colis suspect), de lutte anti-IED/EEI ou de guerre électronique GE (meilleure efficacité de 

brouillage ou de leurrage) exposés sur la Figure 3.1. 

Le prototype du radar IM3 doit être capable d’interagir avec un maximum de disposi-

tifs RF. C’est pour cela que sa bande passante s’étend de 400 MHz à 2500 MHz. On retrouve 

dans cette gamme de fréquence aussi bien les Talkie-Walkie, les récepteurs GSM, que les 

récepteurs présents dans la bande dite « amateur », à savoir 2,4 GHz. Sa puissance d’émission 

doit éviter toute destruction éventuelle du dispositif RF à détecter et être en relation avec le 

type d’application possible (selon le niveau de dangerosité pour l’utilisateur). 

Une faible puissance de rayonnement sera plus propice à des activités se rapprochant 

du contact Homme-Cible, alors qu’un rayonnement puissant peut définir des applications où 

le radar est situé et isolé sur un porteur (véhicule, robot …). Nous allons optimiser le choix du 

niveau de puissance tout au long de ce chapitre afin d’en définir une zone optimale. Un enjeu 

du radar se porte donc sur l’optimisation du seuil de détectabilité de la raie d’IM3. En effet 

plus la distance de détection augmente et plus cette fréquence, contenant l’information de la 

cible, aura un niveau de puissance faible. L’objectif est d’approcher des distances de détection 

avoisinant ou étant supérieur à la dizaine de mètre. Il est maintenant possible de sélectionner 
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les différents éléments expérimentaux constituant ce radar peu commun, ce que nous allons 

mettre en place dans la section suivante. 

 

Figure 3.1 ― Domaines d’applications possibles du radar non-linéaire à intermodulation. 

Observation d’une proportionnalité entre puissance d’illumination et distance de détection. 

3.2 Présentation du banc de test radar large-bande 

et de ces éléments associés 

Comme exposé dans le chapitre précédent, l’extraction de la raie d’IM3 d’un dispositif 

RF nécessite la mise en place d’un système d’émission à deux fréquences simultanées. Pour 

rappel ces deux fréquences f1 et f2 sont espacées d’un Δf égale à 1 MHz. Cet espacement doit 

être inférieur à la bande passante des différents standards de communication installés dans les 

nombreux émetteurs/récepteurs commerciaux. 

Le schéma de principe du radar à intermodulation est proposé sur la Figure 3.2. Il pré-

sente les éléments essentiels permettant son fonctionnement. Le radar est scindé en deux par-

ties, on retrouve un système d’émission et un système de réception. La partie émettrice con-

tient les deux synthétiseurs fournissant les fréquences f1 et f2. Elles sont ensuite combinées 

avant d’être rayonnées par l’antenne d’émission. La partie émission est constituée d’une an-
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tenne de réception directement reliée à un analyseur de spectre afin de détecter et quantifier la 

raie d’intermodulation d’ordre 3 provenant de la cible communicante potentielle. 

 

Figure 3.2 ― Schéma de principe du banc de test radar à intermodulation en utilisation. 

3.2.1 Mise en place du protocole de détection  

Avant de continuer, il est nécessaire de mettre en place une méthodologie permettant 

la détection d’un dispositif RF. Elle s’inspire totalement du protocole utilisé lors des mesures 

faites sur la susceptibilité à l’intermodulation et traitées dans le chapitre 2. Un balayage fré-

quentiel est effectué le long de la bande passante du radar. Il va permettre de repérer des 

bandes de fréquences vulnérantes. Ce repérage pourra amener à l’identification, ou à la dis-

crimination, du standard utilisé (GSM, 3G, etc.) par le système RF. 

La seconde étape consiste à réaliser un balayage en puissance de la raie d’IM3 dans les 

bandes de fréquences vulnérantes identifiées. Ce balayage va permettre d’estimer les perfor-

mances du radar. Ce balayage permet également d’entrer dans une phase d’identification et de 

discrimination (émetteur ? récepteur ? etc.). Cette étude fera l’objet du chapitre suivant. Le 

protocole est résumé sur la Figure 3.3. 
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La mesure de la raie IM3 d’un dispositif RF peut-être parfois difficile en raison d’un 

faible niveau de puissance. Nous pouvons ajouter en plus de ce faible niveau des pertes liées 

au développement du radar en mode rayonné, et notamment les pertes de propagation. 

Dans un premier temps, une attention toute particulière doit être portée sur l’émission 

éventuelle de fréquences harmoniques. L’étude sur le banc de test en mode conduit dans le 

chapitre précédent est reprise, en grande partie, lors de la mise en place du radar où les mêmes 

problématiques de génération d’harmoniques parasites refont surface. 

 

Figure 3.3 ― Etape à suivre lors du a) protocole de détection. On observe un exemple b) 

d’identification des bandes de fonctionnement d’un dispositif RF à l’aide de l’IM3 réémise. 

3.2.2 Limitations identifiées lors de la conception 

Il est nécessaire de réemployer les techniques de linéarisation afin de réduire l’impact 

des signaux parasites créés par la chaine d’émission et de réception. En s’appuyant sur les 

connaissances acquises dans le chapitre 2, on comprend que les niveaux d’IM3 réfléchis se-

ront très proches du bruit de mesure de la chaine de réception lorsque la distance de détection 

va augmenter. L’impact de l’IM3 résiduel (défini dans le chapitre 2) est ici, contrairement au 

banc de test en mode conduit, un enjeu primordial au bon fonctionnement du radar IM3.  

La puissance d’IM3 réémise par la cible est directement mesurée par une antenne, in-

dépendante de celle rayonnant le signal radar, et directement reliée à l’analyseur de spectre. 

De ce fait on s’affranchit du coupleur bidirectionnel (installé en mode conduit) et de son atté-
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nuation de couplage. Cependant une nouvelle problématique apparaît en lien avec le couplage 

direct ou diaphonie entre les deux antennes dont le phénomène est présenté par la suite. 

Pour rappel, les IM3 résiduels se créent directement entre les étages d’entrées non-

linéaires des deux synthétiseurs. Dans le cas du banc de test radar ces IM3 résiduels sont 

rayonnés et transmis directement sur le récepteur radar pouvant ainsi réduire la dynamique de 

mesure et augmenter le seuil de sensibilité influent sur les performances du radar. La quantifi-

cation des niveaux d’harmoniques résiduelles définit le seuil de détectabilité de la raie d’IM3 

et la puissance d’émission maximale possible. Nous allons donc maintenant traiter et réduire 

l’influence des signaux parasites. La méthodologie employée est exposée entièrement. 

On mesure sur la Figure 3.4 les IM3 résiduels captés par la partie réception du radar à inter-

modulation en fonction de la fréquence d’injection du signal radar lors du fonctionnement et 

lorsqu’aucune cible RF n’est présente. La puissance d’émission du signal radar est maximale 

(délivrée par notre banc de test) et vaut 27 dBm en sortie des synthétiseurs. 

 

Figure 3.4 ─ Evolution de l’IM3 résiduel capté en extérieur par le récepteur radar en fonction 

de la fréquence à une puissance PIN de 27 dBm.  

Des niveaux allant jusqu’à - 70 dBm à 400 MHz sont observés. Une diminution de ce 

niveau de résiduel de quelques dB peut améliorer la portée de détection de plusieurs mètres. 

L’isolation du combineur entre les deux chaines d’émission f1 et f2 est ici insuffisante 

pour la mise en place du radar. Deux isolateurs sont alors placés directement après les deux 

synthétiseurs. Le niveau d’isolation dépend énormément de la puissance du signal radar. Au-

trement dit, si on extrapole une puissance radar avoisinant les 10 W, il sera nécessaire 

d’ajouter plusieurs étages d’isolation. Dans ce manuscrit un étage d’isolation est utilisé par 

voie d’émission. Dans la bande allant de 400 MHz à 550 MHz, un isolateur de référence IS-
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106 du fabricant Microwave Communications Laboratories est utilisé. Pour la bande de 1800 

MHz à 2500 MHz, l’isolateur PE8301 du fabricant Pasternack est installé. On observe égale-

ment leur niveau d’isolation, sur la Figure 3.5, en fonction de la fréquence afin d’estimer leur 

performance. 

 

Figure 3.5 ─ Niveau d’isolation des deux isolateurs du banc de test radar en fonction de la 

fréquence. 

On considère une excellente isolation à partir d’une valeur de 20 dB couplée à des 

pertes d’insertion inférieure à 2 dB. On trace alors à nouveau l’évolution de l’IM3 résiduel en 

fonction de la fréquence. La Figure 3.6 et la Figure 3.7 montrent clairement que les IM3 rési-

duels, dans les bandes incluant les isolateurs, sont fortement réduits à une puissance du radar 

de 27 dBm offrant ainsi des performances maximales en termes de portée de détection d’une 

cible RF. Dans le cas de la bande traitée le seuil de sensibilité est maintenant limité par le 

bruit de mesure de l’appareillage (- 110 dBm) et non par des raies parasites du radar. 

Deux amplificateurs RF sont susceptibles d’être utilisés afin d’augmenter la puissance 

d’émission. Nous avons vu dans le chapitre précédent l’intérêt d’amplifier les deux fréquences 

d’excitation de manière indépendante pour éviter la création d’IM3 parasites par des mélanges 

à la fois directs et indirects. Un amplificateur RF est source d’harmonique 2, un filtre suppri-

mant cette harmonique est strictement nécessaire sur chaque chaine d’amplification f1 et f2. La 

puissance maximale que l’antenne d’émission peut rayonner avoisine, lors de nos expérimen-

tations, les 22 dBm en prenant en compte les pertes d’insertion. Cependant le radar à intermo-

dulation doit si possible avoir une puissance d’émission forte (~ 10 W) afin de compenser son 

bilan de liaison ou de garantir une portée suffisante. Aux environs de ces puissances radar, la 

linéarisation du banc de test doit être plus prononcée et lors de la montée en puissance les 
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étages d’isolation doivent certainement être au minimum doublés. Les niveaux d’isolation 

selon la puissance émise par le radar ne sont cependant pas encore définis mais la probléma-

tique est envisagée.  

 

Figure 3.6 ─ Evolution de l’IM3 résiduel capté en extérieur par le récepteur radar en fonction 

de la fréquence. Illustration de la réduction de l’IM3 résiduel avec un isolateur dans la 

gamme de fréquence allant de 400 MHz à 550 MHz. 

 

Figure 3.7 ─ Evolution de l’IM3 résiduel capté en extérieur par le récepteur radar en fonction 

de la fréquence. Illustration de la réduction de l’IM3 résiduel avec un isolateur dans la 

gamme de fréquence allant de 1800 MHz à 2500 MHz. 

La réduction des IM3 résiduels crée par la chaine d’émission est maintenant traitée. In-

téressons-nous donc au couplage entre les deux antennes du radar que l’on peut également 

appelé « crosstalk ». Cette diaphonie a pour effet de transmettre l’excitation f1 et f2 générée 

par le système d’émission sur la partie réception (Figure 3.8). L’enjeu est donc de définir à la 

fois une distance entre ces deux antennes et également leur polarisation respective, afin de 
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limiter ce couplage parasite. Ces deux paramètres permettent de diminuer au maximum la 

transmission sur la partie réception du radar. 

 

Figure 3.8 ─ Illustration de la diaphonie. 

Une bonne isolation de ce trajet pourra aussi protéger la transmission du signal radar 

(f1 et f2) directement sur l’analyseur de spectre. Cette excitation à deux fréquences est suscep-

tible de créer des IM3 résiduels au niveau de la chaine de réception. En effet, l’analyseur de 

spectre réalisant la détection du produit d’intermodulation d’ordre 3 est lui-même un élément 

non-linéaire de notre radar, il faut donc veiller à diminuer le couplage du signal radar sur 

l’analyseur de spectre. Ce dernier créant des IM3 résiduels supérieurs à - 110 dBm lorsque 

une puissance des fréquences au fondamental de - 10 dBm arrive à son entrée. 

Pour ce faire, différents positionnements consistant à modifier la distance entre les 

deux antennes ainsi que leur polarisation sont testés. Ceci dans le but de rechercher un place-

ment optimal où les IM3 résiduels indirectement induit par le « crosstalk » sont les plus 

faibles. On verra cependant dans une section suivante qu’un compromis est nécessaire entre la 

minimisation du « crosstalk » et l’optimisation du couplage sur la cible RF.  

On observe sur la Figure 3.9 les différents positionnements possibles entre les deux 

antennes du banc de test radar. Les antennes sont placées soit en regard l’une de l’autre soit en 

biais. Quant à la polarisation des antennes, elle peut-être respectivement verticale ou horizon-

tale. Afin d’abréger la notation, on nommera la première « Pola V » et la seconde « Pola H ». 

À chaque mesure, nous définirons le type de polarisation de l’antenne d’émission avant celle 

de réception. Pour chaque configuration, le niveau de puissance reçu sur l’antenne de récep-
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tion est mesuré. Le gain des antennes log-périodiques utilisées est d’environ 4 dBi selon le 

fabricant. 

Nous allons mesurer de façon indirecte le transfert de puissance entre antennes. Cette 

expérimentation va permettre de montrer en priorité l’influence de la polarisation croisée. Ce 

coefficient de transfert est déduit grâce à la mesure de la puissance, rayonnée par l’antenne 

d’émission, couplée sur l’antenne de réception. Une seule fréquence au fondamental est 

rayonnée par la première antenne, cette même fréquence est ensuite mesurée sur la chaine de 

réception. Nous analysons les résultats le long de la bande passante à savoir de 300 à 2500 

MHz. Un synthétiseur de fréquence est relié à l’antenne d’émission via un câble SMA faibles 

pertes d’une longueur de 5 m. Un analyseur de spectre configuré pour l’acquisition du maxi-

mum permet la mesure de la puissance reçue sur l’antenne de réception, Ces deux éléments 

sont reliés par un câble SMA faible perte identique au précèdent. 

 

Figure 3.9 ─ Illustration des combinaisons possibles du placement des antennes du radar : a) 

placement face-à-face « Pola V – Pola V », b) placement face-à-face « Pola H – Pola V », c) 

placement face-à-face « Pola H – Pola H », d) placement en biais « Pola V – Pola V », e) 

placement en biais « Pola H – Pola V », f) placement en biais « Pola H – Pola H ». 

On observe sur la Figure 3.10 l’évolution du transfert de puissance entre les deux an-

tennes lorsqu’elles sont en polarisation croisée ou non afin d’avoir un point de comparaison. 

Et comme attendu lorsque les antennes sont en polarisation croisée (Figure 3.11), une forte 

baisse du transfert de puissance est mesurée suivant la théorie. Les pertes induites peuvent 
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être approchées par le modèle suivant : A cos(θ) avec A la puissance émise par l’antenne. Si 

l’angle θ entre la polarisation verticale et la polarisation horizontale des deux antennes est 

parfait et vaut 90°, alors les pertes à la réception sont infinies. Sur la Figure 3.10, entre les 

deux antennes une perte d’environ 30 dB est compatible avec moins de 2° d’écart à 

l’orthogonalité, soit un θ compris entre 88° et 92°. 

On choisit donc par la suite et pour les expérimentations une configuration en polarisa-

tion croisée. 

 

Figure 3.10 ─ Evolution du transfert de puissance, entre les deux antennes du radar, en fonc-

tion de la fréquence. Deux configurations de polarisation sont testées en extérieur. 

 

Figure 3.11 ─ Illustration de la polarisation croisée, a) placement en biais « Pola H – Pola 

V », b) placement en biais « Pola V – Pola H ». 

