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Summary

In the field of civil engineering, and more particularly in the road building, it is
necessary to control some physical parameters with standard methods. These controls
ensure the implementation is performed according to the technical specifications. They
also allow to optimize the structure dimensions with the best safety/cost ratio and an
optimal lifetime. Compactness related to density and therefore indicative of mechanical
strength necessary to support traffic solicitations is a key parameter to control. Currently,
density control in the laboratory is done using bench with nuclear sources on pavement
cores, based on the emission and reception of gamma rays. Its replacement has now
become a major issue since this method generates increasingly high costs and constraints
(use, storage, transport and exposure to ionizing radiation).

The objective of this work is to find an alternative non-nuclear solution to control
the pavement compactness with an accuracy equivalent to the gamma-bench method.
The proposed solution is an electromagnetic bench (EM), allowing cores tomography to
measure permittivity. The density will then be evaluated by means of mixing rules taking
into account the proportions and physical characteristics of each component..

EM tomography is widely used in medical domain. It allows to characterize physical
properties inside the human body to detect, for example, cancerous tumors. Tomography
can spatially reconstruct the complex dielectric properties of the studied medium from a
few hundred MHz to a few GHz.

For this new type of bench based on a radar technique, new ultra wide band antennas
of the Vivaldi type, as well as Bow-tie contact antennas on flexible substrate have been
conceived in order to optimize the radiation performance to the dimensions of the samples
and their physical characteristics.

A series of measurements was carried out on cylindrical samples of different materials
(Teflon, limestone, asphalt concrete). The motorized measurement bench consists of a
vector network analyzer with two broadband antennas (transmitter and receiver). The
entire EM bench is motorized and driven by a software developed in the laboratory.



The transmitted pulse study allowed us to estimate the permittivity of each sample.
The compactness was then evaluated by EM mixing laws for asphalt concrete samples
with a known formulation, usually given by the manufacturer. The results are compared
to measurements carried out by the gamma bench and the cylindrical cavity. The first
results show that the technique is satisfying. But more work is necessary to test more
elaborated algorithms and protocols for the tomographic reconstruction of the medium
in 2D and 3D.



Résumé

Dans le domaine du génie civil, la réception des chaussées neuves s’accompagne d’un
ensemble de contrôle de paramètres physiques, notamment de la compacité des enrobés
bitumineux par des méthodes normalisées. Ce contrôle assure la bonne mise en œuvre
des routes pour leur conférer les critères mécaniques attendus et une durée de vie opti-
male. Actuellement, le contrôle de la compacité en laboratoire se fait au moyen de bancs
utilisant des sources nucléaires, basés sur l’émission et la réception de rayons gamma.
Leur remplacement est aujourd’hui devenu un enjeu majeur car cette méthode génère des
coûts et des contraintes de plus en plus fortes (stockage, transport de la source nucléaire
et exposition des utilisateurs aux rayonnements ionisants).

L’objectif de ce travail est de trouver une solution alternative non nucléaire avec
une précision équivalente à la méthode du banc gamma pour contrôler la compacité
des chaussées. La solution proposée est un banc électromagnétique (EM), permettant de
réaliser des tomographies d’échantillons de chaussée pour en mesurer la permittivité. La
compacité peut être ensuite évaluée grâce à des lois dites de mélange prenant en compte
les proportions et les caractéristiques physiques de chaque constituant. La tomographie
EM est une technique d’imagerie très utilisée dans le domaine médical. Elle permet une
reconstruction de certaines propriétés diélectriques à l’intérieur du corps humain pour
détecter par exemple des tumeurs cancéreuses. Pour ce nouveau type de banc basé sur
une technique radar, des nouvelles antennes ultra large bande de type Vivaldi, ainsi
que des antennes de contact de type papillon sur substrat flexible ont été conçues afin
d’optimiser les performances de rayonnement aux dimensions des échantillons et à leurs
caractéristiques physiques.

Une série de mesures a été effectuée sur des échantillons cylindriques de différents
matériaux (Téflon, calcaire, bétons bitumineux. . .). Le banc de mesure motorisé est com-
posé d’un analyseur de réseau vectoriel avec deux antennes large bande (émettrice et
réceptrice). Ce système est contrôlé par ordinateur via un logiciel développé en labora-
toire. L’étude de l’impulsion transmise nous a permis d’estimer la permittivité de chaque



échantillon. La compacité a été évaluée par la suite par des lois de mélange EM pour
les échantillons de bétons bitumineux à formulation connue, donnée généralement par le
constructeur. Les résultats sont comparés à des mesures effectuées par le banc gamma et
en cavité cylindrique. Les premiers résultats de mesures montrent que la technique est sa-
tisfaisante. Mais des efforts restent à mener pour tester des algorithmes et des protocoles
plus élaborés pour la reconstitution tomographique du milieu en 2D et 3D.
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Chapitre 1

Introduction générale

La bonne mise en œuvre des chaussées neuves répond à des critères spécifiques. Cer-

taines propriétés physiques doivent en effet être respectées et contrôlées afin d’éviter une

dégradation de la structure et pour assurer la sécurité des usagers. La rugosité de la

chaussée, les épaisseurs des couches bitumineuses ou la compacité (directement liée à la

teneur en vides d’air et à la masse volumique, encore appelée densité) des enrobés appar-

tiennent aux propriétés qui nécessitent des contrôles. Les travaux de cette thèse portent

sur l’évaluation de la compacité des carottes d’étalonnages prélevées sur des chaussées

neuves. Ce contrôle assure une bonne mise en œuvre des routes pour leur conférer une

durée de vie optimale et les critères mécaniques attendus. Actuellement, le contrôle de la

compacité en laboratoire se fait notamment au moyen de bancs nucléaires (bancs gamma-

densimétriques). C’est une technique normalisée. Cette méthode nucléaire est basée sur

l’émission et la réception de rayons gamma. Leur remplacement est aujourd’hui devenu un

enjeu majeur car cette méthode génère des coûts et des contraintes de plus en plus fortes

(stockage, transport de la source radioactive et exposition aux rayonnements ionisants

pour les utilisateurs). Durant ces deux dernières décennies, de nouvelles techniques élec-

tromagnétiques, notamment issues de la prospection géophysique de surface ont montré
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leur fort potentiel en génie civil pour le contrôle non destructif des épaisseurs et des masses

volumiques des enrobés sur le terrain. L’enjeu ici est d’adapter ces méthodes électroma-

gnétiques en laboratoire pour remplacer les bancs gamma-densimétriques, et arriver, à

terme, à une nouvelle méthode normalisée en laboratoire pour le contrôle de la compacité

d’un enrobé bitumineux. La solution proposée est un banc électromagnétique (EM) basé

sur des techniques radar, permettant de réaliser des tomographies d’échantillons cylin-

driques prélevés par carottage de chaussée pour en mesurer la permittivité. La compacité

sera évaluée par des lois de mélange EM. La tomographie EM est très utilisée dans le

domaine médical. Elle permet une reconstruction de certaines propriétés à l’intérieur du

corps humain pour détecter par exemple des tumeurs cancéreuses. La tomographie EM

permet de reconstruire les propriétés diélectriques complexes du milieu étudié pour des

fréquences allant de quelques centaines de MHz à quelques GHz. Le banc EM envisagé

exige de concevoir et de développer un système antennaire adapté aux échantillons à

évaluer.

Pour cela, le manuscrit est structuré en quatre grands chapitres, comme suit :

Dans le premier chapitre, les notions de base sur les enrobés bitumineux, la com-

pacité de ces matériaux et les méthodes de mesures de cette grandeur sont rappelées.

Le principe, les approches ainsi que les différents systèmes de tomographie EM existants

seront présentés. Dans le deuxiéme chapitre, les bases de la propagation des ondes

EM dans les matériaux sont rappelées. Ainsi, la solution analytique de la propagation

des ondes EM sur un cylindre diélectrique sera présentée. Une approche simple dans

le domaine temporel basée sur les temps des trajets pour l’estimation de la constante

diélectrique d’un échantillon cylindrique sera proposée. La méthode EM étudiée ici est

composée d’un émetteur et d’un récepteur. Une modélisation du système envisagé sera

effectuée en différences finies dans le domaine temporel en utilisant des antennes dis-

ponibles en laboratoire et sera comparée à la solution analytique. Une approche plus
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complète basée sur l’inversion des temps de trajet et la théorie des tracés de Ray en

configuration multistatique permettant de reproduire les protocoles de mesures envisagés

avec le futur banc électromagnétique sera abordée.

Le troisième chapitre sera consacré à la présentation des différentes antennes utili-

sées dans les applications de la tomographie EM. Parmi elles, une sélection d’antennes les

plus appropriées pour notre application sera déterminée en matière de largeur de bande,

de directivité et de dimensions. La deuxième partie de ce chapitre portera sur la concep-

tion et le développement d’antennes large bande adaptées au banc EM envisagé pour le

contrôle de la compacité des enrobés bitumineux. Deux antennes seront conçues : une

antenne Vivaldi et une antenne papillon flexible. Pour chaque antenne, des études para-

métriques sur les dimensions des antennes seront réalisées dans le but d’avoir le meilleur

compromis performance/taille.

Dans le dernier chapitre, la phase de mise en pratique des antennes développées

afin de déterminer la permittivité réelle des échantillons cylindriques sera abordée. Une

validation de l’approche numérique et analytique en utilisant les antennes développées

sera étudiée dans une première partie ainsi que les techniques appliquées. Une seconde

partie portera sur la mise en œuvre du banc EM en laboratoire. Des mesures seront effec-

tuées sur différents échantillons (Téflon, calcaire, bétons bitumineux) de différentes tailles.

Deux méthodes de référence (le banc gamma et la cavité cylindrique) seront utilisées pour

valider l’approche. La précision ainsi que les limites du banc EM seront discutées.

Ce travail est en partie la continuation du travail de deux thèses de doctorat réali-

sées au sein de l’équipe de recherche Evaluation Non Destrucive des StrUctures et des

Matériaux (ENDSUM) du Centre d’études et d’expertise sur les risques, l’environne-

ment, la mobilité et l’aménagement (Cerema). La première thèse fut effectuée par Bo Li

en 2012. Elle s’est principalement concentrée sur la détermination de la compacité des

couches minces des enrobés bitumineux à l’aide de méthodes électromagnétiques hautes
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fréquences. La deuxième thèse a été effectuée par Steven Araujo en 2017 sur l’évaluation

de la compacité des enrobés bitumineux et caractérisation large bande des propriétés

diélectriques des roches.

Cette thèse a été soutenue financièrement par la Région Normandie. La recherche a

été menée sur deux sites : L’Institut de Recherche en Systèmes Electroniques Embarqués

(IRSEEM) pour la conception, la modélisation et le développement des antennes et au

sein d’ENDSUM pour la modélisation du banc EM et les expérimentations en laboratoire.



Chapitre 2

État de l’art et objectifs

2.1 Introduction

La conception des chaussées neuves représente des coûts très élevés. D’après le rapport

de l’organisation USIRF de 2015 [1], le coût d’une route à 2× 2 voies est environ de 5,4

millions d’euros par kilomètre (km). Le coût estimé d’une nouvelle route locale varie

entre 2 et 5 millions d’euros par km. La fabrication d’une nouvelle autoroute reste la

plus coûteuse, avec 6 millions d’euros par km, et qui peut atteindre jusqu’à 42 millions

d’euros par km pour la fabrication d’autoroutes dans un environnement difficile, comme

en montagne.

Ces routes sont soumises à de forts impacts dus à la charge du trafic et aux agressions

du climat. Il faut donc en assurer la longévité, directement liée à la qualité de mise en

oeuvre des chaussées neuves, tout en maintenant un niveau de service élevé et un entretien

suivi et régulier.

26
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2.2 Milieu étudié : la chaussée et ses propriétés

Une chaussée est composée de plusieurs couches où chacune apporte ses propres ser-

vices et fournit des propriétés mécaniques spécifiques à la chaussée dans son ensemble.

Son rôle est de reporter sur la plate-forme support les sollicitations dues au trafic [2]. Une

coupe type est présentée sur la figure 2.1.

Figure 2.1 – Structure d’une chaussée multi-couche.

La couche de forme qui présente la transition entre le sol support et le corps de

chaussée protège le sol support, établit une qualité de nivellement. Elle permet, d’une

part, pendant la phase de travaux, la circulation des engins pour l’approvisionnement

des matériaux et la construction des couches des chaussées. D’autre part, vis-à-vis du

fonctionnement mécanique de la chaussée, cette couche permet d’améliorer l’homogénéité

de la structure et les caractéristiques hétérogènes des matériaux de remblai ou du terrain

en place. Elle permet aussi de les protéger du gel.