On observe également, sur la Figure 3.10, des rebonds sur la fréquence au fondamen-

tal. Ces derniers peuvent être expliqués par le comportement des antennes ou par l’influence 

du multi-trajet. Etant donné que l’on se trouve en environnement extérieur, l’hypothèse du 

multi-trajet est privilégiée. Cependant pour la suite nous ne prendrons pas en compte ce phé-

nomène lors de nos exploitations théoriques. De plus, ces mesures sont faites lorsque les deux 
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antennes sont face à face, or lors de l’utilisation du radar les deux antennes sont en biais l’une 

par rapport à l’autre. Les mêmes mesures ont donc été effectuées dans la configuration dite en 

biais et une légère différence apparait que l’on peut négliger. Sans perte de généralité, ceci 

nous permet de supposer pour simplifier l’étude, que nos deux antennes sont face à face. 

On trace sur la Figure 3.12 l’évolution à la fois de l’IM3 résiduel (généré par la chaine 

d’émission sans prise en compte de l’ajout des isolateurs) capté sur la partie réception du ra-

dar en fonction de la distance entre antennes et de la puissance du signal radar couplée sur 

l’analyseur de spectre. 

 

Figure 3.12 ─ Evolution à la fois de l’IM3 résiduel et du signal radar captés tous deux sur 

l’antenne de réception et mesurés sur l’analyseur de spectre en fonction de la distance entre 

les deux antennes. 

Ces mesures se font à une puissance radar en sortie des synthétiseurs de 27 dBm, car 

c’est la puissance maximale disponible dans cette configuration, et pour f1 et f2 (composant le 

signal radar) valant respectivement 401 MHz et 402 MHz. Les mesures se font en limite basse 

de la bande passante du radar du fait de perte de propagation (lors de la captation du signal 

par l’antenne de reception) moins prononcée à ces fréquences. L’influence de la polarisation 

croisée et de la distance entre antennes permettant de réduire le « crosstalk » ne cesse de 

s’améliorer lors de la montée en fréquence, on se positionne donc dans le pire cas. On observe 

clairement qu’a une distance d de 1 m, la puissance de f1 et f2 se rapproche des - 10 dBm sus-

ceptible de créer des IM3 résiduels sur l’analyseur de spectre. L’IM3 résiduel mesuré à la 

distance de 1 m est très proche de celui observé à d = 2 m. Le facteur le plus limitant, dans 

l’optique de rapprocher les antennes du radar, est le couplage du signal émis sur l’antenne de 

réception. La distance minimale envisageable entre les deux antennes est donc de 1 m. 
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En résumé dans ces travaux exploratoires, après de multiples essais se basant sur 

toutes les configurations présentées, la distance optimale choisie entre les deux antennes est 

de 2 m. Elle offre la meilleure dynamique possible. Une polarisation verticale est mise en 

place pour l’antenne d’émission et une polarisation horizontale pour l’antenne de réception. 

Dans cette partie, les signaux parasites ont été réduits au maximum permettant ainsi une dy-

namique de mesure optimisée. 

 

3.2.3 Eléments constituant le banc de test du radar à in-

termodulation à 2 antennes 

Une caractéristique importante s’oriente vers la propriété large-bande du radar. Afin 

de couvrir la gamme [300 MHz – 2500 MHz], un certain nombre de moyens expérimentaux 

sont nécessaires. La Table 3.1 montre les différentes configurations permettant de couvrir 

toutes ces fréquences. 

Intéressons-nous aux deux antennes contenues dans le banc de test radar. Nous avons 

pour notre application des antennes log-périodiques. Ces antennes sont large-bande grâce à 

ses nombreux dipôles dont l’espacement entre-deux suit une loi logarithmique le long de la 

direction de rayonnement (nous parlons ainsi d’un réseau de dipôles log-périodiques). Chaque 

dipôle crée une impédance et un diagramme de rayonnement pour une gamme de fréquence 

définie. Ainsi la propriété log-périodique permet la répétition du même rayonnement le long 

d’une large-bande de fréquence comme le montre la Figure 3.13. 

Table 3.1 ─ Différentes configurations de la chaine expérimentale permettant d’émettre et de 

détecter dans la gamme [300 MHz – 2,5 GHz]. 

Synthé 
Analyseur 

de spectre 
Isolateur Combineur 

Antenne 

d’émission 

Antenne de 

réception 

Filtre 

Passe-bas 

Bande Visée 

[MHz] 

N5171B 

Keysight 

N9000A 

Keysight 

IS-106 

ZACS242-100W+ 

HyperLOG 

4025 

AARONIA 

HyperLOG 

4025 

AARONIA 

VLF-320+ [300 – 400] 

VLF-490+ [400 – 500] 

VLF-630+ [500 – 600] 

Absent 

VLF-800+ [600 – 800] 

VLF-1000+ [800 – 1000] 

VLF-1200+ [1000 – 1200] 

VLF-1800+ [1200 – 1800] 

PE8301 VLF-2500+ [1800 – 2500] 
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Figure 3.13 ─ Exemple d’une évolution du a) diagramme de rayonnement en fonction de la 

fréquence pour  b) une antenne log-périodique couvrant la bande passante de 300 MHz à 

8000 MHz. 

Dans la majorité des mesures opérationnelles, le banc de test radar est utilisé avec la 

configuration suivante : deux synthétiseurs N5171B Keysight, l’analyseur de spectre N9000A 

Keysight, un combineur de référence ZACS242-100W+ du fabricant Mini-Circuits, des câbles 

SMA à faibles pertes (5 m) et deux antennes HyperLOG 4025 provenant de l’industriel alle-

mand AARONIA. 

Les deux isolateurs ajoutent des pertes d’insertion, sur la Figure 3.14, dans leur bande 

respective qui doivent être comptées en plus de celles du banc de test en mode conduit pour 

connaitre la puissance réellement rayonnée par le radar à intermodulation. Les pertes subies 

lors du passage dans le système d’émission du radar par les deux fréquences f1 et f2 ne sont 

pas strictement identiques à celle du banc de test en mode conduit. Il faut ajouter les pertes 

subies dans le câble SMA (Figure 3.15). De la même manière en réception des pertes de 

câble, identique, s’ajoutent avant la prise de mesure de la réémission de l’IM3 par l’analyseur 

de spectre. Les relations suivantes résument cela : 

 

Pied d'antenne Isolateur Combineur SMAP [dBm] P [dBm]-Perte [dB]-Perte [dB]-Perte [dB]IN  (3.1) 

IM3-Analyseur de spectre IM3-Capté par l'antenne SMAP [dBm] P [dBm]-Perte [dB]  (3.2) 
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Figure 3.14 ─ Evaluation des pertes d’insertion subies lors du passage dans les isolateurs du 

système d’émission radar en fonction de la fréquence. 

 

Figure 3.15 ─ Pertes d’insertion du câble SMA faible perte du fabricant AARONIA en fonc-

tion de la fréquence. 

 

 

La Figure 3.16 montre alors la dernière évolution du banc de test permettant une per-

formance optimale du radar à intermodulation avec un seuil de mesure donné non pas par les 

contraintes harmoniques résiduelles mais par le bruit de l’analyseur de spectre. Dans la partie 

suivante le radar est mis en fonctionnement et la détection est testée sur différentes cibles RF 

commerciales. 
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Figure 3.16 ─ Schéma du banc de test radar à intermodulation à deux antennes utilisé lors 

des mesures en conditions opérationnelles. 

 
 

 

 

 

3.3 Analyses, résultats et estimations des portées de 

détection sur différentes cibles RF 

Les mesures sont effectuées en extérieur dans une zone où l’environnement est quali-

fié de sain. On ne retrouve aucun objet métallique et aucune électronique hormis notre banc 

de test permettant la récupération des harmoniques des cibles RF. On va donc pouvoir évaluer 

différents paramètres et connaitre ou approfondir les performances du radar. La Figure 3.17 

présente une illustration du lieu où ont été faites les mesures. Afin d’identifier et de mieux 

cerner les termes présents dans le bilan de liaison du radar à intermodulation (chapitre 1 et 

relation (3.3)), la Figure 3.18 illustre clairement le fonctionnement du radar. 
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Figure 3.17 ─ Illustration de l’environnement extérieur. 

 

Figure 3.18 ─ Illustration du radar à intermodulation à 2 antennes en fonctionnement lors des 

premières mesures. La distance r1 représente le trajet entre la partie émission et le système RF. 

La distance r2 représente le trajet entre le système RF et la partie réception du radar. 

Une première antenne large-bande AARONIA HyperLOG 4025 permet de rayonner le signal 

incident du radar. La réémission de l’IM3 de la cible est captée par la seconde antenne reliée 

au système de détection. Les cibles RF testées en vue de leur détection sont idéalement pla-

cées à la même hauteur, dans la mesure du possible, que les deux antennes. Les tests se font 

constamment lorsque ces cibles sont alimentées ou en veille. Les hypothèses de champ loin-

tain concernant les pertes de propagation sont au maximum respectées afin d’obtenir une sim-

plicité dans l’analyse des résultats visant à supprimer les phénomènes de couplage en champ 

proche. 

Sur la Figure 3.18, on distingue une première distance r1 représentant le trajet entre la 

partie émission du radar à intermodulation et l’élément RF cible. Le signal radar subit alors 
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des pertes de propagation avant de se coupler sur la cible via son port antenne (lorsque les 

fréquences f1 et f2 se situent intra-bandes). Une seconde distance r2 correspond au trajet de la 

raie d’IM3 réémise par la cible jusqu’à l’antenne de réception du radar. De la même manière, 

l’IM3 subit des pertes de propagation. 

Des pertes, dues au phénomène du multi-trajet, sont également susceptibles de se pro-

duire. Un point important s’oriente également sur les pertes de polarisation lors du couplage 

entre le signal incident et le système RF. Dans un contexte opérationnel, une liberté sur le 

choix de la polarisation des deux antennes, tout en respectant la tenue de la polarisation croi-

sée, offre une amélioration considérable sur la quantité de puissance se couplant sur la cible. 

Une optimisation de la polarisation entre la cible et le radar permet de réduire, d’annuler ou de 

compenser les différentes pertes liées à l’environnement (multi-trajet, obstacles etc.). Le 

schéma présent sur la Figure 3.19 montre le bénéfice de cette optimisation.  

 

Figure 3.19 ─ Schéma illustrant les pertes de polarisation entre le radar et la cible RF, a) 

Couplage maximal, b) Couplage minimal. 

Par exemple si une cible RF a une antenne en polarisation verticale, alors l’antenne 

d’émission doit être positionnée avec cette même polarisation en vue d’une optimisation du 

couplage. Observons la relation (3.3), extrapolée du chapitre 1 et complétée dans ce chapitre, 

valable dans un régime faiblement non-linéaire qui permet de montrer la répartition, entre r1 et 

r2, de l’évolution en 1/r8 : 
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Ceci signifie que l’optimisation du couplage doit se faire en priorité sur le trajet r1 dû à une 

dépendance beaucoup plus forte. En outre un facteur de perte β1 est défini (englobant à la fois 

l’influence du multi-trajet, des pertes de polarisation et des pertes induites par 

l’environnement lui-même) qui réduit la quantité de puissance incidente couplée sur la cible 

RF directement liée au trajet r1. Le facteur β1 ne prend pas en compte les pertes d’insertion du 

système d’émission du radar. Un facteur de pertes β2 est également défini englobant les 

mêmes paramètres mais lié au trajet r2. Le facteur β2 ne prend pas en compte la perte du câble 

SMA relié à l’analyseur de spectre effectuant la mesure de puissance de l’IM3 réémise. 

3.3.1 Premières mesures sur le Talkie-Walkie BAO-

FENG UV-5R 

Le protocole de détection mis en place est maintenant testé et appliqué sur une pre-

mière cible à savoir le Talkie-Walkie BAOFENG UV-5R déjà présenté dans le chapitre pré-

cèdent. Un balayage en fréquence est alors réalisé dont les résultats sont montrés sur la Figure 

3.20 et où l’on observe l’évolution de l’IM3 réémise par la cible en fonction de la fréquence. 

Le niveau de puissance du signal radar en sortie des synthétiseurs est fixé et vaut 16 dBm. 

 

Figure 3.20 ─ Evolution de l’IM3 réfléchi par le Talkie-Walkie en fonction de la fréquence 

du signal radar f1 pour deux configurations de distance de r1 et r2. La puissance est fixée et 

vaut 16 dBm. 

Dans un premier temps le Talkie-Walkie est placé à une distance r1 de 2 m. Pour rap-

pel la distance entre antennes d est fixé à 2 m. On mesure expérimentalement la distance r2 

égale à 2,44 m. Les mesures de distances sont effectués à l’aide d’un mètre, un léger taux 
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d’erreur est accepté lors de la mesure. On observe une montée de l’IM3 réfléchi au-dessus du 

bruit de l’appareillage à partir d’environ 380 MHz qui s’étend jusqu’à 520 MHz. En se réfé-

rant aux caractéristiques techniques de la cible dans le chapitre précèdent, il s’agit très claire-

ment de l’identification de la bande passante du Talkie-Walkie. Toujours sur la Figure 3.20, la 

cible est maintenant éloignée et les distances r1 et r2 valent respectivement 5 m et 5,4 m. On 

distingue cependant encore très clairement l’IM3 réfléchi qui permet l’identification d’une 

bande vulnérante allant de 380 MHz à 470 MHz correspondant parfaitement à la bande de 

fonctionnement du Talkie-Walkie. Les niveaux de l’IM3 sont cependant plus faibles et dimi-

nuent de 15 dB lorsque la distance entre la cible et le radar augmente, ce qui semble corres-

pondre à des pertes de propagation plus élevées. 

Afin de s’en assurer et d’alimenter ces travaux exploratoires, le balayage en puissance 

indiqué dans le protocole est ensuite réalisé. Dans un premier temps le but est d’identifier des 

puissances d’utilisation du radar optimales en trouvant un accord intelligent entre portée de 

détection et puissance émise. Une évaluation des pertes mises en jeu (r1, β1 etc.) est nécessaire 

en vue d’une connaissance parfaite des performances du radar à 2 antennes. Les résultats sont 

montrés sur la Figure 3.21. 

 

Figure 3.21 ─ Evolution de l’IM3 réfléchi par le Talkie-Walkie en fonction de la puissance 

incidente du radar pour deux configurations de distance. Le résultat en mode conduit est 

donné en référence. f1 = 414 MHz, f2 = 415 MHz et fIM3 = 413 MHz. 

On observe l’évolution de l’IM3 réémise par la cible en fonction de la puissance radar 

en sortie des deux synthétiseurs. Deux configurations de distances sont à nouveau testées. Ces 

résultats sont comparés à la mesure obtenue en mode conduit dans le chapitre précèdent. Les 

fréquences f1 et f2 sont fixées respectivement à 414 MHz et 415 MHz. De la même manière 
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que lors du balayage en fréquence, l’antenne d’émission a sa polarisation adaptée à celle de la 

cible, mais sans aucune certitude, comme expliqué précédemment. En premier lieu le Talkie-

Walkie est placé à une distance de détection r1 de 1 m à celle du mode conduit, la distance r2 

vaut 1,75 m. Une première constatation est que la réponse de l’IM3 réémis est identique au 

niveau de la forme générale. Il est donc possible de récupérer la réponse non-linéaire, via 

l’IM3, d’une cible RF à distance. Aucune constatation d’un tel résultat n’est disponible dans 

la littérature, c’est la première fois qu’il est observé. Ceci représente donc un résultat majeur 

de nos travaux de thèse. La seconde observation concerne l’évolution classique en pente 3 

dB/dB qui n’est pas détectée en mode rayonné en raison de notre appareillage ayant un seuil 

de détection ne permettant pas la mesure. 

Sur la Figure 3.21, le Talkie-Walkie est maintenant placé à une distance de détection r1 

de 2 m, la distance r2 vaut 2,44 m. Le niveau de puissance de l’IM3 réfléchi diminue en partie 

due à l’augmentation des distances de détection. Il est donc fort probable, que même en amé-

liorant le seuil de détectabilité, qu’à de fortes distances de détection son observation soit stric-

tement impossible. Seul le comportement fortement non-linéaire de la cible est donc excité, 

régit par des changements de pentes, des minima et maxima (chapitre 2). La première consé-

quence est que l’idée d’un bilan de liaison ayant une évolution en 1/r8 développé dans le cha-

pitre 1 n’est pas réaliste dans nos conditions expérimentales : 

 Plage de puissance d’utilisation (jusqu’à 27 dBm) 

 Seuil de sensibilité de détection de la raie d’IM3 réfléchi (- 110 dBm) 

Ce bilan de liaison, (3.3), n’est pas en mesure d’offrir des informations  sur les performances 

du radar IM3. Les niveaux des IM3 réfléchis par la cible sont extrêmement faibles. L’idée est 

de développer un bilan de liaison réaliste. Comparons maintenant ces trois tracés afin de déve-

lopper un modèle semi-empirique permettant d’estimer avec précision les performances (en 

termes de portée de détection principalement) du radar à intermodulation. 

3.3.2 Bilan de liaison réaliste 

L’entrée antenne du Talkie-Walkie étant accessible aussi bien en rayonné qu’en con-

duit en fait la cible RF idéale pour calibrer et/ou estimer ces performances possibles du radar. 

La compréhension du changement des niveaux de puissance entre ces trois résultats est alors 
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indispensable. Observons à nouveau la Figure 3.21, en mode conduit l’évolution de l’IM3 

réfléchi nous permet d’observer deux minima typique d’un comportement fortement non-

linéaire (voir chapitre 2). Le premier minima apparait à environ - 12 dBm et le second à envi-

ron 3 dBm. On observe ensuite le résultat lorsque la cible est à une distance r1 de 1 m. Le 

premier minima apparait à 11 dBm, le second n’est pas observé en raison d’un manque de 

puissance d’émission du radar. Enfin, à une distance r1 de 2 m, le premier minima apparait à 

environ 14 dBm. Si on s’intéresse à ce premier minima, on constate un déplacement sur l’axe 

des abscisses, à savoir la puissance en sortie du synthétiseur PIN. Afin de comprendre ce phé-

nomène, on considère que les hypothèses liées à la propagation en champ lointain sont vali-

dées permettant d’utiliser l’équation de Friis directement sur la mesure en conduit de l’IM3 

réfléchi par le Talkie-walkie faisant office de référence. 

Etablissons un bilan de liaison réaliste semi-empirique du radar IM3 à 2 antennes dans 

la zone faiblement et fortement non-linéaire de la cible, en lien avec la puissance d’émission 

du radar. On sépare le radar en 3 parties. 

La première permet de simuler les pertes de propagation lors du trajet r1 de l’onde 

entre l’antenne d’émission du radar et la cible. Connaissant la puissance radar transmise PPied 

d’antenne sur (3.1), l’équation de Friis permet alors de retrouver la puissance couplée sur la cible 

PCouplée comme le montre (3.4). 

1 2

2Pied d'antenne 1 2 Cible 1 2
Couplée 1 2 ,2 2

1

( , ) ( , )
( , )

(4 )

T
f f

P G f f G f f
P f f

r




 
  (3.4) 

 

La seconde étape consiste à considérer et à utiliser l’évolution globale de la réémission 

d’IM3 en mode conduit. Pour chaque puissance radar en sortie du synthétiseur PIN, connais-

sant la distance r1 et les pertes de propagation associées, il est possible d’extraire la raie d’IM3 

réfléchi associée grâce à une fonction non-linéaire (NL) entre ces deux grandeurs comme le 

montre la Figure 3.22. On rappelle que les puissances PIN et PCouplée sont directement liés 

grâce à (3.1) et (3.4). La formulation mathématique de la méthode d’extraction de l’IM3 réé-

mise par la cible est montrée sur (3.5). 

Cible-IM3 1 2 1 2(2 ) ( ( , ))NL CP f f f P f f   
(3.5) 
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Figure 3.22 ─ Illustration de la méthode d’extraction. 

La dernière étape consiste cette fois-ci à simuler les pertes de propagation du trajet r2 

entre l’antenne de la cible réémettant l’IM3 et l’antenne de réception. Connaissant la puis-

sance d’IM3 réémise par la cible PCible-IM3 sur (3.5), on utilise à nouveau l’équation de Friis 

pour définir la puissance reçue par le radar PIM3-Capté par l’antenne comme le montre (3.6). 

1 2

2Cible-IM3 1 2 Cible 1 2
IM3-Captée par l'antenne 1 2 22 2

2

(2 ) (2 )
(2 )

(4 )

R
f f

P G f f G f f
P f f

r





   
   (3.6) 

Le modèle semi-empirique présenté est maintenant mis en pratique. La Table 3.2 pré-

sente les valeurs numériques utilisées lors du bilan de liaison du Talkie-Walkie en vue de sa 

détection. Ce dernier est placé à une distance r1 de 1 m et un trajet r2 de 1,75 m. On observe 

sur la Figure 3.23 une comparaison entre les résultats calculés et mesurés. 

Table 3.2 ─ Valeurs numériques des grandeurs utilisées dans le bilan de liaison semi-

empirique du radar IM3. 

f1 

[MHz] 

f2 

[MHz] 

2f1 - f2 

[MHz] 

GT (f1, f2) 

[dBi] 

GCible (f1, f2) 

[dBi] 

GCible (2f1 - f2) 

[dBi] 

GR (2f1 – f2) 

[dBi] 

414 415 413 4 2 2 4 

À un trajet r1 égal à 1 m, le résultat du bilan de liaison semi-empirique est sensible-

ment différent de la mesure. Un minimum est observé sur la mesure à environ 12 dBm. Ce 

même minimum apparait aux alentours de 5 dBm sur la simulation. Ce décalage sur l’axe des 

abscisses est directement lié à la puissance PIN (ou PPied d’antenne) que l’on retrouve dans la rela-

tion (3.4) faisant référence à la première étape du bilan de liaison. 
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Figure 3.23 ─ Comparaison entre mesure et simulation semi-empirique afin de retrouver la 

réponse de l’IM3 réfléchi par le Talkie-Walkie à une distance de détection r1 de 1 m. 

 

La distance r1 étant connue, les pertes de propagation sont également connues avec exactitude. 

Seulement le facteur de perte β1, sur la Figure 3.23, défini précédemment n’est dans un pre-

mier temps pas pris en compte dans la simulation semi-empirique. Cet oubli au niveau de la 

simulation est volontaire en vue d’extraire le β1. Ce dernier s’il n’est pas optimisé, en jouant 

sur l’orientation de la cible par exemple pour aller chercher un maximum de couplage de 

puissance sur l’antenne de la cible, réduit la puissance PCouplée. La différence entre les deux 

minimas est donc le facteur de perte β1 que l’on doit prendre en compte dans la première étape 

du bilan de liaison comme le montre la relation (3.7). 

 

1 2

2Pied d'antenne 1 2 Cible 1 2
Couplée 1 2 1 ,2 2

1

( , ) ( , )
( , )

(4 )

T
f f

P G f f G f f
P f f

r
 



 
  (3.7) 

 

Une seconde différence apparait entre mesure et simulation sur l’axe des ordonnées. 

Afin de la comprendre, plaçons maintenant le Talkie-Walkie à la distance r1 égale à 2 m et un 

trajet r2 de 2,44 m. On observe sur la Figure 3.24 une nouvelle comparaison entre la simula-

tion semi-empirique et la mesure. 
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Figure 3.24 ─ Comparaison entre mesure et simulation semi-empirique afin de retrouver la 

réponse de l’IM3 réfléchi par le Talkie-Walkie à une distance de détection r1 de 2 m. 

 

En reprenant la même approche que précédemment, le shift sur l’axe des ordonnées est 

lui lié à la puissance PCible-IM3 apparaissant sur les relations (3.4) et (3.5). Cette grandeur est 

intrinsèque et propre à la cible RF, en l’occurrence le Talkie-Walkie. Elle ne peut donc être 

modifier par des évènements extérieurs à ces circuits. En outre ce décalage sur l’ordonnée est 

donc influencé par les pertes de propagation du trajet r2 et par le facteur de perte β2. La diffé-

rence de niveau de puissance de la réémission d’IM3 est donc le facteur de perte β2 que l’on 

doit alors prendre en compte dans la troisième étape du bilan de liaison comme le montre la 

relation (3.8). L’extraction du paramètre β2 peut se faire si et seulement si le facteur de perte 

β1 est déjà extrait et pris en compte dans la première étape du bilan de liaison semi-empirique. 

1 2

2Cible-IM3 1 2 Cible 1 2
IM3-Captée par l'antenne 1 2 2 22 2

2

(2 ) (2 )
(2 )

(4 )

R
f f

P G f f G f f
P f f

r
 




   
   (3.8) 

 

Sur la Figure 3.23 on identifie un facteur de perte β1 de 6 dB et un facteur de perte β2 aux 

alentours de 14 dB. Sur la Figure 3.24, le facteur de perte β1 vaut 3 dB (extrait et implanté en 

simulation avant l‘extraction de β2) et le facteur β2 se rapproche de la valeur 16 dB. Lorsque 

ces facteurs de pertes sont ajoutés au bilan de liaison semi-empirique, on observe une concor-

dance parfaite entre mesure et simulation comme le montre  la Figure 3.25. 
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Figure 3.25 ─ Illustration de l’accord parfait entre simulation semi-empirique du radar IM3 

et mesures. Prise en compte des facteurs de pertes β1 et β2. 

Ces premières mesures présentées sur le Talkie-Walkie ont été faites sans aucune op-

timisation des facteurs de pertes. La cible RF est simplement posée à différentes distances de 

détection r1, seule la polarisation de l’antenne d’émission du radar est mise en accord avec 

celle de la cible. Le modèle semi-empirique va permettre d’extrapoler des portées de détection 

possibles à des niveaux de puissance que nous ne disposons pas au laboratoire. 

3.3.3 Autres mesures et estimations des portées de dé-

tection 

Afin d’estimer les performances du radar à intermodulation à 2 antennes, on va main-

tenant mesurer la distance de détection r1 maximale en fonction de la puissance en sortie des 

deux synthétiseurs du radar que l’on comparera au bilan de liaison semi-empirique réalisé en 

VBA (Visual Basic for Applications) sous la suite Microsoft Office. En simulation, 

l’estimation de portée de détection se fera pour deux jeux de facteurs de pertes différents. Le 

premier faisant office de référence basse et directement extrait des mesures précédentes, à 

savoir β1 égale à 6 dB et β2 valant 16 dB. Le second représentant une optimisation parfaite 

(cohérente et réaliste) dans des cas idéaux où les pertes sont quasi nulles, β1 = 0 dB et β2 = 6 

dB. La configuration de la polarisation croisée entre les deux antennes du radar fait qu’il est 

impossible d’avoir les deux facteurs de pertes parfaits. Même s’il n’est pas utilisé dans nos 

travaux expérimentaux, le bilan de liaison théorique du radar IM3 vu dans le chapitre 1 

montre que le β1 évolue au cube et semble le facteur le plus critique en vue d’une optimisa-

tion. Son optimisation doit alors être rigoureusement prise en compte pour se rapprocher 
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d’une valeur de 0 dB. Aussi bien en expérimentation qu’en simulation la cible RF est suppo-

sée dans l’axe des deux antennes du radar. On peut ainsi poser que les distances r1 et r2 sont 

identiques comme le montre le triangle isocèle de la Figure 3.26. En expérimentation 

l’optimisation des facteurs de pertes se fait en bougeant la cible, à une distance donnée et une 

puissance fixe, afin d’observer une raie d’IM3 réfléchi la plus grande possible. Ainsi le niveau 

de puissance le plus haut mesuré signifie que β1 et β2 sont les plus faibles possibles démon-

trant une optimisation du bilan de liaison maximale. La distance de détection maximale r1 ou 

r2 est définie lorsque la réémission d’IM3 par l’élément RF (s’éloignant du radar) n’est plus 

détectable par l’analyseur de spectre, autrement dit lorsqu’elle se retrouve en deçà du bruit de 

mesure de l’appareillage d’une valeur de - 110 dBm. 

 

Figure 3.26 ─ Schéma montrant le placement des cibles RF lors de la mesure des estimations 

de portée. r1 = r2 = r. 

On observe sur la Figure 3.27 à la fois les résultats de la simulation du bilan de liaison 

semi-empirique (référence haute et référence basse) et les mesures en extérieur. Les résultats 

expérimentaux sont plus que prometteurs en termes de portée de détection. À une puissance 

PIN de 20 dBm, pouvant être qualifiée de faible, la portée de détection du radar atteint déjà les 

17 m. La seconde observation flagrante est l’accord entre la simulation empirique de réfé-

rence haute et les points expérimentaux. Cet accord vers la référence haute est logique, en 

effet lors de la prise de mesure la recherche de l’optimisation des facteurs de pertes est large-
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ment effectuée rapprochant la portée de détection maximale d’une performance optimale du 

radar IM3 à 2 antennes. 

 

Figure 3.27 ─ Evolution de la portée de détection maximale possible du Talkie-Walkie en 

fonction de la puissance radar en sortie du synthétiseur. Comparaison entre les résultats nu-

mériques et expérimentaux. f1 = 414 MHz, f2 = 415 MHz et fIM3 = 413 MHz. 

Cet accord entre la simulation et la mesure nous permet alors d’extrapoler nos résul-

tats. A partir d’une certaine puissance, les mesures exploratoires ne peuvent être réalisées 

avec le matériel disponible au laboratoire. Le développement du banc de test radar et les outils 

à disposition ne permettent pas l’utilisation de puissances PIN supérieures à 27 dBm. Le bilan 

de liaison semi-empirique permet alors de connaitre la distance de détection maximale d’un 

Talkie-Walkie à une puissance PIN allant jusqu’à environ 46 dBm (ou 40 W). Ces niveaux de 

puissance d’émission étant totalement envisageables dans un système radar. En utilisant la 

référence haute de la Figure 3.27, la portée de détection à PIN = 46 dBm doit atteindre les 77 

m. Bien évidemment ces excellentes performances sont valables pour des récepteurs RF fonc-

tionnant à des fréquences aux alentours de 400 MHz. 

Avant de continuer, il est intéressant de comparer le bilan de liaison théorique sur (3.3) 

montrant une évolution en 1/r8 avec le bilan de liaison semi-empirique développé dans ce ma-

nuscrit. C’est ce que l’on observe sur la Figure 3.28. On voit clairement que le bilan de liaison 

théorique surestime sur toute la gamme de puissance la portée de détection maximale qu’il est 

possible d’atteindre. La différence vient du fait que notre modèle considère la réponse de 

l’IM3 réfléchi dans son intégralité (petit et fort signal) et non pas seulement la pente 3 dB/dB. 
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Figure 3.28 ─ Comparaison entre le bilan de liaison théorique (chapitre 1) et le bilan de liai-

son semi-empirique d’un radar IM3 à 2 antennes. f1 = 414 MHz, f2 = 415 MHz et fIM3 = 413 

MHz. 

Prenons l’exemple d’une puissance PIN égale à 30 dBm, le bilan de liaison théorique prédit 

une détection possible jusqu’à environ 100 m contre 30 m pour le bilan de liaison semi-

empirique. La différence est donc immense en termes de performances. Ce qui peut porter à 

confusion dans l’idée d’une application motivant ainsi le développement de notre méthode. 

L’augmentation des performances en termes de portée de détection peut se faire en augmen-

tant la puissance radar en veillant à toujours linéariser comme expliqué dans une partie précé-

dente de ce chapitre afin de ne pas dégrader le seuil de sensibilité en réception (à cause de 

l’IM3 résiduel). 

Différents émetteur-récepteur commerciaux ont été testés afin d’élargir notre panel. 

Un récepteur micro est mis sous test. Le SR45 est un récepteur RF stationnaire pour tous les 

émetteurs du système Perception Wireless. Le SR45 fonctionne dans une largeur de bande 

pour la France qui s’étend de 530 MHz à 560 MHz.  