Les couches de base et de fondation, dites aussi couches d’assise, ont pour objectif

principal d’améliorer la résistance mécanique à la charge verticale induite par le trafic. les

épaisseurs de mise en oeuvre des couches d’assise varient en général de 5 à 15 cm. Elles

permettent de relâcher la pression induite sur l’ensemble de la structure afin de maintenir

la déformation sous les limites admissibles.
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Enfin, la couche de surface (couche supérieure) est constituée de la couche de roule-

ment sur laquelle s’exercent directement les agressions conjuguées du trafic et du climat.

Ces couches ont des épaisseurs qui varient de 1,5 cm à 6 cm. La conception de couches de

liaison entre les couches de surface (si nécessaire) est possible pour optimiser la qualité

de la route. La qualité et la durée de vie de la chaussée dépendent principalement des

bonnes conditions de mise en oeuvre et de durabilité de la couche de surface.

La couche de surface, ainsi que les couches d’assise sont composées de béton bitu-

mineux qui est un matériau composé de 4 à 5 composants (encore appelés, phases).

Aujourd’hui, l’utilisation d’enrobés bitumineux recyclés est de plus en plus fréquente.

Les principaux composants des bétons bitumineux sont donnés dans la figure 2.2 et sont

les suivants :

• les agrégats sont des fragments de roches. Ils sont les principaux composants du

béton bitumineux et ils représentent classiquement de 88 à 96 % du volume de

l’enrobé. Les agrégats, encore appelés granulats sont principalement choisis pour

leur propriétés mécaniques et ont dans le domaine des chaussées bitumineuses, des

dimensions comprises entre 0 et 14 mm, noté 0/14. La nature des roches peut être

du quartzite, du basalte, du calcaire ... ;

• les fines sont généralement d’origine calcaire et se présentent sous forme de poudre.

Elles ont des dimensions granulaires inférieures à 2 µm. Les fines sont caractérisées

par leur origine géologique, leur masse volumique réelle et par leur proportion dans

le mélange ;

• le bitume, produit d’origine généralement pétrolière, représente de 4 à 7% du volume

de l’enrobé. Son rôle est de lier les agrégats entre eux afin d’avoir un matériau avec

de bonnes performances mécaniques et il est choisi en fonction de ses propriétés

d’adhérence et de dureté ;
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• La teneur en vide (air) représente typiquement de 4 à 12% de l’enrobé. Elle dépend

de l’application visée : chaussée drainante, et donc à forte teneur en vide d’air ou

chaussée à résistance mécanique élevée (faible teneur en vide d’air). La teneur en

vide d’air est un paramètre qui détermine la durée de vie de la route et elle est liée

à l’une des propriétés qui nous intéressent : la compacité, grandeur directement liée

à la masse volumique, appelée dans ce manuscrit le plus souvent, densité ;

(a) (b) (c) (d)

Figure 2.2 – Composants principaux des bétons bitumineux : (a) granulats, (b) fine, (c)
bitume et (d) exemple de béton bitumineux

Afin de valider les spécifications demandées par le constructeur, lesquelles assurent

la bonne qualité et la durée de vie de la route, quelques propriétés importantes doivent

être contrôlées comme les épaisseurs des couches, la rugosité de la couche de surface et

la compacité des enrobés mis en oeuvre.

Les travaux menés dans cette thèse ont pour objectif d’évaluer la compacité

en laboratoire des couches de surface (enrobé bitumineux) lors de la réception

de chaussées neuves. Cette grandeur exprimée de 0 à 1 (sans unité) ou de 0 à 100%.

Elle est définie par [3] :

C = 1− Cair =
ρa
ρr

(2.1)

avec :

ρa (g/cm3) : la masse volumique apparente de l’enrobé incluant les vides d’air, d’un

corps d’épreuve à une température d’essai connue ;

ρr (g/cm3) : la masse volumique réelle ou la densité maximale, de la matière consti-
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tuant les grains solides, sans vide d’air, d’un matériau bitumineux à une température

d’essai connue.

La compacité des bétons bitumineux varie généralement entre 92%− 96%. Elle s’ex-

prime aussi comme la somme des concentrations volumiques (Ci) des éléments du mélange

qui composent l’enrobé : Cag, Cb, Cf et Ca sont respectivement les concentrations volu-

miques des granulats [de 88 à 96 %], du bitume Cb [de 4 à 6 %], des fines [ de 1 à 2 %]

et de l’air [ de 4 à 12 %].

C = Cag + Cb + Cf + Ca (2.2)

Dans la section suivante, les méthodes actuellement connues pour l’évaluation de la

compacité seront présentées.

2.3 Méthodes existantes pour le contrôle de la compa-

cité

La compacité peut être évaluer directement sur le terrain ou en laboratoire à partir

de la mesure de la masse volumique apparente ρa du matériau étudié. Dans ce travail,

nous nous focalisons sur les méthodes de laboratoire normalisées : la pesée hydrostatique

et les méthodes nucléaires. Des méthodes électromagnétiques peuvent être aussi utilisées.

Le fabricant fournit la masse volumique réelle ρr de l’enrobé ainsi que la teneur mas-

sique et la masse volumique de chaque composant. Il reste donc à connaître la masse

volumique apparente qui peut être déterminée par la pesée hydrostatique ou par des mé-

thodes nucléaires. Le principe, les avantages et les limites de chaque méthode sont décrits

ci-dessous.
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2.3.1 La pesée hydrostatique

La pesée hydrostatique est une méthode normalisée en laboratoire utilisée pour évaluer

la compacité globale d’un échantillon bitumineux, prélevé lors de la mise en oeuvre de la

chaussée neuve [4,5]. Cette méthode implique nécessairement un carottage sur les enrobés

neufs mis en oeuvre comme le montre la figure : 2.3, (a). Une fois que l’échantillon est

prélevé (échantillons cylindriques, figure : 2.3, (b)), la mesure de la masse volumique

apparente est effectuée selon une pesée de l’échantillon dans l’air puis dans l’eau à l’aide

d’un bâti représenté sur la figure 2.3, (c).

(a) (b)

(c)

Figure 2.3 – (a) Un carottage, (b) un exemple d’échantillons bitumineux cylindriques
prélevés sur chaussées neuves et (c) un bâti pour une pesée hydrostatique.

L’équation suivante permet de calculer la masse de volume apparente ρ (g/cm3) en
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fonction de la masse mesurée dans l’air et dans l’eau :

ρa =
ms

0, 998V
(2.3)

Où, V est le volume obtenu par la pesée, calculé avec V = ms−mh où ms est la masse

sèche, mh est la masse volumique mesurée dans l’eau et 0,998 correspond à la densité de

l’eau à 20 °C.

La pesée hydrostatique peut apporter des résultats fiables et précis. Les limites de

cette technique sont principalement le coût élevé et l’ensemble des procédures à réaliser

pour des essais satisfaisants. Par ailleurs, elle mène à une mesure globale de la masse

volumique de l’échantillon, alors que les méthodes nucléaires permettent d’obtenir en

plus une mesure le long d’un échantillon cylindrique.

2.3.2 Méthodes nucléaires

Les méthodes nucléaires sont basées sur l’émission et la réception de rayonnement

gamma, rayonnement électromagnétique ayant une longueur d’onde très petite (λ ∼

10−11m) avec une énergie inférieure à 1 MeV. Ce rayonnement est émis par des sources

radioactives qui sont souvent du césium (117Cs), du cobalt (60Co) ou du radium (226Ra)

[6]. Les appareils de mesure utilisés s’appellent des gamma-densimètres, ou banc gamma.

En génie civil, les méthodes nucléaires peuvent être divisées en deux catégories : les

méthodes basées sur la rétro-diffusion des rayons gamma par la matière rencontrée et les

autres basées sur l’atténuation des rayons gamma par la matière après avoir traversé le

milieu étudié.

Les rayonnements gamma interagissent avec la matière en fonction de deux phéno-

mènes physiques :

— L’effet photoélectrique : un photon de rayonnement gamma interagit avec la matière
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en transférant toute son énergie à un électron qui conduit à l’éjection de l’électron

de son orbite atomique, lequel devient alors un photo-électron. Ce phénomène se

produit aux énergies inférieures à 50keV [7] ;

— La diffusion par effet Compton : un photon entre en collision avec un électron qui est

éjecté à une certaine vitesse. Le photon se diffuse toujours à travers la matière mais

avec une énergie plus faible et une direction différente de celle du photon d’origine.

C’est le principal phénomène utilisé pour les gamma-densimètres.

La méthode nucléaire est effectuée à l’aide d’appareils mis en oeuvre directement in

situ ou en laboratoire.

2.3.2.1 Méthodes nucléaires in situ

Gamma-densimètres à pointe

Le gamma-densimètre à pointe est un appareil basé sur l’absorption des rayonnements

gamma. Il nécessite la réalisation de sondages dans lesquels sont descendus des capteur

placés au bout de pointe métalliques. Il peut être utilisé directement in situ [8]. Il existe

plusieurs appareils impliquant une seule pointe, une pointe à profondeur variable ou

deux pointes. Fondamentalement, une source est placée dans la couche à une profondeur

connue. L’appareil mesure les photons gamma (énergie spécifique) qui doivent traverser

le matériau sans absorption ni rétro-diffusion (voir figure 2.4).
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Figure 2.4 – Principe du gamma-densimètre à une seule pointe.

Cette technique offre une très bonne précision dans l’évaluation de la compacité. En

revanche, elle doit être calibrée sur des matériaux dont la densité est bien connue. De

plus, elle nécessite d’effectuer un ou deux forages dans la route pour une mesure locale.

Gamma-densimètres en rétro-diffusion

Ces appareils s’appuient sur la rétro-diffusion qui est liée à la diffusion par effet Comp-

ton [9]. Un schéma de principe est donné sur la figure 2.5. Il n’est pas nécessaire de forer

la route. De plus, cette technique a un meilleur rendement car l’émetteur et le récepteur

sont mobiles. La profondeur de pénétration dépend de la distance entre l’émetteur et le

récepteur.

Figure 2.5 – Principe du gamma-densimètre en rétro-diffusion.

Néanmoins, cette technique est sensible à la distance entre l’appareil et le milieu, la
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rugosité de la surface et la composition chimique du matériau [10]. De plus, ce n’est pas

une méthode normalisée en France ni en Europe.

2.3.2.2 Méthode nucléaire en laboratoire : banc gamma

En laboratoire, la mesure de la masse volumique apparente se réalise au banc gamma-

densimétrique, appelé aussi banc gamma, sur des échantillons prélevés lors de la mise

en oeuvre de la chaussée neuve [11]. Cette méthode est aussi une méthode normalisée.

La figure 2.6, (a) montre une illustration du banc gamma et, 2.6, son principe basé sur

l’absorption et la transmission des photons dans la matière. Les photons gamma sont

émis par une source (généralement du 117Cs) pour traverser un matériau. Ils sont reçus

sur un photomultiplicateur. Ce détecteur convertit l’énergie des photons en impulsions

électriques. L’épaisseur de l’échantillon doit être connue. En général, le matériau mesuré

peut être sous forme de dalles parallélépipédiques, ou comme dans ces travaux, sous forme

cylindrique (carottes d’étalonnage). L’absorption suit la loi de Lambert [12] :

N = N0e
kµ′ρad. (2.4)

où N est le nombre de photons ayant traversé l’éprouvette d’épaisseur d (en cm), N0 est

le nombre de photons incidents dans l’air (en l’absence de corps d’épreuves), µ′ est le

coefficient d’absorption massique, fonction de la composition chimique du matériau et k

est le coefficient de réglage (k = 1 pour les échantillons parrallélépipédiques et sur un

banc bien réglé, 0.990 < k < 1.010). Connaissant µ′ et mesurant N , N0 et d, il est alors

possible d’obtenir la densité de l’échantillon ρa donnée par la formule ci-dessous :

ρa =
1

kµ′d
ln
N0

N
. (2.5)
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Généralement, les résultats d’une mesure sont présentés sous la forme d’une courbe, avec

la valeur de la compacité en ordonnées et celle de la longueur (ou hauteur) de l’échantillon

en abscisse comme le montre la figure 2.6, (c).