Un mobile GSM Alcatel est également mis sous test dont sa partie réception pour la 

France (GSM 900) s’étend de 935 MHz à 960 MHz. De la même manière le protocole de dé-

tection est suivi avec précaution pour ces deux cibles permettant les mêmes observations, que 

sur le Talkie-Walkie, à savoir la non-observation de la zone faiblement non-linéaire des cibles 

RF lors du balayage en puissance. 

On montre sur la Figure 3.29 l’évolution de la portée de détection maximale du récep-

teur SR45 et du mobile GSM en fonction de la puissance radar PIN. Lors de la détection du 

récepteur SR45, les fréquences f1 et f2 valent respectivement 535 MHz et 536 MHz, la récupé-
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ration de la réémission de l’IM3 se fait à 534 MHz. Pour le mobile GSM Alcatel on utilise le 

jeu de fréquence suivant : f1 = 946 MHz, f2 = 947 MHz et fIM3 = 945 MHz. La Figure 3.29 

montre clairement que la portée de détection diminue sensiblement en fonction de la fré-

quence directement liée à la surface effective de capture du signal, qui dépend de sa fré-

quence. 

 

Figure 3.29 ─ Evolution de la portée de détection maximale possible de deux cibles RF en 

fonction de la puissance radar en sortie du synthétiseur. 

 

Les résultats restent cependant très encourageants. A une puissance radar PIN de 20 dBm, le 

récepteur SR45 a été détecté à plus de 6 m. À cette même puissance le mobile GSM a lui of-

fert une portée de détection supérieure à 1 m. Il semble donc primordial d’augmenter la puis-

sance d’émission du radar lorsque la fréquence de fonctionnement des cibles RF à détecter 

augmente afin d’atteindre une distance de détection approchant la dizaine de mètres comme 

avancé dans le cahier des charges. Il y a également une amélioration possible en choisissant 

des antennes à plus fort gain. 

 

Dans cette partie une dernière cible est mise sous-test ayant le même avantage que le 

Talkie-Walkie testé précédemment, à savoir une connaissance parfaite de la réponse de l’IM3 

réfléchi (mesurée à l’aide du banc de test en mode conduit) en fonction de la puissance radar 

en sortie des synthétiseurs PIN comme le montre la Figure 3.30. Il s’agit d’un LNA de réfé-

rence BFU730F du fabricant NXP ayant une bande passante allant de 2300 MHz à 2700 

MHz. Ce dernier est utilisé avec une antenne filaire pour des applications Wi-Fi dont la bande 

passante va de 2400 MHz à 2500 MHz environ. 
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Figure 3.30 ─ Réémission d’IM3 par le LNA BFU730F en fonction de la puissance émise 

par les deux synthétiseurs à l’aide du banc de test en mode conduit. f1 = 2401 MHz, f2 = 2402 

MHz et fIM3 = 2400 MHz 

On réitère la méthode explicitée en détail sur le Talkie-Walkie. On extrait alors les fac-

teurs de pertes du LNA mesurés lors de sa détection sans aucune optimisation sur le place-

ment de la cible. On obtient à nouveau une référence basse (β1 = 4 dB et β2 = 23 dB) et une 

référence haute (β1 = 0 dB et β2 = 6 dB). Comme précédemment, on observe sur la Figure 

3.31 à la fois les résultats de la simulation du bilan de liaison semi-empirique (référence haute 

et référence basse) et les mesures faites en extérieur. 

 

Figure 3.31 ─ Evolution de la portée de détection maximale possible du LNA NXP en fonc-

tion de la puissance radar en sortie du synthétiseur. Comparaison entre les résultats numé-

riques et expérimentaux. f1 = 2401 MHz, f2 = 2402 MHz et fIM3 = 2400 MHz. 

Les résultats expérimentaux sont très proches du modèle semi-empirique pour les 

mêmes raisons que précédemment, à savoir une très bonne optimisation des facteurs de pertes 
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lors de la prise des mesures. Cette Figure 3.31 montre clairement que la montée de la puis-

sance d’émission du radar est réellement bénéfique en se basant sur le bilan de liaison semi-

empirique préalablement validé expérimentalement à des niveaux de puissance utilisables par 

notre banc de test. À une puissance PIN de 27 dBm, la portée de détection maximale du LNA 

NXP approche les 3 m. Une puissance radar de 40 dBm offre quant à elle une portée de détec-

tion d’environ 10 m. 

Ces mesures ont montré clairement des résultats prometteurs, dans la détection de ré-

cepteurs RF inconnus. Les performances du radar IM3 à deux antennes, au niveau de la portée 

de détection, diminuent avec la montée en fréquence des récepteurs RF comme le résume la 

Table 3.3. Il est essentiel d’augmenter la puissance d’émission pour améliorer les perfor-

mances en termes de distance maximale de détection. 

 

Table 3.3 ─ Résumé des distances de détection maximales (r1 ou r2) possibles, avec un radar à 

2 antennes, en fonction de la bande passante des récepteurs RF se basant à la fois sur les expé-

rimentations en terrain extérieur et sur le bilan de liaison semi-empirique développé pendant 

cette thèse. 

 PIN = 20 dBm PIN = 40 dBm PIN = 20 dBm PIN = 40 dBm PIN = 20 dBm PIN = 40 dBm 

Bande 

passante  

des récep-

teurs RF 

300 MHz – 600 MHz 900 MHz – 1100 MHz 2300 MHz – 2500 MHz 

Portée de 

détection 

maximale 

possible 

10 m – 20 m 10 m – 80 m 1 m – 3 m 1 m – 15 m 1 m – 3 m 1 m – 10 m 

 

 

Pour aller plus loin, ces mêmes mesures ont été effectuées avec un radar à intermodu-

lation utilisant cette fois-ci une seule antenne, gérant émission et réception, offrant ainsi une 

meilleure compacité. Cette intégration est possible du fait que les fréquences d’excitations du 

radar f1 et f2 sont très proches de la fréquence de l’IM3 réfléchi par la cible RF. Nous allons 

estimer ces nouvelles performances et les comparer au radar IM3 à deux antennes. Nous com-

parerons alors les avantages et inconvénients de l’un et l’autre en termes d’applications pos-

sibles et de facilité d’utilisation. 
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3.4 Banc de test du radar IM3 à une seule antenne 

3.4.1 Mise en place 

L’utilisation du radar IM3 à une seule antenne est susceptible d’être moins encom-

brante et plus flexible. En se projetant, cette solution à une antenne peut être placée dans les 

mains d’un utilisateur. Les limitations liées à la diaphonie disparaissent. Le schéma de prin-

cipe du radar IM3 à une antenne est présenté sur la Figure 3.32. La Table 3.4 présente le ma-

tériel utilisé pour répondre à son fonctionnement. 

 

Figure 3.32 ─ Schéma du banc de test radar à intermodulation à une antenne utilisé lors des 

mesures en condition opérationnelle. 

Table 3.4 ─ Différentes configurations du radar IM3 à une seule antenne permettant d’émettre 

et de détecter dans la gamme [300 MHz – 2,5 GHz]. 

Synthé 

f1 

Analy-

seur de 

spectre 

Isolateur Combineur 
Coupleur bidirec-

tionnel 
Antenne 

Filtre 

Passe-bas 

Bande 

Visée 

[MHz] 

N5171B 

Keysight 

N9000A 

Keysight 

IS-106 

ZACS242-

100W+ 

ZFBDC20-62HP-S+ 

HyperLOG 

4025 

AARONIA 

VLF-320+ [300 – 400] 

VLF-490+ [400 – 500] 

VLF-630+ [500 – 600] 

Absent 

VLF-800+ [600 – 800] 

ZABDC20-252H-S+ 

VLF-1000+ [800 – 1000] 

VLF-1200+ [1000 – 1200] 

VLF-1800+ [1200 – 1800] 

PE8301 VLF-2500+ [1800 – 2500] 

SMA

5 m

Synthétiseur

[300 MHz – 2,5 GHz]

f1

f2

Analyseur de spectre

Combineur

2 f1 – f2
f1 f2 2 f2 – f1

Synthétiseur

[300 MHz – 2,5 GHz]

G
S

M

Isolateur

Isolateur

Coupleur

50 Ω

Filtre 

passe-bas

Filtre 

passe-bas
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Le banc de test est directement inspiré de celui développé en mode conduit dans le chapitre 2 

où les mêmes limitations de conception sont observées. On retrouve alors la contrainte liée à 

la directivité et à l’atténuation de couplage du coupleur bidirectionnel. 

Pour être plus précis, les problématiques liées au « crosstalk » et à la polarisation croi-

sée disparaissent. En revanche la directivité du coupleur reliant les signaux incident du radar 

et l’analyseur de spectre est un point limitant. Le phénomène est présenté dans le chapitre 2. 

On rappelle que l’IM3 résiduel se crée au niveau des synthétiseurs et vient se retrouver sur 

l’analyseur de spectre via la directivité du coupleur. Cette observation valide et confirme 

l’utilisation de techniques d’isolation réduisant ainsi le niveau d’amplitude de l’IM3 résiduel. 

On observe les pertes d’insertion (prenant en compte tous les éléments du banc de test 

de la Table 3.4 et de la Figure 3.32) du système à une seule antenne sur la Figure 3.33. 

 

Figure 3.33 ─ Pertes d’insertion du radar à une seule antenne en fonction de la fréquence. 

 

On s’intéresse à nouveau à l’IM3 résiduel généré par le système d’émission, toujours 

dans l’optique de réduire le niveau de sensibilité pour améliorer la dynamique de mesure in-

fluent sur les performances du radar (voir partie précédente). Les isolateurs présentés lors de 

la conception du radar IM3 à deux antennes sont réutilisés. Ils permettent une réduction de 

l’IM3 résiduel comme le montre la Figure 3.34 et la Figure 3.35. On observe alors une très 

bonne réduction de ces harmoniques parasites à une puissance PIN de 27 dBm. De la même 

manière que la solution à deux antennes nos mesures sont limitées par le bruit de 

l’appareillage (- 110 dBm). 
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Figure 3.34 ─ Evolution de l’IM3 résiduel capté en extérieur par le récepteur radar à une 

seule antenne en fonction de la fréquence allant de 400 MHz à 550 MHz. 

 

Figure 3.35 ─ Evolution de l’IM3 résiduel capté en extérieur par le récepteur radar à une 

seule antenne en fonction de la fréquence allant de 1800 MHz à 2500 MHz. 

 

La mesure de la réémission d’IM3 se fait donc via la même antenne rayonnant le si-

gnal radar incident. Un coupleur bidirectionnel, présenté dans le chapitre 2, permet donc la 

récupération de cette raie contenant l’information de la cible. À la différence de la solution à 

deux antennes, une atténuation de couplage estimée à environ 22 dB ou 23 dB, selon la fré-

quence du radar, doit être prise en compte lors de l’exploitation de la mesure. Cette perte in-

flue sur les performances du radar à une seule antenne, elle doit également être prise en 

compte dans le bilan de liaison semi-empirique. 
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3.4.2 Résultats et comparaison des radars à intermodu-

lation développés 

La même démarche que précédemment est suivie, effectuons la détection du Talkie-

Walkie. Cette fois-ci la cible fait toujours face à l’antenne du radar comme le montre la Figure 

3.36. Le bilan de liaison semi-empirique du radar IM3 à une seule antenne voit donc sa pre-

mière et troisième étape strictement identique. En effet il n’existe maintenant qu’un seul tra-

jet, noté r1, défini entre la cible RF et l’antenne du radar. Afin de réaliser les simulations du 

modèle semi-empirique, on considère r1 = r2. 

 

Figure 3.36 ─ Schéma montrant le placement de l’antenne par rapport à la cible pour une 

configuration du radar à une antenne. 

 

Par conséquence il n’existe qu’un seul facteur de perte identique sur le trajet aller ou le 

signal radar vient se coupler sur la cible et sur le trajet retour où l’IM3 réfléchi est capté par 

l’antenne en vue de sa mesure par le radar, à savoir β1. Dans le modèle le facteur de perte β2 

sur le trajet retour de l’IM3 réfléchi par la cible est exprimé de la manière suivante avec 

l’ajout d’une atténuation de couplage (d’environ 22 dB) : 

2 1 Atténuation de couplage    (3.8) 

G
S

M

r1
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L’encombrement du radar est moindre et aucune limite de placement n’est à envisager 

comme on a pu le voir dans la solution à 2 antennes. 

Le protocole de détection est à nouveau suivi rigoureusement. Le balayage en fré-

quence est réalisé permettant à nouveau une identification de la bande passante du Talkie-

Walkie comme vu avec la solution à deux antennes. Afin d’estimer la portée de détection 

maximale du radar à une antenne en fonction de la puissance radar en sortie du synthétiseur, 

s’en suit un balayage en puissance qui permet d’extraire les facteurs de pertes en suivant la 

méthode présente dans la partie précédente. Dans un premier temps on trace l’évolution de la 

portée de détection maximale à l’aide du bilan de liaison semi-empirique pour le radar à 1 

antenne pour une référence haute (β1 = 0 dB et β2 = 22 dB) et une référence basse (β1 = 6 dB 

et β2 = 28 dB). Les résultats expérimentaux sont ensuite effectués toujours en recherchant une 

optimisation (observation de la raie d’IM3 réfléchi par la cible la plus haute possible) lors de 

la prise de mesure afin de relever la portée de détection maximale. Les résultats sont montrés 

sur la Figure 3.37. 

 

Figure 3.37 ─ Evolution de la portée de détection maximale possible du Talkie-Walkie en 

fonction de la puissance radar en sortie du synthétiseur pour une configuration à une seule 

antenne. Comparaison entre les résultats numériques et expérimentaux. f1 = 414 MHz, f2 = 

415 MHz et fIM3 = 413 MHz. 

L’accord recherché entre expérience et bilan de liaison semi-empirique de référence 

haute est excellent. Ce qui nous amène encore à considérer notre modèle comme utilisable 

pour extrapoler la puissance radar. 

À une puissance PIN de 20 dBm, la portée de détection du radar atteint les 5 m. En 

comparaison avec le radar à 2 antennes on est bien en deçà des performances. Les mesures et 
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les extrapolations en puissance restent cependant très intéressantes pour envisager de nom-

breuses applications. Le radar à une antenne est testé pour différentes cibles RF, à chaque test 

la détection a bien été validée. La Table 3.5 fait un récapitulatif des portées de détection 

maximales possibles pour les deux types de radar à intermodulation présentés et développés 

dans la thèse en se basant toujours sur les expérimentations ainsi que le bilan de liaison semi-

empirique de référence haute. Ces performances sont extraites en supposant un seuil de sensi-

bilité défini par le bruit de l’appareillage égal à - 110 dBm. On voit très clairement que dans 

notre cas la solution à 2 antennes offre nettement plus de performance. Il y a beaucoup de 

critères et de restrictions au niveau de son utilisation et de son placement qui doivent être ri-

goureusement pris en compte pour une utilisation optimale. Cependant les performances de la 

solution à 1 antenne peuvent être améliorées. Une réduction drastique de l’atténuation de cou-

plage (utilisation d’un coupleur - 3 dB, té magique, etc.) couplée à une augmentation du degré 

de linéarisation diminuerait le facteur de couplage β2 permettant d’atteindre les mêmes per-

formances que la solution à 2 antennes. Selon le type d’application visée, les deux types de 

solutions peuvent convenir. Par exemple la solution à 1 antenne peut être très facilement mi-

niaturisée et transportable par un utilisateur avec une liberté totale sur l’orientation sans ali-

gnement de l’antenne émettrice et réceptrice du radar afin d’optimiser le bilan de liaison. La 

montée en puissance sera moins privilégiée pour protéger l’utilisateur d’un rayonnement trop 

élevé étant potentiellement dangereux pour l’homme. La solution à deux antennes, grâce à ses 

excellentes performances de portée de détection, sera plus facilement intégrable sur un por-

teur. L’intérêt de la montée en puissance sur cette solution est nettement plus intéressant au 

vue des performances atteignables. Les problématiques de dangerosité de rayonnement sont 

alors totalement effacées, seul le niveau de linéarisation de l’émetteur peut-être un frein. 

Table 3.5 ─ Comparaison de la portée de détection maximale atteignable pour le radar IM3 à 

une ou deux antennes. 

 PIN 20 dBm 40 dBm 20 dBm 40 dBm 20 dBm 40 dBm 

 Bande 

passante  

des récep-

teurs RF 

300 MHz – 

600 MHz 

900 MHz – 

1100 MHz 

2300 MHz – 

2500 MHz 

Radar IM3 à 2 

antennes 
Portée de 

détection 

maximale 

possible 

10 m – 

20 m 

10 m – 

80 m 

1 m – 

3 m 

1 m – 

15 m 

1 m – 

3 m 

1 m – 

10 m 

Radar IM3 à 1 

antenne 

4 m –  

6 m 

4 m – 

30 m 

1 m – 

2 m 

1 m – 

11 m 

1 m – 

2 m 

1 m – 

8 m 
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Pour conclure cette partie, on montre sur la Table 3.6 les points clés des deux solutions 

du radar IM3. Ils présentent également les points d’améliorations possibles à la fois pour 

augmenter la portée de détection, et réduire l’influence de l’IM3 résiduel. On s’aperçoit que la 

marge d’amélioration est immense et que les portées de détection déjà atteintes peuvent être 

encore optimisées avec des choix judicieux. 

Table 3.6 ─ Comparaison des points clés et améliorations possibles pour les deux solutions du 

radar IM3. 

  
Radar IM3 

2 antennes 

Radar IM3 

1 antenne 

Inconvénients 
Provenance de l’IM3 

résiduel 

Diaphonie + Chaine 

d’émission 

Directivité + Chaine 

d’émission 

Avantages 

Amélioration du 

seuil de sensibilité 

 Réduction de 

l’influence de la dia-

phonie 

 Etage d’isolation 

supplémentaire 

 Augmentation de 

l’isolation du combi-

neur 

 Augmentation de la 

directivité 

 Etage d’isolation 

supplémentaire 

 Augmentation de 

l’isolation du combi-

neur 

Augmentation de la 

portée  de détection 

 Amplificateur RF 

 Augmentation du 

gain des antennes 

 Amplificateur RF 

 Augmentation du 

gain des antennes 
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3.5 Plateforme de détection 

L’état de l’art concernant les différents types de radar, la connaissance acquise dans le 

chapitre 2 et la conception du radar IM3 dans ce chapitre offre une revue des différents types 

de détection, de systèmes RF, possibles. L’idée d’une plateforme de détection accueillant dif-

férents types de radar est d’actualité. Chaque type de radar apporte une spécificité et une 

complémentarité. Toutes cibles RF (récepteur, émetteur, émetteur-récepteur), toutes jonctions 

(métal, électronique) sont donc potentiellement détectables. Une fois la détection effectuée, il 

est nécessaire de localiser la position de la cible via le radar non-linéaire. Cette dernière n’est 

pas un frein technologique pour Thales : On peut utiliser des techniques de goniométrie 

d’amplitude, Doppler, etc. Les informations obtenues permettent d’entrer dans ses phases 

d’interception ou de traitement. 

 

Le radar non-linéaire H2 via son couplage back-door est susceptible de faire ressortir 

de l’information sur de l’électronique communicante ou non. Elle peut être alimentée, en 

veille ou bien éteinte. 

Le radar non-linéaire IM3 se couple lui sur l’accès antenne. Sa cible prioritaire con-

cerne seulement les récepteurs, le PA (caractérisant l’émetteur) étant attaqué par sa sortie 

offre une quasi impossibilité de retour d’information (chapitre 4). Leur détection est possible 

s’ils sont sous tension ou en veille. Après expérimentation sur notre panel RF testé dans les 

chapitres 2 et 3, l’IM3 réfléchi est strictement identique lorsque la cible est dite sous tension 

ou dans un mode veille. 

Le radar classique exploite seulement la fréquence au fondamental. Il peut-être passif 

en écoutant son spectre environnant ou actif en exploitant, après injection d’un signal radar, la 

réflexion d’un objet via son SER. Un émetteur RF est source constante de rayonnement élec-

tromagnétique. Sa détection et localisation sont donc la cible prioritaire du radar classique dit 

passif. 

Sur les théâtres d’opération, la mise en commun de ces informations par fusion de 

données offrent une quantité d’information extrêmement riche. En se projetant sur la réalisa-

tion d’une telle plateforme, prenons quatre scénarios : 

 Une harmonique 2 est détectée, à une fréquence 2fX provenant d’une jonction 

non-linéaire. Aux alentours de la fréquence fY, une réémission d’IM3 est mesu-
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rée. Le radar passif ne détecte aucun signal. On est potentiellement face à un 

récepteur RF. 

 Le radar H2 détecte une harmonique à une fréquence 2fX provenant d’une 

jonction non-linéaire. Aucune réémission d’IM3 n’est mesurée. Le radar passif 

ne détecte aucun signal. On est potentiellement face à une électronique com-

municante ou non. 

 Le radar H2 détecte une harmonique à une fréquence 2fX provenant d’une jonc-

tion non-linéaire. Aucune réémission d’IM3 n’est mesurée. Le radar passif dé-

tecte une porteuse à la fréquence fZ. On est potentiellement face à un émetteur. 

 Le radar H2 détecte une harmonique à une fréquence 2fX provenant d’une jonc-

tion non-linéaire. Aux alentours de la fréquence fY, une réémission d’IM3 est 

mesurée. Le radar passif détecte une porteuse à la fréquence fZ. On est poten-

tiellement face à un émetteur-récepteur. 

Ces exemples illustrent simplement quelques scénarios d’emploi sur un théâtre 

d’opération. Le radar H2, émettant à fréquence fixe, détecte à coup sûr une composante har-

monique à proximité d’une jonction non-linéaire quelconque, si cette dernière se situe dans 

son rayon d’action. Ce point peut être considéré comme un réel avantage, cependant il offre 

peu de latitude dans la discrimination de la nature de la cible. La réalisation de cette multipla-

teforme voit donc un grand intérêt. L’utilisation du radar IM3, couplé à un radar H2, peut 

permettre de confirmer et d’affiner la discrimination et l’identification d’une cible RF. 

On entre alors indirectement dans le domaine de l’identification traitée dans le chapitre 

suivant. 



 

 

 

Chapitre 4 

Première approche de 

l’identification et de la classifica-

tion d’une cible RF 
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Dans ce chapitre, on s’intéresse à la possibilité d’une identification de la cible RF 

après sa détection. Dans un cas idéal, cette identification peut décrire la cible comme étant un 

pur émetteur, un pur récepteur, un émetteur-récepteur ou une simple jonction non-linéaire 

(non-électronique). Cette information sur sa nature peut renseigner l’utilisateur d’une poten-

tielle hostilité de la cible, comme expliqué dans les chapitres précédents. 

Dans un premier temps, nous ferons une liste non-exhaustive des observables pos-

sibles lors de l’utilisation d’une éventuelle plateforme de détection (radar linéaire et non-

linéaire), permettant ainsi d’obtenir des éléments d’identification.  

L’étude se concentre ensuite sur l’identification et la classification de récepteurs RF 

via l’utilisation d’un radar non-linéaire à intermodulation. Cependant nous verrons, également 

à l’aide des observations faites dans les chapitres précédents, qu’il est possible d’extraire des 

signatures particulières et uniques à toutes cibles RF. 

Enfin, un bilan des travaux de la thèse est effectué permettant de résumer à la fois 

l’avancement de l’étude et la maitrise acquise sur le radar IM3. Une partie s’oriente alors sur 

les perspectives des travaux futurs, toujours dans l’optique d’améliorer les performances pos-

sibles du radar dans tous les domaines (portée de détection, identification etc.) explorés pen-

dant la thèse. 
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4.1 Observables et solutions possibles dans le but 

d’une identification 

En se basant sur les travaux effectués dans le chapitre 3, le radar IM3 exploite le cou-

plage front-door d’un RF front-end (Figure 2.1). De ce fait son rayon d’application tend vers 

la détection et si possible l’identification de récepteurs RF. Lors de l’injection du signal radar, 

ce dernier pénètre par l’antenne et peut se retrouver soit sur l’entrée du LNA ou soit sur la 

sortie du PA. Avant de traiter l’identification d’une cible, testons la susceptibilité à 

l’intermodulation réfléchie à sa sortie. On observe sur la Figure 4.1 une mesure faite sur un 

émetteur-récepteur intégré. Ce dernier est placé dans différents modes de fonctionnement : 

 

Figure 4.1 ─ Evolution de la puissance réfléchie d’un émetteur-récepteur (PA et LNA) en 

fonction de la puissance en sortie des deux synthétiseurs pour différents modes de fonction-

nement. 

 En mode émission, le Switch est positionné en direction du PA. Le signal utile 

émis se dirige vers l’antenne en ne subissant aucune perte d’insertion. Une iso-

lation du Switch empêche le signal utile du PA de se coupler sur l’entrée du 

LNA. Dans cette configuration, l’injection de l’excitation radar à 2 fréquences 

sur l’antenne de la cible se dirige vers la sortie du PA en ne subissant aucune 

perte d’insertion contrairement au chemin la reliant vers le LNA. 

 En mode réception, le Switch est positionné en direction du LNA. Le signal 

utile capté par l’antenne est dirigé vers le LNA sans aucune perte d’insertion. 

Une isolation du Switch empêche le signal utile de se retrouver sur la sortie du 
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PA. Dans cette configuration, l’injection de l’excitation radar à 2 fréquences se 

dirige vers l’entrée du LNA en ne subissant aucune perte d’insertion contrai-

rement au chemin la reliant vers la sortie du PA.  

La Figure 4.1 et les travaux du chapitre 2 montrent clairement qu’en mode réception 

l’IM3 réfléchi est généré seulement en entrée du LNA, autrement dit du récepteur.  Dans cette 

configuration, l’IM3 réfléchi induit en sortie du PA est de très faible amplitude, en dessous du 

niveau de bruit de l’analyseur de spectre. 

En mode émission l’IM3 réfléchi est généré en sortie du PA et possiblement par le 

Switch lui-même comme montré dans le chapitre 2. L’apparition de l’IM3 se produit à des 

niveaux de puissances PIN relativement fort. Le niveau de puissance réémis est cependant bien 

en dessous (environ 25 dB) de celui généré en mode réception. On a vu dans le chapitre 3 que 

plus ce niveau est faible et plus les performances du radar IM3 sont altérées. 

Un PA, de manière générale, est défini par un fort gain et une forte puissance de sortie 

afin d’optimiser le niveau du signal émis. Ces caractéristiques ont pour conséquence une forte 

consommation de courant. Hypothétiquement afin de limiter cette perte de consommation (sur 

un Smartphone par exemple), l’alimentation du PA est commutée et fournie seulement si né-

cessaire pour éviter une consommation excessive des ressources d’une batterie. On considère 

qu’un émetteur-récepteur fixe son fonctionnement par défaut en mode réception. Ceci est ar-

gumenté par le fait que le LNA détecte de faible niveau d’amplitude que l’on relie à une con-

sommation de courant relativement faible. Nous posons l’hypothèse que le fonctionnement en 

veille d’un front-end est identique à un fonctionnement normal du mode réception. Le mode 

de réception est donc toujours actif (LNA sous tension) et les nombreuses mesures des cha-

pitres précédents confirment cette observation. En conclusion, la mesure de l’IM3 réfléchi en 

mode émission est possible mais à des niveaux strictement inferieurs par rapport au mode 

réception. Le radar IM3 a donc peu de chance de détecter un émetteur, d’autres solutions doi-

vent être utilisées comme exposés précédemment. 

 

Cette mesure de la Figure 4.1 confirme l’intérêt du radar IM3 pour l’identification et la 

détection de récepteurs RF. Nous présentons maintenant une liste de solution en lien avec 

l’identification de récepteurs RF. 
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4.1.1 Récupération des bandes passantes d’une cible RF 

L’utilisation du radar non-linéaire à intermodulation suit un protocole de détection dé-

fini et développé dans le chapitre précèdent. Sa première étape consiste à faire un repérage 

dans un environnement ciblé via un balayage en fréquence du signal radar à un niveau de 

puissance PIN constant. A proximité d’un récepteur RF se situant dans le rayon d’action du 

radar, la réémission de l’IM3 détectée permet d’observer les bandes passantes vulnérantes de 

la cible. Une première étape d’identification peut alors être effectuée. L’identification de cette 

bande passante peut renseigner sur le type de communication de la cible, à savoir 

l’identification du standard de communication utilisé, ou bien sa fréquence de fonctionne-

ment. Cette première classification par standard de communication corrélée avec 

l’environnement où la mesure a été effectuée peut potentiellement amener une première hypo-

thèse sur la mission de la cible. La détection d’une fréquence de fonctionnement dite amateur 

(2,4 GHz) en milieu urbain semble innocent, au vu de la surcharge du spectre électromagné-

tique à cette fréquence. La détection de cette même fréquence de fonctionnement, sur un 

théâtre d’opération, est cette fois-ci synonyme d’un récepteur RF potentiellement menaçant. 

La Figure 4.2 montre l’évolution de l’IM3 réfléchi par différentes cibles en fonction de 

la fréquence du signal radar à une distance de détection d’environ 2,5 m. 

 

Figure 4.2 ─ Balayage en fréquence qui permet l’identification des bandes passantes de 4 

cibles RF. 

Ce balayage en fréquence permet de détecter les bandes passantes de 4 récepteurs RF 

différents : un Talkie-Walkie, un récepteur micro, une voiture télécommandée et un récepteur 

RF fonctionnant à 2,4 GHz. Après comparaison avec les bandes passantes données par les 
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fabricants et celles mesurées, une corrélation quasi parfaite est observée. La réémission de 

l’IM3 par ces cibles RF permet une lecture parfaite de leur fréquence de fonctionnement. La 

mesure de la Figure 4.2 a été faite lors d’une multi-détection. En plus de la récupération de la 

bande passante, la faisabilité de la détection multi-cible a été démontrée. On note que sur la 

Figure 4.2 le balayage est réalisé à deux niveaux de puissance du radar. Lorsque PIN = 16 

dBm, on ne distingue pas les fréquences de fonctionnement aux alentours de 2,4 GHz. Pour 

les observer et les repérer, il est nécessaire d’augmenter la puissance d’émission du radar. 

Nous avons alors pu mesurer l’IM3 réfléchi, aux alentours de 2,4 GHz, lorsque le balayage est 

effectué avec une puissance PIN de 27 dBm. La suite du protocole de détection définie la réali-

sation d’un balayage en puissance au sein même des bandes passantes identifiées. 

4.1.2 Fonctionnement particulier révélateur d’une fonc-

tion RF 

Dans cette partie, le Talkie-Walkie UV-5R est mis à nouveau sous test en mode con-

duit. Il est alimenté par une batterie, n’émet pas et il est placé dans un mode réception. Le 

balayage en puissance est effectué afin de réémettre un IM3 à la fréquence de 400 MHz. On 

observe sur la Figure 4.3 l’évolution de l’IM3 réfléchi en fonction de la puissance en sortie 

des deux synthétiseurs. L’analyseur de spectre est configuré afin de réaliser des acquisitions 

instantanées sans traitement (maximum, moyennage, etc.). 

 

Figure 4.3 ─ Balayage en puissance réalisé sur le Talkie-Walkie UV-5R. 
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Deux comportements se distinguent dans L’IM3 réémis. En effet on constate la présence de 

deux courbes, celle présentant les plus hauts niveaux d’IM3 est appelée « courbe haute », in-

versement celle présentant les plus bas niveaux est appelée « courbe basse ». En reprenant 

l’hypothèse en début de chapitre, cette séparation de l’IM3 est certainement liée aux deux 

modes de fonctionnement d’un émetteur-récepteur. La « courbe haute » représente l’IM3 ré-

émis en entrée du LNA, la « courbe basse » représente l’IM3 réémis en sortie du PA. Dans le 

mode d’émission le PA n’émet aucun signal et aucune certitude de sa mise sous tension n’est 

observable. On peut alors parler d’un mode neutre. 