(a)

r
Source 
radioactive

Détecteur

Ordinateur

Système de 
comptage (N)

Robot

Echantillon
Mouvement 
horizontal 

(b)

(c)

Figure 2.6 – (a) Illustration du banc gamma-densimétrique, (b) schéma du dispositif et
(c) exemple de mesure sur 4 carottes de 15 cm de diamètre mises bout à bout.

Le banc gamma en laboratoire est la méthode la plus précise (∼ 1%). Sa limitation est

le coût élevé de l’appareil. L’utilisation du banc gamma nécessite une formation spécifique

et une habilitation. Par ailleurs, l’utilisation de sources radioactives expose l’utilisateur

à des dangers et impose de fortes contraintes réglementaires. De ce fait, depuis quelques

années, plusieurs méthodes ont été proposées pour remplacer les méthodes nucléaires.
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2.4 Méthodes alternatives aux méthodes nucléaires

Durant la fin du siècle dernier, de nouvelles techniques électromagnétiques (EM) (non

ionisantes) ont émergé et ont prouvé leur forte utilité dans le domaine de la géophysique

et du génie civil et, plus particulièrement, pour la détermination de la compacité du

béton bitumineux. Les méthodes EM reposent sur l’émission et la réception d’ondes EM

et la mesure de la permittivité du milieu étudié. En utilisant les lois de mélange, la

compacité peut être calculée à partir de la permittivité mesurée et de la connaissance de

la permittivité de tous les composants constituant le béton bitumineux (granulats, fine

et bitume), ainsi que densité et leur teneur volumique (ou massique). La relation entre la

permittivité mesurée par méthodes EM et la compacité sera présentée dans le chapitre 4.

Trois méthodes EM alternatives ont été proposées pour remplacer les méthodes nu-

cléaires : les méthodes capacitives, les radars impulsionnnel et/ou à sauts de fréquences

et la méthode de la cavité résonante.

2.4.1 Méthodes capacitives

En 1998, les appareils les plus connus permettant de déterminer la compacité des en-

robés sont ceux proposés par les sociétés TransTech Inc. (Pavement Quality Indicator ou

PQI) et Troxler Electronics Lab (Pave Tracker). Ces appareils se présentent comme des al-

ternatives aux méthodes nucléaires pour la mesure de la compacité lors de la réception des

chaussées neuves. Ces techniques sont basées sur l’évaluation de la permittivité du béton

bitumineux avec un condensateur composé de deux électrodes circulaires et concentriques,

posées sur le béton bitumineux (isolant, voir figure 2.7, (a)). Une étude [13] propose une

comparaison d’une modélisation de principe réalisée en éléments finis avec des mesures

sur des échantillons de laboratoire (des carottes ayant entre 5 et 7 cm de hauteur, com-

prenant entre 21 et 27% de vide). Cette étude montre que pour une mesure utilisant
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une fréquence autour de 1 MHz, les résultats dépendent des conditions de surface de la

chaussée (contact avec les électrodes). Cette étude montre aussi que les résultats obtenus

sont très sensibles à la teneur en eau.

Dashevsky [14] a proposé une autre méthode capacitive pour évaluer l’épaisseur réelle

et la permittivité diélectrique du béton bitumineux qui mènent à l’estimation de la com-

pacité. Le principe de cette méthode est décrit par la figure 2.7, (b).

Chaussées

Lignes de champs électriques

Électrodes capacitives

(a)

Couches bitumineuses

Grave

Sol

Électrode de 
mise la terre

Circuit de 
mesure de 

capacité

Positionneur

Électrode

Cadre d’isolation

(b)

Figure 2.7 – (a) Illustration du principe d’un PQI et (b) le principe d’une méthode
capacitive [14] (selon Dashevsky Y.A et al.)

De nombreuses études ont comparé ces méthodes capacitives avec les méthodes nu-

cléaires sur site et les méthodes de laboratoire (la pesée hydrostatique et banc gamma)

[15–17]. La conclusion est que l’appareil doit être étalonné sur un matériau bien connu

et doit prendre en compte la teneur en eau (pas vraiment connue sur le terrain) pour

donner des résultats admissibles. Cette technique est très sensible à la teneur en eau, à

la qualité de la surface et également du revêtement qui peut être présent sur la surface

de la route. La profondeur d’investigation est par ailleurs inconnue.

Par conséquent, les méthodes EM capacitives tardent à convaincre les utilisateurs et

nécessitent des phases de calibrage sur une section parfaitement connue de la chaussé

neuve. Des nouvelles méthodes EM, basées sur la propagation des ondes sont plus pro-

metteuses et ont montré leurs capacités à contrôler la compacité lors de la réception de
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chaussées neuves.

2.4.2 Ground Penetrating Radar

Le Ground Penetrating Radar, encore appelé radar géologique, est une méthode EM

très utilisée en génie civil où plusieurs études ont montré sa faisabilité de déterminer

la compacité des chaussées [3, 18–23]. Il est basé sur l’émission et la réception d’ondes

EM. Les fréquences utilisées varient généralement de 10 MHz à 20 GHz (correspondant

à des longueurs d’ondes de 30 m à 1,5 cm dans l’air). L’étude des ondes EM reçues après

interaction avec le milieu étudié permet de déduire les caractéristiques du milieu étudiées

par la mesure de la permittivité complexe.

Les propriétés des ondes émises par le dispositif dépend du contexte de l’étude. Chaque

signal a ses caractéristiques, ses avantages et ses inconvénients. On peut classer les sys-

tèmes GPR en deux catégories : les radars à impulsion temporel (impulsionenel) et les

radars à sauts de fréquence.

2.4.2.1 GPR impulsionnel

Le radar impulsionnel est une méthode radar largement commercialisée. Pour la ré-

ception des chaussées neuves, il peut être utilisé pour évaluer l’épaisseur des enrobés [24]

ou pour en évaluer la compacité/densité [21–23,25–27]. Le radar impulsionnel se compose

d’un générateur d’impulsions dans le domaine temporel, d’une (ou plusieurs) antenne(s)

d’émission et d’une (ou plusieurs) antenne(s) de réception comme le montre la figure 2.8,

(a).

Son principe repose sur l’émission d’ondes EM à haute fréquence (de 10 MHz à 3

GHz) dans le milieu étudié. L’impulsion, dans le cas de l’auscultation des chaussées, peut

présenter une durée inférieure à la nano-seconde. A chaque interface rencontrée ayant

des caractéristiques diélectriques différentes, une partie de son énergie est réfléchie et une
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autre partie est réfractée.

Les différentes ondes réfléchies à la surface sont enregistrées par le récepteur qui permet

de construire une représentation dite A-scan (voir figure 2.8, (a)). Un exemple de trace

A-scan est donné sur la figure 2.8, (b).

La superposition des signaux temporels enregistrés durant le déplacement du radar

impulsionnel permet de construire une coupe de temps de propagation aller-retour en

fonction de la distance parcourue. Elle est généralement affichée avec une échelle de

couleurs proportionnelle à l’amplitude du champ électrique reçu. Cette visualisation est

appelée B-scan. Elle est illustrée sur la figure 2.8, (c). Dans cet exemple, les zones (1), (2)

et (3) représentent respectivement les ondes réfléchies par la couche de surface supérieure,

la deuxième couche et la troisième couche du matériau.

Pour effectuer une analyse de ces données, différents traitements du signal doivent être

effectués. Ils permettent de déduire les informations requises, telles que la permittivité

diélectrique du matériau étudié.

Cependant, le GPR ne permet pas d’atteindre les précisions souhaitées sur l’évaluation

de la permittivité, permettant d’évaluer la compacité à ±1% près par rapport à sa valeur

vraie. Ce critère est satisfait par les mes méthodes nucléaires normalisées, comme le banc

gamma. Des études de [3] montrent que le GPR ne permet pas de générer un signal stable

en fonction du temps de mesure, et mène à des estimations de permittivité erronées et

donc à une évaluation de la compacité non compatible avec les attentes du contrôle.

En revanche, le radar à sauts de fréquence, basé sur des principes similaires, possède

une excellente stabilité du signal.

2.4.2.2 Radar à sauts de fréquence

Le radar à sauts de fréquence se différencie des radars impulsionnels : il fonctionne

dans le domaine fréquentiel. Il peut comporter lui aussi une seule antenne qui agit à la
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Figure 2.8 – Radar impulsionnel : (a) schéma du principe, (b) exemple d’une coupe
A-scan et (c) B-scan.

fois comme émetteur et récepteur (mode mono-statique), ou plusieurs antennes, jouant

alternativement ou distinctement le rôle d’émetteur et de récepteur. Un exemple d’un

radar à sauts de fréquence mono-statique embarqué sur un véhicule utilisé, développé par

le Cerema pour le contrôle des chaussées, est donné sur la figure 2.9.

Figure 2.9 – Exemple d’un radar à sauts de fréquence mono-statique embarqué sur un
véhicule (Cerema).

Un analyseur de réseau vectoriel (offrant une large bande de fréquences d’utilisation)
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est employé pour la transmission et la réception des ondes EM par les antennes. Le

principe du radar à sauts de fréquence est illustré sur la figure 2.10.

Cette méthode s’appuie sur le balayage d’une large bande de fréquence (allant de 1

MHz à 10 - 20 GHz). Pour chaque fréquence, une onde monochromatique est émise et

se propage dans le milieu à étudier. On mesure l’onde EM réfléchie sur les contrastes

diélectriques rencontrés. Le cycle se répète jusqu’à ce que toute la bande de fréquences

ait été balayée. Pour chaque cycle effectué, une transformée de Fourier inverse permet

de reconstituer le signal temporel équivalent à celui obtenu par les radar impulsionnels.

Ainsi, le radar se déplace le long d’un profil donné en réalisant à chaque position du profil

un balayage en fréqeunce. Après transformée de Fourier, on obtient une image similaire

à celle obtenue avec le radar impulsionnel (B-scan).

Le principal avantage de cette méthode provient de la possibilité de contrôler une

bande de fréquence ultra large autour de la fréquence centrale souhaitée et ainsi d’ob-

tenir une meilleure résolution temporelle que celle d’un radar impulsionnel. Par ailleurs,

l’utilisation d’analyseurs de réseau vectoriel offre des dynamiques supérieures au GPR

impulsionnel, et une stabilité très bonne durant le temps de la mesure.

Plusieurs études, comme [3, 28] ont évalué avec succès la compacité de bétons bitu-

mineux au moyen du radar à sauts de fréquence avec une précision de ±1%. Un exemple

de profil de la compacité et de l’épaisseur d’une partie d’autoroute étudiée par [29] est

représenté sur les figures 2.11, (b) et 2.11, (c) ainsi que le B-scan obtenu, sur la figure

2.11, (a) où la mesure a commencé à 0 m et s’est terminée jusqu’à 500 m.
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IFFT

Figure 2.10 – Principe du radar à sauts de fréquence utilisé au Cerema [3] : (a) traitement
du signal, (b) Système au-dessus d’un milieu multicouche et (c) résultat du balayage dans
le domaine temporel (A-scan).

Le radar à sauts de fréquence permet d’obtenir à la fois une résolution spatiale fine [30]

(au moyen de hautes fréquences et ultra large bande), une excellente stabilité du signal [3]

et une plus grande profondeur d’investigation que le radar impulsionnel, car son rapport

signal/ bruit est plus élevé.

En revanche, du fait que pour chaque fréquence de balayage une mesure est réalisée,

la durée de l’opération est plus importante. Le radar à sauts de fréquence est plus lent et

plus difficilement utilisable à vitesse de trafic.



44

Figure 2.11 – Exemple des résultats au moyen du radar à sauts de fréquence [29] :
profil du B-scan sur 500 m, (b) compacité de la première du milieu et (c) épaisseur de la
première couche.

Le pré-requis des méthodes EM présentées précédemment pour l’évaluation de la com-

pacité est que la connaissance des propriétés des composants (densité, permittivité) est

primordiale. Ainsi, le contrôle d’une nouvelle chaussée contenant des matériaux (agré-

gats) aux propriétés totalement inconnues ou des matériaux recyclés est plus difficile.
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Une méthode EM en laboratoire peut être utilisée pour déterminer la permittivité de

matériaux aux propriétés inconnues ou recyclés : les cavités cylindriques.

2.4.3 Cavité cylindrique

La méthode de la cavité cylindrique utilisée en laboratoire permet de mesurer les

propriétés diélectrique d’un matériau [31]. Elle repose sur le principe de résonance d’ondes

EM à l’intérieur d’une enceinte métallique, générées par un analyseur de réseau vectoriel.

Une cavité cylindrique de φ = 400mm de diamètre, analyseur de réseau vectoriel et un

échantillon cylindrique (ici de calcaire) sont représentés sur la figure 2.12).