Ces deux modes fonctionnements sont dépendants du temps de commutation du 

Switch. On observe sur la Figure 4.4 l’évolution du niveau d’IM3 réémis par le Talkie-Walkie 

en fonction du temps. L’analyseur de spectre doit être configuré avec un SPAN zéro réglé sur 

la fréquence de l’IM3 en veillant à choisir un temps d’acquisition supérieur à la période de 

commutation.  

 

Figure 4.4 ─ Evolution de l’IM3 réfléchi en fonction du temps. Identification du temps de 

commutation du Switch. 

Le Talkie-Walkie se situe en mode réception pendant un temps tRx d’environ 159 ms. Il se 

situe dans son mode émission pendant un temps tTx d’environ 477 ms.  Cette mesure confirme 

la présence d’un Switch ayant une période de commutation de 636 ms. L’identification de ce 

phénomène par l’intermédiaire d’un rapport cyclique démontre un fonctionnement propre à un 

Switch RF, et donc à un RF front-end.  

 

Pour rappel, la réception du radar IM3 effectue une mesure du maximum de la puis-

sance détectée (chapitre 3) qui dans le cas de la Figure 4.3 montrerait seulement la « courbe 
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haute ». On peut donc maintenant développer le protocole de détection prenant en compte 

cette particularité des systèmes émetteur-récepteur : 

1. Balayage en fréquence et en puissance 

o Identification des bandes passantes 

2. Balayage en puissance 

o Mesure du maximum 

3. Identification d’une période de commutation du Switch de la cible 

o Mesure instantanée (SPAN ZERO) 

4.1.3 Mise en commun d’information provenant de la 

plateforme de détection 

Une autre solution d’identification de systèmes RF est la mise en place d’une base de 

données intelligente. Les informations contenues dans cette base de données s’enrichissent 

par l’intermédiaire de l’apprentissage de la plateforme de détection en amont ou en temps réel 

via la multiplication des nombreux scénarios opérationnels. Comme dit précédemment, le 

radar H2, à fréquence d’émission fixe, offre peu de discrimination contrairement au radar IM3 

qui lui fait apparaitre une réponse ou non en fonction de la nature de la cible RF (émetteur ou 

récepteur). Intéressons-nous à la détection de récepteurs RF en se basant sur les scénarios dé-

crit dans le chapitre 3. 

Après détection de la réémission d’une composante harmonique d’ordre 2, le radar 

IM3 suit le protocole de détection. L’évolution de l’IM3 réfléchi, à fort signal, en fonction de 

la puissance radar est unique et propre à tout récepteur RF comme nous le verrons dans la 

partie suivante. Elle permet donc de définir un seul et unique récepteur dans la base de don-

nées. On peut donc classer dans la base de données à la fois la bande passante et l’évolution 

de l’IM3 réémis du récepteur détecté. Ainsi au fur et à mesure des scénarios, la quantité 

d’information provenant des récepteurs RF évolue et s’agrandit. 

A chaque contribution ou ajout d’information, il est nécessaire de définir un degré de 

dangerosité du récepteur RF détecté. Cette étape prend en compte de nombreux facteurs.  Elle 

est directement dépendante du lieu de la détection (urbain, théâtre d’opération, etc.), de la 

localisation et de la fréquence de la cible, du contexte d’utilisation ainsi que de l’appréciation 

de l’utilisateur. Une fois ces facteurs d’hostilités définis, une décision concernant l’action à 
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accomplir (neutralisation du récepteur, évitement, etc.) est établie par un opérateur (homme, 

homme-machine, intelligence artificielle). La dernière étape consiste cette fois-ci à définir un 

degré de réussite concernant l’action accomplie. L’hostilité, avérée ou non, du récepteur RF 

qui a été ajoutée dans la base de données est alors définie par l’opérateur. 

Après la multiplication du fonctionnement de la plateforme de détection, cette base de 

données peut rapidement devenir conséquente et contenir une quantité d’informations consi-

dérables. A chaque nouvelle détection de récepteurs via le radar IM3, des réseaux de neurones 

(ou autres techniques) doivent être capables de relier la nouvelle information à une donnée 

potentiellement déjà disponible. Ainsi, l’hostilité du récepteur est directement connue et 

l’action à accomplir est automatiquement prise. La multiplication des critères d’identification 

(fonctionnement particulier, détection d’une porteuse radio, etc.) peut agrandir la base de 

données via la possibilité de classer les émetteur-récepteur, les émetteurs ou encore les jonc-

tions non-linéaires. La Table 4.1 permet de montrer un résumé et un exemple de la mise en 

place d’une telle base de données. 

 

Table 4.1 ─ Exemple de la mise en place de la base de données. 

Détection de la 

composante 

harmonique 

OUI OUI OUI OUI OUI … 

Bande passante 

[MHz] 
920 - 960 2400 - 2480 400 - 480 - - … 

Détection d’une 

porteuse 
NON NON NON OUI - … 

Fonctionnement 

particulier 
NON NON OUI NON - … 

Evolution de 

l’IM3 réfléchi 
Courbe 1 Courbe 2 Courbe 3 - - … 

Fréquence de 

l’IM3 
f1 f2 f3 - -  

Lieu de la dé-

tection 
Urbain 

Théâtre 

d’opération 
Urbain 

Théâtre 

d’opération 

Théâtre 

d’opération 
… 

Localisation de 

la cible 

Coordonnées 

GPS 1 

Coordonnées 

GPS 2 

Coordonnées 

GPS 3 

Coordonnées 

GPS 4 

Coordonnées 

GPS 5 
… 

Contexte 

d’utilisation du 

radar 

Défini par 

l’utilisateur 

Défini par 

l’utilisateur 

Défini par 

l’utilisateur 

Défini par 

l’utilisateur 

Défini par 

l’utilisateur 
… 

Appréciation de 

l’opérateur 

Défini par 

l’utilisateur 

Défini par 

l’utilisateur 

Défini par 

l’utilisateur 

Défini par 

l’utilisateur 

Défini par 

l’utilisateur 
… 

Identification Récepteur 1 Récepteur 2 
Emetteur-

récepteur 1 
Emetteur 1 

Jonction 

non-linéaire 

1 

… 

Hostilité NON OUI NON NON NON … 
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Dans la partie suivante, on s’intéresse à la réponse fortement non-linéaire de récep-

teurs RF afin de comprendre son origine de manière qualitative. Le but est de définir quels 

sont les paramètres internes ou externes au circuit (LNA) générant cet IM3 réfléchi. Cette 

compréhension va permettre de valider la propriété discriminatoire du radar IM3 et l’intérêt 

de ce critère d’identification. Cette étude est toujours faite dans l’optique d’essayer 

d’identifier des signatures propres aux récepteurs RF amenant à la prise de décision. 

4.2 Identification de récepteurs via l’observation de 

l’IM3 réfléchi 

Une forme discriminatoire se traduit par un comportement singulier sur la réponse de 

l’IM3 réfléchi fort signal comme illustré sur la Figure 4.5. 

 

Figure 4.5 ─ Illustration d’une forme discriminatoire de la réponse de l’IM3 réfléchi en fonc-

tion de la puissance PIN. 

La pente 3 dB/dB a été largement observée dans le chapitre 2 et défini la zone faible-

ment non-linéaire d’un circuit actif (LNA). Elle est commune à tout récepteur et n’offre au-

cune possibilité de discrimination. Au-delà de cette pente, un comportement singulier de la 

réponse de l’IM3 apparait par l’intermédiaire d’extrema (minima, maxima, etc.). Ces derniers 

sont uniques à tout récepteur comme nous le verrons dans la suite du chapitre. 

En se référant au chapitre 2, un récepteur RF est défini par sa fonction principale à sa-

voir le LNA (Figure 2.1). On observe sur la Figure 4.6 un schéma électrique typique d’un 

LNA conçu par le fabricant NXP. 
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Figure 4.6 ─ Schéma électronique du LNA NXP. 

Ce schéma montre la présence de nombreux composants passifs et d’un seul composant actif, 

un transistor bipolaire de référence BFU730F qui réalise la fonction amplificatrice. 

L’adaptation en entrée à la fréquence désirée est réalisée par les capacités C1 et les induc-

tances L1, L2. L’adaptation en sortie est faite avec les capacités C6, C7 et les inductances L3, 

L4. Les résistances R1, R2, R3, R4 ajustent le point de fonctionnement du circuit par 

l’intermédiaire du courant Icc, la stabilité ainsi que le facteur de bruit du LNA. Le test à deux 

fréquences génère un IM3 réfléchi par l’intermédiaire du composant actif non-linéaire, le 

transistor bipolaire. Afin de comprendre son origine, le circuit est simplifié par un schéma de 

type quadripôle montré sur la Figure 4.7. 

 

Figure 4.7 ─ Représentation simplifiée d’un récepteur par un schéma de type quadripôle. 
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L’influence des composants passifs (adaptation et polarisation) présents en entrée du circuit 

est incluse dans une impédance complexe ZS. Les composants passifs (adaptation, polarisation 

et charge) situés en sortie du LNA sont pris en compte par une impédance complexe ZL. Le 

transistor bipolaire, largement utilisé dans les fonctions RF, est lui défini par une fonction 

non-linéaire (représentant la jonction base-émetteur) entre le courant du circuit IB et la tension 

injectée à son entrée VBE. 

Cette simplification du récepteur permet une première approche mathématique pour 

établir la réponse du circuit. Cette approche simple, couramment utilisée dans un régime fai-

blement non-linéaire, est ensuite étendue afin d’observer et de comprendre l’apparition de 

singularités (Figure 4.5) dans la réponse de l’IM3 réfléchi du récepteur. Afin de simplifier 

l’étude notre système est composé d'une seule non-linéarité décrivant le courant de conduc-

tion dans la jonction base-émetteur du transistor. Il est considéré comme sans mémoire (le 

courant de base à l'instant t ne dépend pas des états antérieurs de la tension d'entrée). 

La principale non-linéarité (caractéristique IB-VBE) responsable de la génération de 

l’IM3 réfléchi est approximée par une série de Taylor. Face au test à 2 fréquences, il est ainsi 

possible d’identifier analytiquement les différents termes responsables du comportement sin-

gulier de l’IM3 décrit précédemment. Ces derniers sont ensuite reliés à leur sens physique et 

donc directement aux propriétés internes du circuit. Ainsi le caractère discriminatoire du radar 

IM3 peut être démontré. 

4.2.1 Approche mathématique 

Dans cette partie, la fonction non-linéaire IB-VBE est exprimée par une série de Taylor 

de cinquième ordre, montrée par la relation (4.1). Cette série au cinquième ordre permet une 

bonne approximation de la caractéristique IB-VBE, valable sur un intervalle de tension de 

commande VBE supposé suffisamment étendue pour proposer une justification de l'apparition 

d'un minimum dans la réponse du récepteur. Nous nous sommes limités à l’ordre 5 par soucis 

de simplicité et de compréhension, une montée à un ordre supérieur permet un élargissement 

de la zone de validité de la fonction d'approximation mais rend la lecture du développement 

mathématique présentée ci-dessous plus fastidieuse. Pour rappel, les coefficients αN, montrés 

par la relation (4.2), représentent les facteurs de conversion non-linéaires autour du point de 

fonctionnement aux différents ordres. 
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2 3 4 5
1 2 3 4 5( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )B BE BE BE BE BEI t V t V t V t V t V t          (4.1) 

1

!
CC

N
B

N N
BE I

I

N V



 


 (4.2) 

La tension d’entrée du circuit    1 2cos cos( )INV t A t A t   est la somme des 

deux composantes au fondamental. Le courant IB à l’entrée du transistor bipolaire est naturel-

lement composé de plusieurs composantes harmoniques et de produits d’intermodulation en 

raison de son caractère non-linéaire. La tension VBE à l’entrée du transistor bipolaire est éga-

lement composée de composantes harmoniques et de produits d’intermodulation en raison de 

l’impédance ZS imposée en entrée du circuit [16], comme le montre la Figure 4.7.  

La tension VBE à la composante harmonique de deuxième ordre (2ω1) s’écrit par la re-

lation (4.3). La présence de cette harmonique 2 permet la prise en compte des mélanges indi-

rects (chapitre 2) : 

1 1 1(2 ) (2 ) (2 )BE S BV Z I      (4.3) 

On définit alors la tension    1 2 1cos cos( ) cos(2 )BEV t A t A t B t      par une 

somme de deux signaux sinusoïdaux fondamentaux de même amplitude A et d’une seule fré-

quence harmonique d’ordre 2 d’amplitude B. Dans cette expression afin de simplifier l’étude, 

seuls les termes les plus influents sont pris en compte, les autres composantes harmoniques 

(2ω1 - ω2, 3ω1, etc.) sont-elles négligées. Dans le domaine fréquentiel le courant IB, à la com-

posante 2ω1 - ω2 et donné par la relation (4.4), est donc généré à la fois par du mélange direct 

(MD) et par du mélange indirect (MI). 

1 2 1 2 1 2(2 ) (2 ) (2 )B B MD B MII I I           (4.4) 

La tension VBE (t) est injectée dans la série de Taylor, exprimée à la relation (4.1). 

Après un développement mathématique, du même type que celui présenté au chapitre 1, on 

aboutit aux expressions (4.5) et (4.6). 

3 5
1 2 3 5

3 25
(2 ) ( )

4 8
B MDI A A       (4.5) 

3 2
1 2 2 5

45
(2 ) ( )

8
B MII AB A B       (4.6) 
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La relation (4.5) montre l’influence majeure des coefficients de conversion non-linéaire α3 et 

α5 dans la génération de l’IM3 réfléchi par le mélange direct. Le mélange indirect de la rela-

tion (4.6) se produit en majorité au second ordre et cinquième ordre et voit son influence se 

traduire par l’intermédiaire des coefficients α2 et α5. A première vue, pour avoir un minimum 

(une singularité) de courant à l’IM3, il faudra que les coefficients α3 et α5 soient de signe op-

posé. La tension d’entrée VBE, à la fréquence 2ω1 - ω2, peut être exprimée par la relation (4.7), 

directement déduite de la condition aux limites en entrée du quadripôle. 

1 2 1 2 1 2(2 ) (2 ) (2 )BE S BV Z I            (4.7) 

Pour faire le lien avec les mesures des chapitres 2 et 3, notons que la tension réfléchie par le 

LNA (récepteur) mesurée par le radar, s’exprime selon la tension VBE. Cette tension au pro-

duit d’intermodulation 2ω1 - ω2 est montrée par (4.8). 

3 5 3 2
1 2 3 5 2 5

3 25 45
(2 ) ( )

4 8 8
BE SV Z A A AB A B            (4.8) 

On va donc maintenant rechercher un minimum dans cette expression de l’IM3. Pour 

ce faire, la relation (4.8) est dérivée par rapport à A, puis la recherche d'un extremum consiste 

à annuler la dérivée. La signature unique de la tension d’entrée du récepteur à fort signal per-

met d’observer des minima, des maxima lorsque la condition suivante sur la dérivée de 

1 2(2 )BEV   est résolue : 

2 4 2 2
3 5 2 5

9 125 135
0

4 8 8
A A B A B         (4.9) 

L’inconnu de cette relation est l’amplitude A (défini par le signal d’entrée). Les termes 

responsables d’une forme discriminatoire (Figure 4.5) sont alors les coefficients αN et 

l’amplitude B de l’harmonique 2. Ce terme B peut être aussi calculé par les coefficients αN. 

Ces derniers sont propres et uniques à chaque récepteur RF. Pour illustrer ceci on va donc 

maintenant modifier les valeurs de ces différents termes en modifiant le point de fonctionne-

ment du LNA NXP. Selon les valeurs numériques, les extrema vont se produire à des tensions 

ou des puissances d’entrée différentes et vont avoir des niveaux d’amplitude sensiblement 

différents.  