Le principe de mesure est basé sur le décalage de la fréquence de résonance et des va-

riations du facteur de qualité (rapport de l’énergie emmagasinée sur l’énergie dissipée) de

la cavité, à vide et avec échantillon (). Ces observations permettent de déterminer la per-

mittivité complexe de l’échantillon à des fréquences données (pour la cavité φ = 400mm,

fréquences de mesures à 0,6, 1,3 et 2,1 GHz). Des nombreuse mesures de permittivité

de petits cylindres (φ = 50mm, h = 25, 2mm) de bétons bitumineux et de roches, com-

posant les granulats de chaussées, en cavité cylindrique ont été réalisés par Bo Li [32].

Ces mesures montrent, comme indiqué par [31], que la cavité cylindrique menait à une

incertitude sur la partie réelle de la permittivité de ±1% sur des échantillons calibrés

(Téflon, résine epoxy, paraffine). Araujo [28] a réussi à évaluer la compacité de la couche

de surface dans le cadre de la réception d’une nouvelle autoroute avec le radar à sauts

de fréquence. La masse de cet enrobé comportait 38% de granulats recyclés, et donc de

propriétés inconnues. La permittivité des agrégats recyclés a été déterminée en utilisant la

cavité cylindrique, permettant alors de déduite la compacité de la chaussée. Ces agrégats

recyclés ont dû être broyés en éléments très fins de manière à remplir une couronne pour

constituer un cylindre mesurable en cavité. Une loi de mélange gravillons/air a permis

ensuite d’estimer la permittivité des granulats recyclés.
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Analyseur de réseau 

Cavité cylindrique

Échantillon

Figure 2.12 – Analyseur de réseau vectoriel, cavité cylindrique et échantillon de calcaire
sous test.

Cette méthode est précise pour la caractérisation des matériaux à faibles pertes. Elle

est peu adaptée si les pertes sont importantes. Le principal inconvénient de la mesure en

cavité cylindrique est d’être une méthode à bande étroite. La mesure est possible unique-

ment aux fréquences de résonance de la cavité. Elle nécessite aussi le dimensionnement

précis d’échantillons cylindriques et des matériels de sciage de précision.

Une conclusion sur les méthodes présentées pour l’évaluation de la compacité des

chaussées précédemment est décrite dans la partie suivante.

2.4.4 Conclusion

Pour le contrôle des chaussées neuves, plusieurs méthodes d’estimation de la com-

pacité sur site et en laboratoire existent. Elles reposent sur le rapport de la mesure de

la masse volumique apparente du béton bitumineux et de sa la masse volumique réelle,

données fournie en général par le constructeur. Les méthodes utilisées pour estimer ce pa-

ramètre sont soit destructives, nucléaires ou électromagnétiques. Un résumé des méthodes

présentées est illustré sur la figure 2.13. Parmi ces méthodes, la méthode hydrostatique



47

et le banc gamma sont, en laboratoire, les seules méthodes normalisées pour la mesure

de la compacité. On note que les méthodes électromagnétiques notamment les radars im-

pulsionnels et les radars à sauts de fréquence présentent un fort potentiel pour les études

génie civil, en particulier l’estimation de la compacité sur site. Les méthodes EM estime

la permittivité du milieu, dont la compacité est déduite par des lois de mélange.

L’objectif de ce travail est d’apporter une solution électromagnétique, basée sur des

techniques radar, alternatives au banc gamma, en laboratoire, ceci afin de contrôler la

compacité des carottages d’étalonnage avec une précision équivalente aux méthodes

nucléaires, c’est-à-dire, obtenir une compacité avec une erreur de 1% par rapport à

la valeur vraie. L’approche proposée est un système de tomographie EM basé sur la

propagation des ondes EM à travers des échantillons cylindriques de bétons bitumi-

neux.

L’utilisation de la technique tomographique EM a pour objectif de reconstruire le

profil de la permittivité de l’échantillon cylindrique le long de son axe. La partie suivante

traitera des systèmes tomographiques existants ainsi que des techniques appliquées.
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Figure 2.13 – Récapitulatif des méthodes utilisées pour l’évaluation de la compacité des
chaussées.
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2.5 Tomographie électromagnétique

Le concept de l’imagerie micro-ondes et des ondes EM a attiré l’attention de nombreux

domaines de recherche au cours des dernières décennies tels que l’exploration géophysique

[33], l’imagerie d’objets enfouis [34–36], le contrôle non destructif [37, 38] et l’imagerie

médicale [39–42]. La tomographie a pour objectif d’imager dans l’espace des objets leurs

propriétés physiques. Elle est basée généralement sur la propagation d’ondes dans le

domaine des hyperfréquences. Elle peut être aussi réalisée dans le domaine statistique ou

quasi-statique. En médecine, elle peut être réalisée à l’aide de rayon X (mammographie)

ou d’ondes ultrasonores.

La tomograhie EM est aussi utilisée pour reconstruire la distribution spatiale complète

des propriétés diélectriques d’un objet soumis à des ondes EM incidentes connues, à partir

des mesures des champs EM transmis ou réfléchis, dans la gamme de fréquences micro-

ondes allant de quelques MHz jusqu’à quelques dizaines de GHz. Le principe, les approches

ainsi que les différents systèmes tomographiques existants seront étudiés dans ce qui suit.

2.5.1 Principe de base de la tomographie

Un système de tomographie peut être divisé en trois parties principales : le système

de détection, l’interface et l’algorithme de reconstruction d’image, comme illustré sur la

figure 2.14 [43]. Le système de détection comprend des capteurs, des circuits de mesure

pour transmettre et recevoir les signaux, et un circuit de conditionnement pour amplifier

et filtrer le signal avant qu’il ne soit utilisé pour la partie interface. La partie interface

fait référence au système d’acquisition de données. Enfin, l’algorithme de reconstruction

d’image inclue un problème direct et un problème inverse qu’on abordera dans le chapitre

2.
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Figure 2.14 – Configuration générale du système de tomographie EM.

2.5.2 Approches de la tomographie électromagnétique

Dans la partie suivante, on se penchera sur les différentes configurations des systèmes

de tomographie EM rencontrés dans la littérature. Pour chaque configuration, les diffé-

rents systèmes de détection et les algorithmes de reconstruction utilisés seront étudiés.

Mais en amont, il faut mentionner que pour la reconstruction de l’image d’un objet sous

test, la résolution du problème d’imagerie peut se faire dans deux domaines différents

selon le système : le domaine fréquentiel ou le domaine temporel.

2.5.2.1 Approche fréquentielle

Dans le domaine fréquentiel, l’objet est soumis de façon discrète à des ondes à fré-

quence donnée, tandis que le champ électrique diffracté est mesuré par un ou plusieurs

récepteurs pour chacune des émissions. Dans la formulation du domaine fréquentiel, des

mesures monofréquentielles ou multifréquentielles sont généralement utilisées pour re-

construire le profil cible.

Dans la formulation du domaine fréquentiel, les mesures à fréquence unique ont par

exemple été utilisées par [44, 45]. Cette formulation simplifie les calculs mais se révèle
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inadéquat pour reconstruire les objets très hétérogènes. La solution peut être améliorée

en incluant plus de données, ce qui peut être fait en augmentant le nombre d’échantillons

spatiaux (nombre d’émission) ou d’échantillons de fréquence (éclairage multifréquence).

La première de ces solutions est limitée par la géométrie physique des effets de couplage

des antennes, tandis que la seconde est utilisant des mesures multifréquences est plus

aisée. Plusieurs solutions multifréquences [46–48] ont été introduites pour améliorer la

qualité de reconstruction et la stabilité des algorithmes d’inversion. Les mesures ultra

large bande (ULB) prennent souvent du temps en raison du balayage en fréquence sur

une bande passante donnée. Les données collectées par un analyseur de réseaux vectoriel

(paramètres S) sont sont relatifs à des paramètres de diffusion à un certain nombre de

fréquences discrètes.

2.5.2.2 Approche temporelle

Dans le domaine temporel, l’objet testé est cette fois soumis à des impulsions et le

champ diffracté est mesuré en différents points autour de l’objet. L’objectif est de recons-

truire les propriétés diélectriques de l’objet en utilisant des algorithmes de reconstruction

simples et rapides fréquemment utilisés dans le domaine des radars ou de la tomographie

sismique ou ultrasonore.

Les systèmes en domaine temporel présentent l’avantage d’une acquisition rapide,

préférable pour les applications cliniques, et sont potentiellement plus rentables [49, 50].

Le signal sur des bandes très large en fréquence (en considérant la transformée de Fourier

inverse de ces signaux temporels) est acquis à partir d’une seule mesure. Dans des études

récentes, il a été démontré que l’utilisation de mesures à large bande a amélioré la solution

du problème inverse des micro-ondes [51].

Nous nous placerons dans cette thèse dans le domaine fréquentiel (multifréquence)

dans une large bande afin d’avoir une meilleur résolution temporelle, et donc spatiale.
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Le traitement des données sera donc fait dans le domaine temporel au moyen de la

transformée de Fourier inverse des paramètres S.

2.5.3 Configuration des systèmes tomographiques

Les systèmes tomographiques peuvent être classés en fonction de leur configuration.

On en distingue deux principales ; les systèmes multistatiques (réseaux d’antennes) et les

systèmes mono ou bistatiques.

2.5.3.1 Systèmes multi-statiques

Un système d’imagerie multifréquences 2D à large bande destiné à l’imagerie biomé-

dicale a été étudié dans [46]. Le système est composé de 24 antennes de type Vivaldi [52]

connectées à un analyseur de réseau vectoriel via un commutateur matriciel (figure 2.15

(a)). La permittivité d’un cylindre de Téflon et un objet en bois approximativement carré

est représenté sur la figure 2.15 (b). Cette reconstruction a été faite à l’aide d’un algo-

rithme non linéaire basé sur la mesure des champs diffractés appelé DBIM (Distorted

Born Iterative Method).

Un autre système d’imagerie multifréquence a été étudié par Poretti [47,48]. La struc-

ture est constituée d’un réseau de 16 antennes monopoles commutées mis en contact

direct avec le matériau (figure 2.16, (a)). Le système est basé sur la mesure du paramètre

S21 pour chaque combinaison possible de paires d’antennes. Les données sont collectées

à plusieurs fréquences. A l’aide d’un algorithme de reconstruction appelé RAR (Robust

Artifact Resistant), le profil de réflectivité reconstruit d’un échantillon est représenté sur

la figure (2.16, (b)). L’objet à tester est constitué de deux cercles de diamètres différents

et de matériaux avec des constantes diélectriques élevées. Un autre exemple a été déve-

loppé dans [53] et [54] pour la détection du cancer du sein. Le réseau hémisphérique se

compose de 16 antennes papillon compactes, dans lesquelles le réseau d’alimentation et
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(a)

(b)

Figure 2.15 – (a) Un système de tomographie micro-onde ultra large bande de 24 an-
tennes Vivaldi [46], (b) reconstruction du spatiale des propriétés diélectriques à sauts de
fréquence de 3 à 6 GHz par pas de 1 GHz.

(a)

(b)

Figure 2.16 – (a) Système d’imagerie hyperfréquence [47], (b) Profil de réflectivité re-
construit de l’échantillon

le nœud papillon ont été construits sur différents substrats. Le système fonctionne dans

la gamme de fréquences de 1,2 à 7 GHz, où la pénétration des ondes EM dans le sein

a été améliorée. Ce système consiste à éclairer la cible (tumeur) avec 120 signaux dans

la gamme de fréquences de travail et à enregistrer les signaux diffusés dans différentes
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directions. Le système et les résultats trouvés sont présentés sur la figure 2.17.

(a)
(b)

Figure 2.17 – (a) Configuration de réseau d’antennes [54], (b) résultats d’imagerie du
fantôme d’un sein. Tumeur unique dans un plan horizontal et le plan vertical.

[50, 55–57] présentent un système micro-onde contenant 16 antennes large bande

visant à surveiller les variations diélectriques dans le tissu mammaire. Les données du

domaine temporel ont été collectées par un oscilloscope. Les bandes passantes des an-

tennes mises en œuvre dans ce système étaient limitées de 2 à 4 GHz. Dans [49, 58, 59],

un système micro-ondes dans le domaine temporel, dans lequel 20 antennes monopole ont

été placées dans un milieu à perte, entraînant une augmentation de la bande passante de

l’antenne, a été conçu pour des applications médicales. Ce système peut fonctionner sur

une bande de quelques centaines de mégahertz à 3 GHz. [60] utilise 16 antennes ULB,

placées sur la surface d’un fantôme du sein et un contrôleur.