A l’aide du logiciel ADS, la caractéristique non-linéaire courant-tension du LNA NXP 

est extraite et tracée sur la Figure 4.8. On sélectionne six points de fonctionnement espacés 
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autour desquels les coefficients αN sont calculés et montrés sur la Table 4.2. L’évolution de 

ces coefficients en fonction de la tension VBE est illustrée sur la Figure 4.9. Le terme α4 n’est 

pas montré du fait qu’il n’apparait pas dans l’expression (4.8) de la tension VBE. On observe 

qu’une infime modification du point de fonctionnement peut faire changer drastiquement à la 

fois la valeur des coefficients α mais aussi leur signe. Seuls les coefficients égaux ou supé-

rieurs à l’ordre 3 peuvent avoir un signe négatif. Lorsque le niveau de polarisation du récep-

teur augmente, à partir de VBE supérieur à 0,95 V, les coefficients α2, α3 et α5 tendent vers 0. 

L’apparition d’un minimum est possible mais certainement à plus forte puissance d’entrée. 

 

Figure 4.8 ─ Caractéristique d’entrée courant-tension. Illustration des six points de fonction-

nements choisis. 

 

Figure 4.9 ─ Evolution des coefficients de conversion non-linéaire α en fonction de la ten-

sion VBE. 

Pour les cinq premiers points de fonctionnements apparait à chaque fois un minimum. En ob-

servant la Table 4.2, on voit que les coefficients α3 et α5 sont de signes opposés. Au contraire 
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lorsque un minimum n’est pas observé (VCC = 8 V) les coefficients α3 et α5 sont de mêmes 

signes. En se basant sur la relation (4.8) et des valeurs numériques des coefficients αN, on 

trace sur la Figure 4.10 la puissance de l’IM3 réfléchi en fonction de la puissance PIN aux dif-

férents points de fonctionnement du LNA. 

Table 4.2 ─ Valeurs numériques des coefficients de conversion non-linéaire et des termes 

utilisés dans le calcul mathématique de l’IM3 réfléchi par le LNA. 

 α1 [A/V-1] α2 [A/V-2] α3 [A/V-3] α5 [A/V-5] 

VCC = 1 V 

VBE = 0,788 V 

IB = 5,41 μA 

0,00019809 0,00654796 0,18975344 -46,11863755 

VCC = 2 V 

VBE = 0,840 V 

IB = 29,7  μA 

0,00084497 0,01812837 0,14220504 -282,52122459 

VCC = 3 V 

VBE = 0,864 V 

IB = 55  μA 

0,00129162 0,01877646 -0,09258514 205,16986174 

VCC = 4 V 

VBE = 0,881 V 

IB = 80,45  μA 

0,00159997 0,01592004 -0,21737099 350,11262772 

VCC = 6 V 

VBE = 0,910 V 

IB = 131,43  μA 

0,00195692 0,00920117 -0,22355898 93,20154177 

VCC = 8 V 

VBE = 0,935 V 

IB = 182,4  μA 

0,00212432 0,00458663 -0,14658422 -30,56327075 

 

 

Figure 4.10 ─ Evolution de l’IM3 réfléchi en fonction de PIN pour différents jeu de valeurs 

des coefficients de conversion non-linéaire du LNA NXP. 
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La Figure 4.10 montre clairement que selon la valeur des coefficients α, il se produit 

sur l’IM3 un minimum ou un maximum (changement de pente) à des puissances PIN diffé-

rentes. Les valeurs de ces coefficients évoluent selon le point de fonctionnement choisi et mo-

difient la condition de la relation (4.9). Cette approche mathématique montre qu’il existe une 

infinité de possibilité sur les valeurs α répondant à la condition (4.9). Ces coefficients étant 

différents à tout récepteur, le caractère unique de la réponse fort signal de l’IM3 réfléchi d’un 

récepteur est démontré. L’analyse mathématique est complétée par des expériences sur des 

fonctions réceptrices intégrées et des simulations numériques sur le LNA. 

4.2.2 Approche expérimentale 

Le but est d’observer l’évolution des formes discriminatoires, expérimentalement, en 

modifiant la polarisation de plusieurs récepteurs RF. Les tests ont été effectués sur plusieurs 

références de front-end pour lesquelles des comportements identiques, à ceux présentés, ont 

pu être observés. Nous sélectionnons deux fonctions RF intégrées que l’on configure en mode 

réception. La mesure de l’IM3 réfléchi, en mode conduit, se fait à trois points de fonctionne-

ments différents rendus possible par la modification de la tension d’alimentation. La puce 

RF2815 (récepteur GPS) est placée sous test. On observe sur la Figure 4.11 l’évolution de 

l’IM3 réfléchi pour trois VCC différents. Les fréquences d’injection de f1 et f2 valent respecti-

vement 1578 MHz et 1579 MHz. 

 

Figure 4.11 ─ Evolution de l’IM3 réfléchi en fonction de PIN pour différentes tensions 

d’alimentions de la puce RF2815. 

Une forte différence apparait dans la réponse à fort signal. On observe une similitude lorsque 
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sont observés respectivement à une puissance PIN de - 3 dBm et de 6 dBm. Lorsque le point 

de fonctionnement est minimum (VCC = 1,6 V), la forme de la réponse fort signal évolue très 

clairement. Les deux minima sont observés à PIN = - 6 dBm et PIN = 5 dBm avec des niveaux 

de puissance beaucoup plus marqués. Cette fois ci, le changement des points de fonctionne-

ment modifie significativement les coefficients α du LNA de la puce RF2815 nous permettant 

de confirmer l’approche mathématique. On réitère ces mêmes mesures sur la puce RF2418 sur 

la Figure 4.12. La modification de la réponse de l’IM3 réfléchi est encore plus flagrante aussi 

bien dans le régime petit signal que fort signal. La pente 3 dB/dB de la zone faiblement non-

linéaire change radicalement en fonction de VCC et est directement induite par la forte modifi-

cation du coefficient α3. Plus la tension VCC diminue et plus l’évolution à fort signal est modi-

fiée se traduisant à la fois par un déplacement du minima et une évolution de son envergure en 

termes d’amplitude. À une tension VCC égale à 1,5 V, on voit apparaitre deux minima respec-

tivement à PIN = - 7 dBm et PIN = 3 dBm. En se basant sur l’approche mathématique, 

l’observation de ces deux extremums montre que les coefficients α directement liés au point 

de fonctionnement admettent deux solutions répondant à la condition (4.9). Ces modifications 

franches du comportement singulier sont accentuées par le fait que le courant de polarisation 

varie plus fortement par rapport au cas précédent. L’observation faite sur la Figure 4.9 liant la 

montée de la polarisation du récepteur et l’apparition d’une singularité à plus forte puissance 

d’entrée est à nouveau observée expérimentalement sur la Figure 4.12. 

 

Figure 4.12 ─ Evolution de l’IM3 réfléchi en fonction de PIN pour différentes tensions 

d’alimentions de la puce RF2418. 

De manière générale, ces expérimentations montrent qu’une tension VCC faible influe 
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duit un point de fonctionnement (I, V) se situant sur le coude de la caractéristique courant-

tension d’un transistor (Figure 4.8) qui est la zone la plus non-linéaire. D’un point de vue ap-

plicatif, un LNA (ou récepteur) doit avoir une consommation de courant la plus faible pos-

sible. Pour ce faire, en majorité, leur point de fonctionnement est choisi le faible possible 

(proche du coude de la caractéristique I-V). Dans cette zone de polarisation, observe-t-on sys-

tématiquement des singularités exploitables enrichissant la connaissance du récepteur détec-

té ? En se basant sur nos mesures présentées précédemment, nous avons effectivement obser-

vé la présence systématique d’un minimum. Cependant, afin de répondre complètement à la 

question précédente il faudrait effectuer une campagne de test sur de nombreux échantillons 

dont la conception est connue (technologie des composants actifs, topologie du circuit, choix 

du point de polarisation, etc.). 

 

Un second critère d’identification concerne la fréquence de l’IM3 (où est réalisé le ba-

layage en puissance sur le récepteur), définie selon la valeur de f1 et f2, mesurée par le radar. 

En effet nous avons observé que selon la fréquence des signaux radar injecté sur un même 

cible, la réponse à l’IM3 du système est différente (Figure 4.2). L’approche mathématique, 

présentée précédemment, est insuffisante et ne permet pas de prédire un changement du com-

portement singulier dans la réponse à l'IM3 du récepteur en fonction de la fréquence détectée, 

car aucun élément réactif n'a été pris en compte. Cette évolution peut venir de plusieurs rai-

sons, la dépendance des impédances ZS et ZL avec la fréquence (éléments inductifs et capaci-

tifs), d'autres non-linéarités du LNA à prendre en compte (associées à des courants capacitifs). 

Après une première illustration de ce phénomène de façon expérimentale, nous effectuerons 

une simulation numérique permettant de démontrer l’influence de la fréquence dans la ré-

ponse de l’IM3 réfléchi et ainsi valider le caractère discriminatoire de ce critère 

d’identification. 

Les tests menés maintenant consistent à choisir un point de fonctionnement pour 

chaque récepteur RF et de mesurer l’IM3 réémis à différentes fréquences de l’IM3. On ob-

serve sur la Figure 4.13 l’évolution de l’IM3 réfléchi en fonction de la puissance PIN à trois 

fréquences différentes, choisies dans la bande passante du système. La tension VCC est fixée à 

2,6 V. On n’observe aucune modification de la réponse à petit signal. À fort signal, lorsque la 

fréquence augmente les extrema sont modifiés, se décalent légèrement et s’accentuent. 
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Figure 4.13 ─ Evolution de l’IM3 réfléchi en fonction de PIN pour différentes fréquences 

d’IM3 de la puce RF2815. 

La Figure 4.14 montre l’évolution de l’IM3 réfléchi à trois fréquences différentes de la 

puce RF2418. La tension VCC est fixée à 3 V. De la même manière que précédemment, on 

observe aucune n’influence sur le régime faiblement non-linéaire du récepteur lorsque la fré-

quence évolue. La réponse fort signal est quant à elle modifiée via une évolution du mini-

mum. Ce dernier se déplace et semble s’atténuer lorsque la fréquence diminue. 

 

Figure 4.14 ─ Evolution de l’IM3 réfléchi en fonction de PIN pour différentes fréquences où 

se crée l’IM3 de la puce RF2418. 

Afin de confirmer la répétabilité de ces observations une dernière cible commerciale 

est testée, à savoir le Talkie-Walkie préalablement détecté par le radar IM3 dans le chapitre 3. 

La Figure 4.15 montre l’évolution de l’IM3 réfléchi, du Talkie-Walkie, en fonction de la puis-

sance PIN à trois fréquences différentes. 
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Figure 4.15 ─ Evolution de l’IM3 réfléchi du Talkie-Walkie BAOFENG UV-5R en fonction 

de PIN, pour différentes fréquences. 

Comme pour les mesures faites sur les fonctions intégrées, le système RF voit son IM3 réémis 

se modifier lorsque les fréquences d’injection f1 et f2 évoluent. L’évolution dans la zone fai-

blement non-linéaire est cette fois ci impactée par le changement de fréquence. La réponse à 

fort signal subie à nouveau des changements dans la position des extrema. On a donc observé 

et confirmé que la fréquence de l’IM3 réfléchi est un critère discriminatoire des récepteurs 

RF. 

4.2.3 Approche par simulation numérique 

Avant de réaliser les simulations nous avons voulu identifier les non-linéarités essen-

tielles à prendre en compte dans le modèle électrique du transistor, afin de comprendre l'ori-

gine de l'influence de la fréquence sur la réponse de l’IM3 réfléchi à fort signal. La prise en 

compte dans le calcul mathématique de toutes les non-linéarités intervenantes dans la réponse 

de l’IM3 réfléchi rend l’expression analytique complexe. Notons d'ailleurs que dans la littéra-

ture des calculs analytiques existent mais sont uniquement valables pour la réponse faible-

ment non-linéaire (pente 3 dB/dB) d'un LNA [15]. Néanmoins nous allons proposer un début 

de calcul qualitatif prenant en compte les principales non-linéarités (jonction et capacitif). 

Quelles sont ces principales non-linéarités ? Pour y répondre on utilise un simulateur SPICE 

afin de tracer les fonctions non-linéaires des éléments du modèle électrique du composant 

actif, en fonction des tensions à ses accès. L'extraction et le tracé de ces comportements a été 

développé selon la méthode proposée dans les travaux de [89]. Reprenons le LNA NXP pré-
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senté en début de chapitre (Figure 4.6). La Figure 4.16 présente le modèle électrique non-

linéaire du transistor bipolaire NPN. 

Classiquement les modèles compacts utilisés dans la simulation numérique permettent 

de représenter les différentes non-linéarités d’un transistor bipolaire. Les mécanismes phy-

siques du transistor, désignant son fonctionnement, sont représentés par une combinaison de 

capacités, de sources de courant, de résistances, etc. Certains de ses éléments sont considérés 

non-linéaires permettant de prendre en compte la quasi-totalité des phénomènes physiques 

mis en jeu. 

 

Figure 4.16 ─ Schéma équivalent non-linéaire simplifiée du LNA. 

On retrouve différents modèles compacts demandant parfois plus de 50 paramètres d’entrée 

afin de reproduire fidèlement le comportement d’un transistor bipolaire. Ces paramètres peu-

vent être directement extraits via des mesures. On retrouve les modèles Ebers-Moll et Gum-

mel-Poon [90], [91] largement utilisés dans les logiciels de type SPICE. Dans ce manuscrit, le 

modèle bipolaire utilisé est inspiré des modèles compacts connus. La jonction PN est repré-

sentée par une diode entre la base et l’émetteur traversée par un courant ib. Le courant de sor-

tie est donné par une source de courant idéale et égale à β.ib. 

La structure d’un transistor bipolaire impose un éloignement des contacts de base et de 

collecteur avec la base et le collecteur interne (au plus près de la zone active). Ces résistances 

d’accès rB, rC & rE dégradent les performances du transistor, puisque les tensions appliquées 

aux jonctions sont plus faibles que celles appliquées aux contacts du transistor. La source de 

courant idéal modélise la non-linéarité du courant iC. L’utilisation d’un modèle compact en 

simulation permet de prendre en compte tous les effets non-linéaires influents sur l’évolution 

des courant ib et iC en fonction de la tension VBE. Les relations (4.10) et (4.11) montrent que le 

gain en courant β relie les courants iC, ib et iE. Cependant ce gain en courant ne peut être quali-
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fié de linéaire. Il varie également en fonction de VBE (Figure 4.17). Son évolution suit une 

courbe en cloche décrivant son caractère non-linéaire. Les fonctions montrées sur les diffé-

rentes figures sont tracées à partir des paramètres du modèle électrique du transistor fournis 

par le constructeur. 

 

Figure 4.17 ─ Evolution du gain en courant β en fonction de VBE. 
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La modélisation dynamique se compose de trois capacités. On retrouve une capacité 

de diffusion CDiff au niveau de la jonction base-collecteur (BE) et 2 capacités de transition 

CB’E’ et CB’C respectivement aux jonctions B’E’ et B’C. La capacité de diffusion à la jonction 

BE représente le déphasage du courant de diffusion venant du déplacement des charges dans 

les zones actives du transistor. Les capacités de transition ont pour origine les charges fixes 

dans les zones de charges et d’espace. La capacité de diffusion CDiff se déduit de la dérivée 

partielle par rapport à la tension VBE de la charge de diffusion QBE (charge totale des porteurs 

en excès associée au courant IC) comme le montre la relation (4.12). Cette charge QBE est con-

sidérée comme étant non-linéaire avec la tension VBE. 
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On observe sur la Figure 4.18 l’évolution de la capacité CBE, donné par la relation (4.13), 
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la capacité de diffusion CDiff est non négligeable. La capacité CBE évolue fortement avec les 

variations de la tension VBE. 

' 'BE B E DiffC C C   (4.13) 

 

 

 

Figure 4.18 ─ Evolution de la capacité de la jonction BE en fonction de VBE. 