Dans la littérature, d’autres types de tomographie existent comme par exemple la

tomographie électrique qui est une technique géophysique apparue dès le début du 20ème

siècle [61]. Elle est fondée que sur la mesure des résistivités apparentes des matériaux.

Actuellement, la tomographie électrique comprend trois types de techniques : tomogra-

phie par impédance électrique (EIT) [62], tomographie par magnétique (MIT) [63] et la

tomographie capacitive électrique (ECT).

Tous les systèmes de mesure mentionnés ci-dessus utilisent un réseau contenant de

nombreuses antennes (mode multi-statique). Le nombre de signaux collectés dépend du

nombre d’éléments du réseau. Cette conception nécessite que les antennes soient suffi-
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(a)
(b)

(c)

Figure 2.18 – Exemple d’une configuration d’un système de (a) tomographie par im-
pédance électrique [62], (b) tomographie magnétique [63] et (c) tomographie capacitive
électrique [61].

samment petites pour être logées dans un espace limité, tout en maintenant un faible

couplage entre les éléments du réseau. De plus, une matrice de commutation nécessaire

et plusieurs câbles rendent le système volumineux. En revanche, pour éviter les couplages

entre antennes, l’opération complexe de commutation de canaux et la réduction du coût,

des systèmes multi-statiques à deux antennes mobiles ont été proposés et ont montré

leurs capacités à reconstruire l’image des milieux étudiés. Une antenne mobile réceptrice

collecte des signaux à plusieurs emplacements autour de la cible. Ceci est un bon substitut

au réseau d’antennes.
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2.5.3.2 Systèmes mono-statiques ou bi-statiques

Salvador et al. [64] ont proposé un système monostatique dans lequel une antenne ULB

se déplace vers 36 positions différentes autour de l’objet tout en envoyant des impulsions

et en collectant le champ électrique rétrodiffusé par l’objet. Dans [65], l’objet tourne

autour d’une antenne ULB fixe qui envoie et reçoit un signal. Des mesures en [64] et [65]

ont été faites dans le domaine fréquentiel par une antenne ULB. Cependant, le mécanisme

d’antenne monostatique a des exigences strictes pour la conception d’antenne ULB (par

exemple, la réflexion de l’extrémité de l’antenne doit être significativement inférieure au

champ diffusé de l’objet). Par conséquent, Zaeytijd et al. [66] ont proposé un mécanisme

d’antenne bistatique dans lequel l’émetteur et le récepteur sont séparés par une distance

fixe et se déplacent ensemble. Le système collecte le même nombre de signaux à traiter que

dans le système monostatique. Pour générer plus de signaux pouvant être utilisés pour

la reconstruction d’images, un système multistatique est mis en oeuvre dans [67] et [68].

Dans le système de [67], donné dans la figure 2.19, (a), une antenne se déplace le long

d’un arc dans le plan horizontal, l’autre se déplace le long d’un arc vertical dans le plan

vertical, et les deux peuvent se déplacer indépendamment. Le problème dans ce système

est que la polarisation de l’antenne dans l’arc vertical continue de changer à mesure qu’elle

se déplace, mais pas l’antenne horizontale. En raison de l’incohérence de polarisation, la

réception ne peut pas être optimisée. Un autre système à deux antennes a été étudié

pour la détection des tumeurs du sein par micro-ondes dans [69, 70]. Une illustration

de ce système est montré dans la figure 2.19, (b) La configuration d’imagerie en champ

proche utilise un balayage matriciel. Il se compose de deux antennes Cornet face à face et

se déplaçant ensemble pour balayer deux ouvertures parallèles. L’objet à tester se situe

entre les deux antennes. Les antennes cornet fonctionnent dans la bande (ULB) [3,1–10,6

GHz] et un analyseur de réseaux vectoriel est utilisé pour l’acquisition des données. Bien
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que le travail ait été effectué en scannant le fantôme, le fantôme qui a été utilisé n’est

pas le même qu’un vrai sein qui ne couvre pas un angle de rotation de 360 °. Un autre

système de tomographie 3-D de deux antennes a été étudié dans [44] pour des applications

médicales telles que la détection du cancer du sein. Dans ce prototype expérimental, les

antennes d’émission et de réception sont placées dans une cuve rectangulaire contenant

un fluide. Les données de diffusion micro-ondes sont acquises en balayant mécaniquement

une seule antenne d’émission et une seule antenne de réception, évitant ainsi le couplage

mutuel qui se produit lorsqu’un réseau est utilisé.

(a)
(b)

Figure 2.19 – Exemples de deux systèmes de tomographie EM de (a) [67] (b) et [70] à
deux antennes mobiles.

2.5.4 Synthèse

Un résumé sur les systèmes présentés précédemment est donné dans le tableau 2.1.

L’étude de ces systèmes a démontrée que : un système bistatique mobile peut être envisagé

pour notre approche du fait que, d’une part, il présente un bas coût et il évite le couplage

contrairement aux systèmes multi-statiques qui présentent un fort couplage entre les

éléments du réseau. D’autre part, en terme de dimensions, un système à deux antennes

est moins encombrant.
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Origine Antenne Configuration Fixe ou Mobile ?
Domaine fréquentiel

ou temporel ?

[71–74] Monopole
Réseau circulaire de

32 antennes

Fixe (matrice de

commutation)

Domaine fréquentiel

Multi-fréquences

dans [0,3-3 GHZ]

[49] Monopole
Réseau circulaire de

20 antennes

Fixe (matrice de

commutation)

Domaine temporel

dans [0,8-3,8 GHZ]

[51, 75,

76]
Vivaldi

Réseau circulaire de

24 antennes

Fixe (matrice de

commutation)

Domaine fréquentiel

Multi-fréquences

dans [3-10 GHZ]

[69,70] Cornet 2 antennes
Mobile (multi-

statique

Domaine fréquentiel

Multi-fréquences

dans [3,1-10,6 GHZ]

[77,78] Papillon
3 Réseaux circulaires

de 36 antennes

Fixe ( (matrice de

commutation)

Domaine fréquentiel

seule fréquence à 915

MHz et 1,64 GHz

Table 2.1 – Tableau de synthèse des systèmes sélectionnées.

2.6 Conclusion

Dans ce premier chapitre, le contexte de ces travaux ainsi que les sujets associés sont

décrits.

La première partie consiste en un rappel des notions de base concernant la constitution
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des chaussées. L’un des paramètres qui doit être contrôlé lors de la mise en œuvre est la

compacité, (ou encore, la masse volumique, couramment appelée densité dans le domaine

concerné). Ce contrôle permet d’atteindre les critères de dimensionnement et de durabilité

des chaussées nouvellement mises en service.

Les méthodes utilisées pour l’estimation de ce paramètre sont présentées dans la

deuxième partie. Elles sont fondées sur la mesure de la masse volumique apparente de

l’enrobé comparée à sa masse volumique réelle. Actuellement, il existe deux méthodes en

laboratoires normalisées et fiables pour le contrôle de la compacité des échantillons (les

carottes) prélevés par forage (dit, carottage) de la chaussée : la pesée hydrostatique et

la méthode gamma-densimétrique (ou au banc gamma). La pesée hydrostatique permet

une mesure globale des carottes, contrairement à la méthode gamma-densimétrique qui

permet d’obtenir un profil de densité le long de l’échantillon cylindrique. L’inconvénient

majeur de cette méthode est l’utilisation d’une source radioactive pour générer ces rayon-

nements gamma. Elles ont un impact sur la santé des utilisateurs. Elles génèrent aussi

des coûts et de fortes contraintes quant à leur utilisation, leur stockage et leur transport.

Leur remplacement est désormais devenu un enjeu majeur.

Durant ces deux dernières décennies, de nouvelles techniques électromagnétiques, no-

tamment issues de la prospection géophysique de surface ont montré leur fort potentiel

en génie civil pour le contrôle non destructif des épaisseurs et des masses volumiques

des enrobés sur le terrain. L’enjeu est ici d’adapter ces méthodes électromagnétiques en

laboratoire pour notamment remplacer les bancs gamma-densimétriques, et arriver, à

terme, à une nouvelle méthode normalisée en laboratoire de contrôle de la densité. Dans

la dernière partie, un état de l’art de quelques systèmes existants de la tomographie dans

plusieurs domaines a été présenté. L’étude de ces différents systèmes montre que l’uti-

lisation d’un système à deux antennes large bande mobiles pour la reconstruction des

propriétés physiques est la plus avantageuse en terme de coûts, d’encombrement et de
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couplage entre les éléments.

2.7 Objectifs de la thèse

L’objectif principal de ce travail est d’apporter une solution électromagnétique, basée

sur des techniques radar, alternative au banc gamma-densimétrique en laboratoire, afin

de contrôler la compacité de carottage d’étalonnage avec une précision équivalente aux

méthodes nucléaires. L’approche proposée dans cette thèse repose sur la conception d’un

banc électromagnétique, illustrée dans la figure 2.20, à deux antennes, si possible à bas

coût, basée sur les techniques tomographiques électromagnétiques (i.e. dans le domaine

des micro-ondes) non ionisantes et dans le domaine temporel.

Emettrice Réceptrice 

Echantillon cylindrique
de l’enrobé

Balayage

Circuit de 
mesure

Traitements des 
données

 

5 10 15

1

2

3

4

5

6

7

Profil de la 
permittivité

Balayage

Figure 2.20 – Banc EM envisagé basé sur le principe radar.

Le premier objectif sera d’étudier la propagation des ondes EM à travers un cy-

lindre diélectrique à faibles pertes et de valider l’approche basée sur les temps de trajets,

analytiquement et numériquement avec des antennes utilisées en laboratoire, issues de

précédentes recherches.

Ce banc exige de concevoir un nouveau système antennaire adapté à nos objets (ca-

rottes de béton bitumineux de diamètre et de hauteur bien définies). Le deuxième objectif

sera donc de développer et de mettre en œuvre des antennes ultra large bande adaptées

à notre système en terme de performances, de coût et de taille.
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Finalement, des mesures électromagnétiques seront réalisées et interprétées en termes

de permittivité diélectrique, puis en terme de densité/compacité à l’aide des antennes

développées. Elles seront comparées avec les résultats obtenus grâce aux méthodes de

référence (banc gamma). Pour cela, la première approche utilisant les impulsions électro-

magnétiques de courte durée dans le domaine temporel sera présentée. Elle sera testée

sur des échantillons calibrés et des échantillons réels.



Chapitre 3

Caractérisation de matériaux

diélectriques avec des méthodes

électromagnétiques

3.1 Introduction

Ce chapitre a pour objectif de décrire les bases physiques de la méthode utilisée dans

ces travaux pour déterminer la permittivité, puis la compacité des enrobés bitumineux.

L’approche proposée est une méthode EM qui repose sur la propagation des ondes EM

dans la gamme de fréquences des micro-ondes, allant de 1,5 GHz à 10 GHz plus précisé-

ment.

Après un rappel succinct des théories fondamentales de l’électromagnétisme, nous

consacrerons la deuxième partie de ce chapitre à la propagation des ondes EM dans un

milieu quelconque puis dans un cylindre diélectrique à faibles pertes, ce qui est le cas des

échantillons à tester. Ainsi, la solution analytique de la propagation des ondes EM dans

un cylindre diélectrique sera présentée.

62
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Dans une troisième partie, une approche simple dans le domaine temporel basée sur

les temps des trajets pour l’estimation de la constante diélectrique d’un échantillon cy-

lindrique sera détaillée. Le système de mesure envisagé est composé d’un seul émet-

teur/récepteur. Une modélisation numérique de ce système est effectuée en se basant sur

la méthode des différences finies dans le domaine temporel (FDTD, Finite Differences

in Time Domain). Une comparaison est réalisée entre les résultats de simulation et la

solution analytique.

Dans la dernière partie, une approche plus complète basée sur l’inversion des temps

des trajets et la théorie des tracés de raies en configuration multi-statique permettant de

reproduire les protocoles de mesures envisagés avec le futur banc électromagnétique sera

abordée.

3.2 Rappels des équations du champ EM

La propagation des ondes électromagnétiques est régie par les équations de Maxwell.

Ces équations établissent un lien entre les sources de rayonnement et les champs élec-

tromagnétiques. On suppose une source de rayonnement placée au point O(0,0,0) et un

point d’observation M(x,y,z) (figure 3.1). Les équations de Maxwell peuvent être écrites

dans le domaine temporel ou fréquentiel.