On observe sur la Figure 4.19 l’évolution de la capacité CBC, donné par la relation 

(4.14), de la jonction BC en fonction de la tension VBC.  

' 'BC B C Diff B CC C C    (4.14) 

 

 

Figure 4.19 ─ Evolution de la capacité de la jonction BC en fonction de VBC. 
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pourront donc être négligées. Elle peut ainsi être considérée comme linéaire. Au-delà lorsque 

VCE devient plus petit que VBE, la jonction est polarisée en directe. Ce phénomène peut être 

provoqué par une limite du courant IC. Lorsque VBC est positif, la capacité CBC devient la 

somme entre la capacité de transition CB’C et une capacité de diffusion CDiff-B’C liée au passage 

de la jonction BC en directe (4.14). 

Pour comprendre de façon qualitative l’origine de l’influence de la fréquence sur la ré-

ponse de l’IM3 réfléchi, nous ne considérerons que les deux non-linéarités principales sui-

vantes : 

 ib = fNL (VBE) 

 QBE = fNL(VBE) 

Ces deux non-linéarités sont décrites par une série de puissance jusqu’à l’ordre 5. La non-

linéarité du courant ib est donnée par la relation (4.15). 

2 3 4 5
1 2 3 4 5( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )b BE BE BE BE BEi t V t V t V t V t V t          (4.15) 

La non-linéarité de la capacité CBE est donc définie par la charge QBE comme le montre la 

relation (4.16). Le terme C0 défini la valeur de la capacité CBE prise au point de fonctionne-

ment. 

2 3 4 5
0 1 2 3 4BE BE BE BE BE BEQ C V C V C V C V C V      (4.16) 

En utilisant la description précédente et la relation (4.16), on peut écrire l'expression du cou-

rant capacitif associé à la charge QBE : 

( ) BE BE
BE

BE

Q V
i t

V t

 
 
 

 
(4.17) 

Le courant iBE est alors donnée par la relation (4.18) : 

2 3 4
0 1 2 3 4( 2 3 4 5 ) BE

BE BE BE BE BE

V
i C C V C V C V C V

t


     


 (4.18) 

Avec les coefficients CN représentant la dérivée de la caractéristique CBE-VBE aux diffé-

rents ordres autour du point de fonctionnement (4.18). Le courant de base iB, défini par la re-

lation (4.20), est ainsi la somme des deux séries de Taylor (associé au courant de conduction 

et au courant capacitif) et du courant capacitif supposé linéaire, associé à la jonction BC. Les 

courants iBE et iBC traversent respectivement les capacités CBE et CBC. 
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B b BE BCi i i i    (4.20) 

On voit donc apparaitre l’influence de la fréquence de l’IM3 dans l’expression du cou-

rant IB. Cette dernière apparait dans la relation du courant iBE (4.18) par l’intermédiaire de la 

dérivée de la tension VBE en fonction du temps qui si l'excitation est sinusoïdale, fait ressortir 

la fréquence de l'excitation. 

La simulation numérique est maintenant réalisée sur le LNA NXP. Pour des excita-

tions à plusieurs fréquences, l’algorithme de calcul a été utilisé à des ordres élevés pour es-

sayer de ne pas dégrader la précision du calcul et donc la prédiction des différents effets non-

linéaires présents dans le système. Le nombre d’harmoniques doit être suffisamment grand 

pour représenter le plus fidèlement possible des signaux très déformés à cause des non-

linéarités des circuits. Un paramètre d’entrée concerne également le choix de l’ordre des mé-

langes de fréquences à considérer. Une augmentation de l’ordre ralentit considérablement la 

simulation. Un compromis doit être donc trouvé. Pour assurer des résultats optimums dans la 

prédiction des effets des non-linéarités, nous utiliserons un ordre d’harmonique au sixième 

degré et un ordre de mélange au cinquième degré afin de pouvoir considérer les mélanges 

indirects. On trace l’évolution de l’IM3 réfléchi, à différentes fréquences, en fonction de la 

puissance PIN. Les résultats sont présentés sur la Figure 4.20. 

 

Figure 4.20 ─ Evolution de l’IM3 réfléchi en fonction de PIN pour différentes fréquences de 

l’IM3 du LNA NXP. Ces résultats sont obtenus avec le logiciel ADS via la technique HB. 
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On observe clairement une modification sur la réponse de l’IM3 réfléchi. Le minimum 

observé se déplace et s’accentue lorsque la fréquence de l’IM3 augmente. La fréquence de 

l’IM3 et/ou la fréquence à laquelle se fait le balayage en puissance du radar IM3 (protocole de 

detection) est donc un critère de discrimination de récepteurs avéré. Ceci confirme l’intérêt de 

sa prise en compte dans la base de données exposée en 4.1.3. 
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Bilan et perspectives 

Le travail de recherche présenté dans ce manuscrit contribue à l’amélioration des tech-

niques de détection d’électroniques cachées. Le but principal de ce travail a été de développer 

et de concevoir un type de radar non-linéaire capable de répondre à la détection de récepteurs. 

Le choix s’est alors tourné vers le radar à intermodulation. 

 

En premier lieu la susceptibilité à l’intermodulation en mode conduit a été étudiée sur 

de nombreuses cibles RF, non pas en transmission mais en réflexion. Un banc de test, large-

bande et atypique, mesurant le produit d’intermodulation d’ordre 3 en réflexion a été étudié 

rigoureusement et mis en place. La maitrise de ses contraintes et particularités est nécessaire 

pour analyser de façon précise les mesures effectuées. Un panel de cibles RF a été choisi pour 

être le plus fidèlement représentatif dans les gammes de fréquence utilisée en télécommunica-

tion. Il en ressort un premier résultat majeur du début de thèse, à savoir la mesure d’un IM3 

réfléchi sur une cible commerciale dans sa bande passante. Une campagne de test, sur ce 

même panel, a alors été définie confirmant l’idée d’exploiter le produit d’IM3. Les nombreux 

tests, les calculs analytiques et les simulations numériques nous ont amenés à trois observa-

tions marquantes :  

 Dans un récepteur, la réémission d’IM3 est directement induite par le LNA. 

 La mesure de l’IM3 en réflexion a été totalement liée à la mesure en transmission. 

 L’IM3 réémis par un LNA provient des propriétés non-linéaires du circuit interne. 

 

En second lieu, toutes les réponses obtenues dans le chapitre 2 nous ont permis direc-

tement de mettre en place un banc de test du radar IM3 large-bande, testé en environnement 

opérationnel. Les défis sont de relâcher les contraintes sur le niveau de puissance émis et 

d’optimiser le niveau de détection. Le problème de l’IM3 résiduel, responsable d’une diminu-

tion du rapport signal sur bruit, a été particulièrement traité en utilisant une linéarisation de 

l’émetteur. Deux configurations du radar ont été développées offrant dans chaque cas avan-

tages et inconvénients : 
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 Radar à 2 antennes : Le placement des antennes est imposé, une polarisation croi-

sée est utilisée. Un point bloquant est la diaphonie entre antennes. 

 Radar à 1 antenne : Le placement de l’antenne est libre. Un point bloquant est 

l’atténuation de couplage induit par le coupleur. 

Un protocole de détection a été proposé décrivant les faits et gestes du radar IM3. Il 

inclut un balayage en fréquence puis en puissance. Les premiers tests ont été effectués sur un 

Talkie-Walkie. Ce qui a permis la récupération d’un IM3 réémis, dans sa bande passante, à 

une distance de detection de plus de 2 m. Cette observation est un fait majeur de la thèse. Le 

suivi du protocole a mis en lumière la possibilité de détecter la bande passante d’une cible via 

l’observation de son produit d’intermodulation. La répétabilité des tests sur un panel élargi de 

récepteurs RF valide le protocole de détection et les observations faites sur le Talkie-Walkie. 

Un bilan de liaison réaliste a été ensuite développé permettant ainsi d’extrapoler la portée de 

détection à des niveaux de puissance plus élevés. Il en ressort des performances prometteuses 

et encourageantes. Une puissance d’émission du radar IM3 de 40 dBm, à une fréquence 

d’IM3 de 400 MHz, peut potentiellement détecter un récepteur à 80 m. 

 

En dernier lieu, le travail de recherche s’est porté vers l’identification et la classifica-

tion de cibles RF. L’idée pourrait être de créer une plateforme de détection composée de ra-

dars (linéaire et non-linéaire), exploitant chacun leur propriété. Ceci pourrait permettre 

d’adresser tous types de systèmes RF. Par une mise en commun de leur information, une base 

de données peut être créée afin de discriminer les cibles, définir leur niveau d’hostilité et 

amener à la prise de décision en conditions opérationnelles. Nous avons démontré que le radar 

IM3 peut ajouter de nouveaux critères d’identification dans cette même base de données. Les 

mesures, les calculs mathématiques et les simulations numériques, ont démontré que suite à 

un balayage en puissance la réponse de l’IM3 réfléchi (dans la bande passante du récepteur) 

est unique et propre à tout récepteur RF. Cette propriété vient de l’observation à fort signal 

d’extrema définis par les caractéristiques internes du récepteur, en particulier son niveau de 

polarisation. Ainsi il est possible de discriminer les récepteurs entre eux. 

 

En perspective de ce travail de thèse, une prochaine étape logique serait de continuer 

les tests du radar IM3 à de nouvelles cibles RF, toujours dans l’optique de conforter l’utilité 

de ce radar. 
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Une optimisation des performances en termes de portée de détection peut être réalisée 

via la montée en puissance d’émission. Un effort sur la linéarisation de l’émetteur est alors 

nécessaire. En ce qui concerne le radar à 2 antennes, cette linéarisation pourrait se faire par 

une augmentation du niveau d’isolation et une meilleure réduction de la diaphonie par 

l’utilisation d’absorbant. Quant au radar à 1 antenne, l’idée serait de développer ou de recher-

cher un coupleur ayant une atténuation de couplage réduit tout en ayant une forte directivité. 

Une continuité de la thèse concerne aussi l’identification de cibles RF et plus précisé-

ment la discrimination de récepteurs. Dans cette thèse nous avons mis en évidence l’existence 

de comportements singuliers dans la réponse de l’IM3. Ces derniers pourraient être exploités 

dans l’idée d’acquérir des informations sur les paramètres internes (architecture, point de 

fonctionnement, etc.) d’un récepteur inconnu, et ceci à distance. En particulier, une singularité 

peut-elle aider à définir le niveau de vulnérabilité d’un récepteur et à terme améliorer la prise 

de décision (leurrage, brouillage, etc.) ? Finalement ce travail pourrait permettre de répondre 

plus intelligemment à la présence d’un récepteur et à son niveau d’hostilité. 
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Résumé 

Électromagnétisme, sécurité et guerre électronique sont étroitement liés depuis des décennies. Leur as-

sociation rassemble des applications de surveillance radar, de neutralisation de systèmes électroniques ou de 

détection d’électroniques cachées. Aujourd’hui, la multiplication des EEI (Engins Explosifs Improvisés) aussi 

bien sur les théâtres d’opération que dans les milieux urbains conduit à la nécessité de leur détection. Les travaux 

de cette thèse peuvent entrer dans cette thématique et proposent une nouvelle alternative qui permet de mettre en 

évidence la présence de récepteurs RF cachés. Le radar non-linéaire est particulièrement adapté à la détection de 

dispositifs contenant des métaux et des semi-conducteurs (électroniques). Une technique populaire consiste à 

transmettre une seule fréquence f1 et à recevoir la seconde harmonique générée par la cible. Une autre technique, 

moins courante, consiste à transmettre deux fréquences, f1 et f2, et à recevoir les produits d'intermodulation 

d’ordre 3 (2f1 - f2 et 2f2 - f1). Un état de l’art approfondi des systèmes radars non-linéaires est effectué dans un 

premier chapitre avec une comparaison de leurs caractéristiques. Dans un second chapitre, un banc de test en 

mode conduit est développé permettant la mesure de l’IM3 réfléchi d’une cible RF. Ainsi des analyses et des 

ordres de grandeurs seront connus aidant au développement du radar. Dans le chapitre 3, Le démonstrateur du 

radar à IM3 est développé. Un large panel de systèmes RF, commerciaux ou non, susceptibles d’être trouvé dans 

des milieux opérationnels est mis sous test. Leur détection va permettre de valider la technique de récupération 

de l’IM3. Un nouveau bilan de liaison réaliste du radar IM3 est mis en place afin d’estimer la portée de détection 

réelle du radar, pour différentes cibles RF. Dans le dernier chapitre les travaux s’orientent sur l’identification et 

la classification d’une cible RF. L’étude porte sur la possibilité d’extraire tous paramètres pouvant aider à une 

classification (évaluation du danger) de récepteurs RF dans un milieu opérationnel. Le travail de recherche pré-

senté dans ce manuscrit contribue à l’amélioration des techniques de détection d’électroniques cachées. Un pro-

tocole de détection a été proposé décrivant les faits et gestes du radar IM3. Il inclut un balayage en fréquence 

puis en puissance. Les premiers tests ont été effectués sur un Talkie-Walkie démontrant la possibilité de détecter 

sa bande passante via la réémission d’IM3, à plus de 2 m. La répétabilité des tests sur un panel élargi de récep-

teurs RF valide le protocole de détection et l’intérêt du radar IM3. Une puissance d’émission du radar IM3 de 40 

dBm, à une fréquence d’IM3 de 400 MHz, peut potentiellement détecter un récepteur à 80 m. Enfin dans un 

dernier travail exploratoire nous avons démontré que, par l’observation de la réponse de l’IM3 réfléchi suite à un 

balayage en puissance, le radar IM3 peut ajouter de nouveaux critères d’identification discriminant les récepteurs 

détectés entre eux. 

Abstract 

Electromagnetism, security and electronic warfare have been closely linked for decades. Their as-

sociation gathers applications of radar surveillance, neutralization of electronic systems or detection of hidden 

electronics. Today, the multiplication of IEDs (Improvised Explosive Devices) both in theatres of operation and 

in urban environments leads to the need for their detection. The works of this thesis can enter into this theme and 

propose a new alternative that allows to highlight the presence of hidden RF receivers. The nonlinear radar is 

particularly suitable for detecting devices containing metals and (electronic) semiconductors. A popular tech-

nique is to transmit a single frequency f1 and receive the second harmonic generated by the target. Another less 

common technique consists of transmitting two frequencies, f1 and f2, and receiving intermodulation products of 

order 3 (2f1 - f2 and 2f2 - f1). An in-depth state of the art of nonlinear radar systems is made in a first chapter with 

a comparison of their characteristics. In a second chapter, an inductive test bench is developed to measure the 

reflected IM3 of an RF target. Thus analyses and orders of magnitude will be known helping the development of 

radar. In chapter 3, the IM3 radar demonstrator is developed. A wide range of RF systems, commercial and non-

commercial, that may be found in operational environments are being tested. Their detection will validate the 

IM3 recovery technique. A new realistic IM3 radar link budget is implemented to estimate the actual radar detec-

tion range for different RF targets. In the last chapter the work focuses on the identification and classification of 

an RF target. The study focuses on the possibility of extracting all parameters to assist in a classification (hazard 

assessment) of RF receptors in an operational environment. The research work presented in this manuscript con-

tributes to the improvement of hidden electronic detection techniques. A detection protocol was proposed de-

scribing the actions of the IM3 radar. It includes a frequency scan and then a power scan. The first tests were 

carried out on a walkie-talkie demonstrating the possibility of detecting its bandwidth via IM3 retransmission, at 

more than 2 m. The repeatability of the tests on an extended panel of RF receivers validates the detection proto-

col and the interest of the IM3 radar. An IM3 radar transmission power of 40 dBm, at an IM3 frequency of 400 

MHz, can potentially detect a receiver at 80 m. Finally in a final exploratory work, we demonstrated that by 

observing the IM3 response reflected following a power scan the IM3 radar can add new identification criteria 

that discriminate the hidden receivers detected between them. 