3.2.1 Représentation différentielle du champ dans le domaine

temporel

3.2.1.1 Les équations de Maxwell

Les quatre équations de Maxwell décrivent rigoureusement les champs électriques et

magnétiques produits par l’évolution des charges et des courants électriques. Les incon-
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Figure 3.1 – Un système de cordonnées sphériques.

nues du problème sont dans ce cas :

— Le champ électrique
−→
E , en [V/m] (Volt par mètre) ;

— Le champ magnétique
−→
H , en [A/m] (Ampère par mètre) ;

— L’induction électrique
−→
D , en [Cb/m2] (Coulomb par mètre carré) ;

— L’induction magnétique
−→
B , en [T] (Tesla) ;

Les équations de Maxwell sous forme différentielle sont déterminées comme :

−→
∇ ×

−→
E (−→r , t) = −∂

−→
B (−→r , t)
∂t

(3.1)

−→
∇ ×

−→
H (−→r , t) =

−→
J (−→r , t) +

∂
−→
D(−→r , t)
∂t

(3.2)

−→
∇ .
−→
B (−→r , t) = 0 (3.3)

−→
∇ .
−→
D(−→r , t) = q(−→r , t) (3.4)

Avec les définitions suivantes :

— −→r est le vecteur du point d’observation de coordonnées cartésiennes spatiales de x,
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y, z ayant le point source comme origine des axes (voir figure 3.1) ;

— r =
√
x2 + y2 + z2 est la distance entre le point source et le point d’observation,

en [m] (Mètre) ;

— t est le temps, en [s](Seconde) ;

Les sources qui génèrent ces champs électromagnétiques sont :

—
−→
J est la densité de courant électrique en [A/m2] ;

— q est la densité de charge électrique en [Cb/m3].

−→
∇ est l’opérateur différentiel vectoriel de coordonnées cartésiennes ( ∂

∂x
, ∂
∂y
, ∂
∂y

).

3.2.1.2 Loi de conservation de la charge

Si nous prenons la divergence de l’équation (3.2) et y substituons (3.4), nous pou-

vons constater que cette équation nous donne un lien entre les deux sources des ondes

électromagnétiques (
−→
J (−→r , t)), −→q (−→r , t)).

−→
∇ .
−→
J (−→r , t) +

∂q(−→r , t)
∂t = 0

(3.5)

La relation ci-dessus exprime la loi de conservation de la charge qui représente la relation

entre la densité de courant
−→
J (−→r , t)) et la densité de charges q(−→r , t).

3.2.1.3 Lois constitutives

Une équation constitutive est une relation entre deux quantités physiques qui est spé-

cifique à un milieu et qui se rapproche de la réponse de ce matériau à des stimuli externes,

généralement sous forme de champs ou de forces appliqués. Les champs électriques et ma-

gnétiques sont liés au milieu par les équations constitutives pour des matériaux homogènes
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linéaires, isotropes, diélectriques [79] comme :

−→
D(−→r , t) = ε

−→
E (−→r , t) (3.6)

−→
J (−→r , t) = σ

−→
E (−→r , t) +

−→
J0(−→r , t) (3.7)

−→
B (−→r , t) = µ

−→
H (−→r , t) (3.8)

où J0 est la densité de courant électrique incident [A/m2] (Ampère par mètre carré). ε,

µ, σ sont la permittivité diélectrique [F/m] (Farad par mètre), la perméabilité magnétique

[H/m] (Henry par mètre) et la conductivité électrique [S/m] (Siemens par mètre), qui

sont considérées comme les propriétés électromagnétiques du milieu. Pour le vide, la

permittivité diélectrique ε0 est de 1
36π.10−9 [F/m] et la perméabilité magnétique µ0 est de

4π × 10−7[H/m].

3.2.1.4 Équation de propagation de Helmholtz

Les équations différentielles séparées du second ordre expriment la propagation dans

l’espace en fonction du temps des champs électrique
−→
E (r, t) et magnétique

−→
H (r, t). Elles

s’obtiennent en différenciant les équations différentielles du premier ordre (3.1–3.4) puis

en utilisant les équations constitutives introduites précédemment.

Ainsi, on a fait intervenir l’opérateur rotationnel des équations (3.1) et (3.4), l’échange

des dérivés de l’espace et du temps, et enfin l’utilisation des lois constitutives. En utilisant

également le vecteur identité ∇× (∇×
−→
E ) = ∇(∇.

−→
E )−∇2−→E , on obtient les équations

de Helmholtz du champ électrique :

∇2−→E (−→r , t) = εµ
∂2

∂2t

−→
E (−→r , t) + µσ

∂

∂t

−→
E (−→r , t) (3.9)
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De manière tout à fait similaire, nous pouvons également obtenir l’équation de
−→
H :

∇2−→H (−→r , t) = εµ
∂2

∂2t

−→
H (−→r , t) + µσ

∂

∂t

−→
H (−→r , t) (3.10)

3.2.2 Représentation différentielle du champ dans le domaine fré-

quentiel

Nous pouvons également arriver aux équations de Maxwell simplifiées dans le domaine

fréquentiel grâce à la transformée de Fourier. Il convient de mentionner que la solution

de l’équation de Maxwell du domaine fréquentiel et celle de l’équation de Maxwell du

domaine temporel peuvent être transformées l’une par l’autre par les transformées de

Fourier et de Fourier inverse.

3.2.2.1 Transformée de Fourier temporelle et inverse

En considérant les champs électrique et magnétique comme fonctions harmoniques du

temps, les variations temporelles et fréquentielles des champs se relient par transformée

de Fourier. L’expression de la transformée de Fourier, nommée ici (TF ), et inversement

la transformée de Fourier inverse (TF−1), sont données par les relations suivantes :

F̃ (f) = TF{F (t)} =

∫ +∞

0

F (t)e−j2πftdt (3.11)

F (t) = TF−1{F̃ (t)} = 2<e
{∫ +∞

0

F̃ (f)ej2πftdf

}
(3.12)

Avec j est un nombre particulier tel que j =
√
−1, f est la fréquence de propagation

de l’onde, en [Hz] (Hertz) et ω = 2πf est la pulsation de l’onde, en [rad.s−1] (radians

par seconde).
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En appliquant l’opération de dérivation temporelle, l’équation est donnée par la rela-

tion suivante :

∂

∂t
F (t) = 2<e

{∫ +∞

0

j2πftF̃ (f)ej2πftdf

}
(3.13)

3.2.2.2 Équations de Maxwell dans le domaine fréquentiel

En appliquant la transformée de Fourier sur les équations de Maxwell (3.1) et (3.4),

et en utilisant la relation 3.13 les équations de Maxwell peuvent être réécrites dans le

domaine fréquentiel comme :

−→
∇ ×

−→
E (−→r , ω) = −jω

−→
B (−→r , ω) (3.14)

−→
∇ ×

−→
H (−→r , ω) =

−→
J (−→r , ω) + jω

−→
D(−→r , ω) (3.15)

−→
∇ .
−→
B (−→r , ω) = 0 (3.16)

−→
∇ .
−→
D(−→r , ω) = q(−→r , ω) (3.17)

3.2.2.3 Loi de conservation de la charge dans le domaine fréquentiel

De la même façon, la loi de conservation de la charge dans le domaine fréquentiel est

décrite par les équations suivantes :

−→
∇ .
−→
J (−→r , ω) + jωq(−→r , ω) = 0 (3.18)

3.2.2.4 Lois constitutives

Dans le domaine fréquentiel, les lois constitutives sont exprimées pour un milieu iso-

trope homogène de la manière suivante :
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−→
D(−→r , ω) = ε

−→
E (−→r , ω) (3.19)

−→
B (−→r , ω) = µ

−→
H (−→r , ω) (3.20)

−→
J (−→r , ω) = σ

−→
E (−→r , ω) +

−→
J0(−→r , ω) (3.21)

Ces expressions peuvent être généralisées pour un milieu dispersif en considérant ε, µ et

σ comme fonctions de la fréquence.

3.2.2.5 Équations de Helmholtz

Dans le domaine fréquentiel, les équations de Helmholtz s’écrivent :

∇2−→E (−→r , t) + k2−→E (−→r , t) =
1

ε

−→
∇q(−→r , t) + jωµ

−→
J (−→r , t) (3.22)

∇2−→H (−→r , t) + k2−→H (−→r , t) = −
−→
∇
−→
J (−→r , t) (3.23)

où k = ω
c
représente le vecteur d’onde.

3.3 Propriétés EM de la matière

Une onde électromagnétique interagit avec le milieu dans lequel elle se propage par

l’intermédiaire des trois paramètres suivants : la permittivité diélectrique ε, la perméabi-

lité magnétique µ et la conductivité électrique σ.

Les trois paramètres sont complexes et elles décrivent la propagation des ondes dans

un milieu. La partie complexe de ces paramètres est liée au phénomène d’atténuation

du champ EM par le matériau. La variation des paramètres avec la fréquence ajoute un

caractère dispersif au milieu de propagation. Un milieu dispersif se traduit en pratique
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par une déformation de l’onde avec la distance de propagation.

3.3.1 Permittivité électrique

La permittivité diélectrique complexe caractérise un matériau non conducteur. Fon-

damentalement, cette propriété est liée à la capacité du matériau à propager les ondes

EM en appliquant un champ électrique.

Selon la période d’oscillation (fréquence) du champ électrique appliqué, la matière

ne répondra pas de la même manière. Quatre principaux type de polarisation sont bien

connus de la communauté scientifique et se déroulent dans une gamme des fréquences

spécifique [80,81]. Ces phénomènes sont affichés sur la figure 3.2 et tous les processus de

polarisation sont décrits ci-dessous :

103 106 109 1010 1013 1015

Polarisation 
dipolaire

Polarisation 
Anatomique

Polarisation 
électronique

Polarisation des charges d’espace 
Effets maxwell

Bande de travail [1,5-15GHz]

Fréquence (Hz)

𝜀′

𝜀′′

Figure 3.2 – Partie réelle (ε′) et imaginaire (ε′′) de la permittivité diélectrique en fonction
de la fréquence [80].

Polarisation électronique
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La polarisation électronique représente le déplacement du nuage d’électrons autour des

atomes en réponse au champ appliqué.

Polarisation ionique ou atomique

La polarisation ionique représente le mouvement des ions à l’intérieur d’une molécule en

réponse au champ appliqué.

Polarisation dipolaire ou d’orientation

La polarisation dipolaire se produit dans les molécules polaires : les dipôles moléculaires

permanents ou temporaires s’alignent à l’opposé du champ électrique. L’eau est particu-

lièrement affectée par cette polarisation du fait du moment électrique permanent de la

molécule H2O.

Polarisation de charge interfaciale ou spatiale

La polarisation interfaciale se produit lorsque des charges liées ou libres s’accumulent aux

interfaces entre différents matériaux. Ce mécanisme est particulièrement présent dans les

milieux hétérogènes. Le temps de relaxation très long associé à la polarisation de la charge

spatiale rend ce mécanisme efficace uniquement aux basses fréquences.

L’application d’un champ électrique à un matériau induit un champ
−→
D contenant le

terme de densité de moment dipolaire électrique induit (un vecteur de polarisation en

[C/m2] )
−→
P = χε0

−→
E qui n’est pas présent sous vide :

−→
D = ε0

−→
E +

−→
P = ε∗

−→
E (3.24)

Où χ est la susceptibilité électrique du matériau et ε∗, la permittivité diélectrique com-

plexe définie :

ε∗ = ε′ − jε′′ = ε0ε
∗
r = ε0(ε′r − jε′′r) (3.25)
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ε′r représente la partie réelle de la permittivité diélectrique qui est liée à l’énergie de

stockage. ε′′r est la partie imaginaire de la permittivité diélectrique caractérisant l’énergie

de dissipation. La loi de conservation des charges prend la forme de l’équation 3.26 où
−→
JD [A/m2] est le courant de déplacement des charges liées :

−→
JD = ε∗

∂
−→
E

∂t
(3.26)

3.3.2 Conductivité électrique

La conductivité électrique (σ) d’un matériau, définie comme l’inverse de la résistivité,

caractérise le flux de charges électriques libres lors du passage d’un champ électrique, et

peut grandement affecter la perte d’énergie ou l’atténuation du signal EM. Ce phénomène

peut être considéré comme une grandeur complexe comme :

σ = σ′ + jσ′′ (3.27)

3.3.3 Permittivité et conductivité effectives

De nos jours, les notions de permittivité effective et de conductivité effective sont

couramment utilisées en génie civil [82–84]. La permittivité effective prend en compte la

conductivité complexe dans le terme complexe de permittivité diélectrique et réciproque-

ment :

ε∗eff = ε′eff − jε′′eff = (ε′ +
σ′′

ω
)− j(ε′′ + σ′

ω
) (3.28)

σ∗eff = σ′eff − σ′′eff = (σ′ + ωε′′)− j(σ′′ + ωε′) (3.29)
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Le courant total
−→
JT dans un matériau soumis à un champ électrique est la somme des

courants induits par le phénomène de polarisation
−→
JD et du courant de conduction

−→
JC :

−→
JT =

−→
JD +

−→
JC = σ∗

−→
E + ε∗

∂
−→
E

∂t
(3.30)

Si on applique un champ harmonique
−→
E =

−→
E0e

jωt, on obtient les équations suivantes :

−→
JD = σ∗

−→
E = [(σ′ + ωε′′)− j(σ′′ + ωε′)]

−→
E (3.31)

−→
JC = ε∗

∂
−→
E

∂t
= [(ε′ +

σ′′

ω
)− j(ε′′ + σ′

ω
]
∂
−→
E

∂t
(3.32)

Le courant total est une grandeur complexe. La partie réelle, en phase avec le courant

appliqué, représente le phénomène de conduction et de relaxation de polarisation. La

partie imaginaire, en quadrature de phase, est liée à la conduction et à la charge des

pertes. Dans ces travaux, nous supposerons que la permittivité et la conductivité sont

des quantités réelles, indépendantes de la fréquence.

3.3.4 Dispersion

Un matériau est défini comme dispersif lorsque la permittivité effective dépend de

la fréquence du champ qui lui est appliquée, notamment la présence de l’eau dans le

matériau. Cependant, pour les enrobés bitumineux, la présence d’eau est souvent négligée

étant donné que les mesures en laboratoire sont effectuées à sec. Ainsi, ils peuvent être

considérés comme non dispersifs dans le domaine de micro-ondes.
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3.3.5 Coefficients d’atténuation et de phase

La tangente de perte (tanδ) est un très bon outil pour classer un matériau en di-

électrique parfait (tanδ < 0, 01), diélectrique à faibles pertes (0, 01 < tanδ < 0, 1) ou

diélectrique à pertes (tanδ > 0, 1) [85]. La tangente de pertes est calculée à partir de

la partie réelle et imaginaire de la permittivité effective, c’est-à-dire du rapport entre

l’énergie dissipée et stockée :

tanδ =
ε′′ + σ′

ω

ε′ + σ′′

ω

=
ε′′eff
ε′eff

(3.33)

De manière générale, les enrobés bitumineux sont principalement des diélectriques à

faibles pertes. Il peut être important de savoir dans quelle mesure les ondes électroma-

gnétiques sont atténuées lorsqu’elles traversent le matériau. Les coefficients d’atténuation

(α en [Np/m]) et de phase (β en [rad/m]) sont deux paramètres qui quantifient res-

pectivement l’atténuation d’énergie et la phase de champ. Ces coefficients sont liés au

vecteur d’onde k = β − jα. Pour un champ harmonique dans le domaine fréquentiel, ces

coefficients ont la forme :

α = ω

√
[
ε′effµ

2
(
√

1 + tan2δ − 1)] (3.34)

β = ω

√
[
ε′effµ

2
(
√

1 + tan2δ + 1)] (3.35)

3.3.6 Vitesse de propagation d’onde

Dans le domaine du génie civil, la vitesse de propagation de l’onde dans le matériau

étudié s’avère très utile car en effet, elle nous permet d’accéder à des informations im-

portantes telles que les dimensions de la structure et les des propriétés diélectriques des
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matériaux. Ceci est possible en mesurant les temps de trajet des ondes dans les matériaux.

La vitesse de propagation de chacune des composantes fréquentielles et la vitesse de

propagation de l’ensemble des composantes fréquentielles sont nécessaires pour caracté-

riser la vitesse de propagation des ondes.

La vitesse de phase Vp [rad/s] d’une onde EM est définie par l’équation suivante :

Vp =
ω

<(k)
(3.36)

Avec k = (ω2µε−jεωµσ)1/2 est le nombre d’onde et ω la pulsation de l’onde. En ajoutant

les pertes à l’équation 5.3, une deuxième équation de la vitesse de phase peut être déduite :

Vp =
c√

εr
2

√√
1 + (tanδ)2 + 1

(3.37)

où c est la vitesse de la lumière dans le vide, tanδ est la tangente de perte.

Pour des diélectriques parfaits ou à faibles pertes ( tanδ«1), l’équation peut être

simplifiée comme :

Vp =
c
√
εr

(3.38)

3.3.7 Cas particulier des matériaux du génie civil

Dans la plupart des matériaux du génie civil, la réponse magnétique est considérée

comme négligeable devant celle des phénomènes électriques. La perméabilité relative µr

sera fixée à 1 pour la plupart des matériaux géologiques [86]. Parmi tous les matériaux

utilisés en génie civil, deux catégories sont considérées, les matériaux traités qui sont les

liants hydrauliques et bitumineux et les matériaux non traités qui constituent les sol de la

subsurface, naturels ou remaniés. De nombreuses études ont été menées afin de détermi-

ner la permittivité de chacun de ces matériaux [82, 87] qui sont traitées dans la thèse de
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Bo li [32]. Tous les cas étudiés se présentent sous la forme de mélanges de constituants de

différentes origines et de caractéristiques diélectriques différentes. De nombreuses lois ci-

tées dans la littérature permettent, à partir des permittivités et des fractions volumiques

de chacun des constituants, de prédire la valeur de la permittivité d’un mélange [82].

Il faut tout particulièrement tenir compte de la teneur en eau et de la teneur en vide

des échantillons étudiés, car ces deux éléments sont à l’origine des échos radar par leurs

contrastes élevés de permittivité. La permittivité relative de l’air vaut 1 alors que que

celle de l’eau se situe autour de 80 (en fonction de la fréquence et de la température).

La majorité des permittivités des matériaux et roches composant les matériaux du gé-

nie civil sont compris dans l’intervalle [3−9] pour les matériaux secs (roches, sables) et

atteint des valeurs élevées (30 ou plus) pour certains matériaux saturés, limoneux ou

argileux. Le tableau 3.3 montre quelques ordres de grandeur de la permittivité relative

et la conductivité de matériaux rencontrés en génie civil.

Matériau εr σ[S/m]
Air 1 0
Eau douce 81 10−6 − 10−4

Sables secs 4-6 10−7 − 10−3

Sables secs saturés (eau douce) 30 10−4 − 10−1

Granits 5-6,5 7× 10−5 − 10−3

Calcaires secs 6-8 10−4 − 10−3

Béton sec 5-8 10−5 − 10−3

bitumes 3-5 10−5 − 10−3

Grès 4-5 3× 10−4 − 2× 10−3

Quartzites 4-5 10−3 − 10−3

Sel 5-6 10−6 − 10−5

Figure 3.3 – Caractéristiques électromagnétiques de différents matériaux du génie civil,
d’après Leparoux [88].
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3.4 Solution analytique de l’approche

Les échantillons prélevés par carottage des chaussées neuves ont des formes cylin-

driques, d’où la nécessité de comprendre comment la propagation d’une onde EM est

régie dans un matériau diélectrique de forme cylindrique, à faibles pertes. Un bref rappel

sur la diffusion d’une onde plane incidente sur un cylindre diélectrique est décrite dans

cette section.

On rappelle ici la solution analytique de l’équation de propagation dans le cas d’une

source ponctuelle, qui rayonne une onde plane monochromatique. Ces notions constituent

les éléments fondamentaux de la modélisation de la réponse du système d’un milieu cylin-

drique, qui sera traitée dans la partie suivante de ce chapitre. L’étude de la propagation de

l’onde EM se fera dans le domaine fréquentiel. On déduira ensuite la solution temporelle

associée à un balayage en fréquence par transformée de Fourier inverse (eq. 3.12).

Nous considérons une onde plane monochromatique dans le cas de deux polarisations

(
−→
E et

−→
H ) du champ incident se propageant dans l’air interagissant avec un cylindre

diélectrique homogène de longueur infinie. La solution classique de la diffraction des ondes

planes à l’interface d’un cylindre infini peut être trouvée dans de nombreuses publications

[89–93].

3.4.1 Formulation du problème

Nous traitons la distribution spatiale du champ électromagnétique lorsqu’une onde

plane est incidente sur un cylindre diélectrique homogène de longueur infinie. L’objet

caractérisé par un rayon a et une constante diélectrique sans perte εr, est placé à l’origine

du système de coordonnées, et son axe coïncide avec l’axe z (Fig.3.4).

L’onde plane incidente monochromatique d’amplitude E0 et de fréquence ω est pointe

dans la direction positive de l’axe x comme le montre la figure 3.4. Ainsi, l’onde incidente
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peut être décrite par la formule Einc = E0e
−jβx.

Le problème vectoriel est réduit aux deux problèmes scalaires, chacun correspondant

à des polarisations d’onde particulières représentées dans la figure 3.4. Pour le premier,

le vecteur champ électrique est parallèle à l’axe du cylindre
−→
E inc=

−→
E z=

−→
E || tandis que le

vecteur de champ magnétique est perpendiculaire à cet axe
−→
H inc=

−→
H y=

−→
H⊥. Cette onde

est appelée onde transverse magnétique (TM) [94]. La deuxième onde est polarisée pour

que le vecteur de champ magnétique soit parallèle à l’axe du cylindre
−→
H inc=

−→
H z=

−→
H ||,

tandis que le vecteur de champ électrique est perpendiculaire à l’axe z :
−→
E inc=

−→
E y=

−→
E ⊥.

Cette onde est appelée transverse électrique (TE) [90].

εr ,𝝁r

𝒂
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Figure 3.4 – Polarisation TM et TE d’une onde plane incidente sur un cylindre circulaire
diélectrique d’après Balanis [93].

Le champ électrique Et ou magnétique H t transmis est la somme de champs incident

(Einc ou H inc) et diffusés (Ed ou Hd). La solution formelle pour différentes polarisations

a une forme similaire. Nous utiliserons dans ce qui suit la solution formelle [93] basée sur

des fonctions de Bessel, de Hankel et de leurs dérivées.

3.4.2 Cas d’une polarisation TM

On suppose qu’une onde plane TM se déplaçant dans la direction + x est normalement

incidente sur un cylindre circulaire diélectrique de rayon a, comme le montre la figure 3.4

et le champ électrique peut s’écrire [93,95] :
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Einc
z = E0e

−jβ0x = E0e
−jβ0ρ cosφ (3.39)

Le champ électrique incident peut être exprimé aussi en fonction de la fonction de

Bessel du premier ordre Jn(βρ) comme :

Einc
z = E0

+∞∑
n=−∞

j−nJn(β0ρ)ejnφ (3.40)

Le champ diffusé peut être supposé avoir la forme suivante :

Ed
z = E0

+∞∑
n=−∞

j−nanH
(2)
n (β0ρ)ejnφ. (3.41)

et

Ed
ρ = Ed

φ = 0 (3.42)

Alors que le champ transmis est :

Et
z = E0

+∞∑
n=−∞

j−nbnJn(β1ρ)ejnφ (3.43)

Les champs magnétiques incident, diffusé et transmis peuvent être trouvés en utilisant

l’équation suivante :
−→
H = − 1

jωµ

−→
∇ ×

−→
E . (3.44)

d’où :

Hd
φ = −β0E0

jωµ

+∞∑
n=−∞

j−nanH
′(2)
n (β0ρ)ejnφ. (3.45)
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Hd
ρ = − E0

jωµ

1

ρ

+∞∑
n=−∞

nj−n+1anH
(2)
n (β0ρ)ejnφ. (3.46)

H t
φ = −β1E0

jωµ

+∞∑
n=−∞

j−nbnJ
′
n(β1ρ)ejnφ. (3.47)

H t
ρ = − E0

jωµ

1

ρ

+∞∑
n=−∞

nj−n+1bnJn(β1ρ)ejnφ. (3.48)

Où Jn et J ′n représentent, de manière respective, la fonction de Bessel du premier

ordre et sa dérivée, H(2)
n et H(2)′

n sont, respectivement, la fonction de Hankel du second

ordre et sa dérivée. β0 est la constante de phase du matériau entourant le cylindre, β1 est

la constante de phase du matériau.

Les coefficients an et bn peut être trouvés en utilisant les conditions aux limites qui

vérifient la continuité des champs électriques et magnétiques (les composantes tangen-

tielles) :

Et
z = Einc

z + Ed
z . (3.49)

H t
φ = H inc

φ +Hd
φ (3.50)

En remplaçant les expressions de Ez et Hφ dans les équations ci-dessus, nous obtenons

an =
J ′n(β0a)Jn(β1a)−

√
εr/µrJn(β0a)J ′n(β1a)√

εr/µrJ ′n(β1a)H
(2)
n (β0a)− Jn(β1a)H

′(2)
n (β0a)

(3.51)

bn =
Jn(β0a)H

′(2)
n (β0a)− J ′n(β0a)H

(2)
n (β0a)

Jn(β1a)H
′(2)
n (β0a)−

√
εr/µrJ ′n(β1a)H

(2)
n (β0a)

(3.52)
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3.4.3 Cas d’une polarisation TE

Dans ce cas, on suppose qu’une onde plane TE se déplaçant dans la direction + x est

incidente sur un cylindre circulaire diélectrique de rayon a, comme le montre la figure 3.4.

H inc
z = H0e

−jβ0x = H0

+∞∑
n=−∞

j−nJn(β0ρ)ejnφ (3.53)

De la même manière, les champs magnétiques diffusé et transmis s’écrivent sous la

forme :

Hd
z = H0

+∞∑
n=−∞

j−nanH
(2)
n (β0ρ)ejnφ. (3.54)

Hd
ρ = Hd

φ = 0 (3.55)

H t
z = H0

+∞∑
n=−∞

j−nbnJn(β1ρ)ejnφ (3.56)

Les champ électriques correspondants sont obtenus en utilisant l’équation de Maxwell-

Ampere :

−→
E =

1

jωε

−→
∇ ×

−→
H. (3.57)

Et en utilisant les équations précédentes, cela conduit à :

Ed
φ = −β0H0

jωε

+∞∑
n=−∞

j−nanH
′(2)
n (β0ρ)ejnφ. (3.58)

Ed
ρ =

H0

jωε

1

ρ

+∞∑
n=−∞

nj−n+1anH
(2)
n (β0ρ)ejnφ. (3.59)
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Et
φ = −β1H0

jωε

+∞∑
n=−∞

j−nbnJ
′
n(β1ρ)ejnφ. (3.60)

Comme dans le cas de la polarisation TM, an et bn sont déterminés en utilisant les

conditions limites définies par les équations 3.49 et 3.50, d’où :

an =
J ′n(β0a)Jn(β1a)−

√
µr/εrJn(β0a)J ′n(β1a)√

µr/εrJ ′n(β1a)H
(2)
n (β0a)− Jn(β1a)H

′(2)
n (β0a)

(3.61)

bn =
Jn(β0a)H

′(2)
n (β0a)− J ′n(β0a)H

(2)
n (β0a)

Jn(β1a)H
′(2)
n (β0a)−

√
µr/εrJ ′n(β1a)H

(2)
n (β0a)

(3.62)

Les solutions équivalentes dans le domaine temporel peuvent être déduites en utilisant

la transformée de Fourier inverse (TFI). Les champ électriques ou magnétiques seront

calculés pour N fréquences dans la bande de travail. Puis, une TFI sera réalisée pour

obtenir la représentation de la propagation à travers le cylindre dans le domaine temporel.

Les résultats de cette approche théorique seront présentés dans la section suivante pour

une onde monochromatique puis pour un ensemble d’ondes monochromatiques dans le

domaine temporel.

3.4.4 Résultats de l’approche analytique

Nous avons utilisé le code Matlab "Cylinder Scattering" [96], qui permet de calculer

les composantes des champs électriques et magnétiques à l’intérieur et à l’extérieur du cy-

lindre diélectrique sans pertes de longueur infinie en espace libre. Les paramètres d’entrée

qu’on fournit au code sont : le rayon du cylindre, la permittivité du cylindre, la fréquence.

Après calcul, il nous retourne la distribution des champs électriques et magnétiques.

La figure 3.5 montre la distribution d’amplitude spatiale des champs totaux Hx =

Hρcos(φ) − Hφsin(φ), Hy = Hρsin(φ) + Hφcos(φ) et Ez ainsi que la phase de Ez dans
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le cas d’une polarisation TM pour un cylindre diélectrique sans pertes de rayon a =

7,5 cm . La permittivité relative du cylindre est εr = 6 et la fréquence de l’onde plane

monochromatique est fixée à f0 = 1,5 GHz. La distributions des champs est tracée sur la

surface x ∈ [−0, 4,+0, 4]m et y ∈ [−0, 2,+0, 2]m avec le cylindre situé au centre et une

onde plane incidente dans la directions des x positives.

x (λ
0
)

y 
(λ

0)

|E
z
| (V/m)

 

 

−0.4 −0.2 0 0.2 0.4

−0.2

0

0.2

2

4

6

x (λ
0
)

y 
(λ

0)

|H
x
| (A/m)

 

 

−0.4 −0.2 0 0.2 0.4

−0.2

0

0.2 0

2

4

x 10
−3

x (λ
0
)

y 
(λ

0)

|H
y
| (A/m)

 

 

−0.4 −0.2 0 0.2 0.4

−0.2

0

0.2

2

4

6
x 10

−3

x (λ
0
)

y 
(λ

0)

Phase E
z
  (rad)

 

 

−0.4 −0.2 0 0.2 0.4

−0.2

0

0.2

−2

0

2

Figure 3.5 – Module et phase de la distribution des champs H et E d’une onde incidente
TM.

En gardant la même configuration, on considère une onde plane TE qui se propage

dans un cylindre diélectrique. La distribution d’amplitude spatiale des champs Hz, Ex et

Ey ainsi que la phase de Hz est donnée par la figure 3.6.

3.5 Modèle numérique

L’objectif de cette section est de comparer le modèle analytique décrit dans la section

3.4 avec un modèle EM numérique basé sur un outil de simulation 3D en FDTD, et
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Figure 3.6 – Module et phase de la distribution des champs E et H d’une onde incidente
TE.

cela pour la détermination de la permittivité d’un cylindre diélectrique sans perte. Un

modèle numérique peut décrire avec précision la propagation des ondes à bande ultra-

large dans un échantillon diélectrique de forme cylindrique. Dans un premier temps,

le modèle numérique sera présenté en premier, y compris la description des antennes

utilisées et la configuration du système. L’approche proposée basée sur les temps de

trajets pour l’évaluation de la permittivité d’un cylindre sera aussi présentée. Les résultats

obtenus seront comparés aux résultats obtenus par le modèle analytique en considérant

des données d’entrée équivalentes.

Outil de simulation numérique

L’analyse de simulation a été effectuée en utilisant le logiciel commercial Empire

XPU, un simulateur de champ électromagnétique 3D basé sur les différences finies dans

le domaine temporel : Finite Difference in Time Domain (FDTD) [97].



85

Source de champ électromagnétique : caractéristiques des antennes

Pour construire une source de champ électromagnétique ultra large bande et afin d’avoir

une meilleure résolution verticale et horizontale du milieu étudié dans le domaine tem-

porel, il faut que la durée de l’impulsion soit courte (soit, équivalent à une large bande

passante dans le domaine fréquentiel) et que la source EM soit directive. Les antennes

ETSA (Exponential Tapered Slot Antenna) possèdent de très bonnes caractéristiques

large bande et une forte directivité dans le plan E. Ces antennes, appelée ETSA-A5,

sont actuellement utilisées avec le radar à sauts de fréquence (SFR) au Cerema pour

évaluer la densité/compacité des enrobés bitumineux [98] in situ. Une représentation de

l’antenne ETSA-A5 sous empire XPU est donnée sur la figure 3.7. Elle a été développée

au Laboratoire d’Électronique, Antenne et Télécommunication (LEAT) [99].

Figure 3.7 – Illustration de l’antenne ETSA A5 sous Empire .

Les ETSA-A5 possèdent une bande passante de [1,4-20 GHz] où le coefficient de ré-

flexion est inférieur à –10 dB. La bande de fréquence est fixée par rapport aux dimensions

des échantillons cylindriques de bétons bitumineux. Dans ce projet, les diamètres des ca-

rottes à étudier varient entre 5 à 25 cm qui correspondent à la bande de fréquence [1,4-10

GHz]. La durée de l’impulsion temporelle de ces antennes, après un balayage sur la bande
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[1,4-20 GHz] et une TFI, est de 0,18 ns. L’angle d’ouverture est l’angle pour lequel la puis-

sance rayonnée s’atténue à la moitié (-3 dB) de la puissance rayonnée maximale. L’angle

d’ouverture mesurée de cette antenne varie entre 28° et 62° dans la bande de travail.

Modélisation FDTD

Le système est constitué d’une antenne ETSA-A5 émettrice, d’une autre réceptrice

et d’une carotte (échantillon cylindrique). Les deux antennes sont placées en vis-à-vis et

peuvent translater le long de l’axe de l’échantillon. Les positions des antennes sont choisies

de telle sorte que le champ E soit perpendiculaire à l’axe du cylindre pour obtenir une

meilleure résolution horizontale. Cette configuration correspond à une polarisation TE

(section 3.4.3).

La distance entre les deux antennes (port à port) est fixée à D=80 cm. L’échantillon

modélisé est homogène sans perte. Il a une permittivité relative réelle de εr = 6, un

diamètre d=15 cm et une longueur L=32 cm. La configuration du système est donnée

dans la figure 3.8. La propagation d’une impulsion (dérivée de Gaussienne) centrée sur 6

GHz, envoyée par l’antenne émettrice, est simulée. On note que le logiciel Empire XPU

nous permet d’obtenir les signaux directement dans le domaine temporel. L’impulsion

transmise à travers l’échantillon est enregistrée.

Afin d’étudier le retard des temps de trajet entre l’émetteur et le récepteur, dû à la

présence de la carotte, on enregistre les impulsions transmises pour deux modélisations :

sans et avec la carotte. Les résultats présentés ici permettent simplement de comparer les

résultats obtenus par le modèle analytique et la modélisation.

La configuration équivalente du modèle analytique dans le cas d’une polarisation TE

est illustrée dans la figure 3.9. Une onde monochromatique se propage de -0,4 m à 0,4

m (capteur au point A). Le champ E(f) transmis est calculé pour 801 fréquences dans la

bande [1,4-20 GHz]. Puis une transformée de Fourier inverse des solutions est effectuée
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Figure 3.8 – Schéma de configuration de la modélisation FDTD du système en 3D.

pour obtenir la représentation de la propagation à travers le cylindre dans le domaine

temporel. De la même manière, deux calculs sont effectués avec et sans cylindre.

Capteur

εr=6

A (0,4 0)

𝐸𝑖𝑛𝑐

𝐻𝑖𝑛𝑐

β

TE

y

xz

Figure 3.9 – Schéma de configuration du modèle analytique en 2D.
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La comparaison entre les modules des impulsions transmises sans et avec cylindre du

modèle analytique et de la modélisation FDTD est représentée dans la figure 3.10. Un

décalage de temps de trajet et une atténuation d’amplitude de l’impulsion apparaissent

quand on rajoute l’échantillon cylindrique. Dans ce travail, nous ne nous intéressons pas

à l’atténuation des amplitudes des impulsions mais plutôt aux temps de trajet. Une loi

simple basée sur la détection des temps de trajet avec et sans cylindre permet de calculer

la permittivité diélectrique réelle de l’échantillon.
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Figure 3.10 – Les modules des impulsions analytiques et numériques (a) sans échantillon
(propagation dans l’air) et (b) avec échantillon.

Permittivité du cylindre à partir des temps de trajet

Le calcul de la permittivité du cylindre est basé sur la détection des temps de trajets des

impulsions transmises et reçues qui permettent d’estimer la partie réelle de la permittivité

εr du cylindre. Du fait qu’on connaît la permittivité relative de l’air (ε0 = 1), on peut en

déduire la permittivité relative du matériau par la formule suivante :

εr = ((tt −
D − d
c

)× c

d
)2. (3.63)

Où tt représente le temps de propagation total dans l’air et dans le cylindre.
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Le temps de propagation dans l’air (tair) et le temps de propagation total dans l’air

puis dans le cylindre (tt) sont donnés dans le tableau 3.5. Ces temps sont obtenus en sé-

lectionnant le maximum du module de l’impulsion correspondante. La permittivité réelle

du cylindre du modèle analytique et numérique sont calculées en utilisant l’équation 3.63.

L’erreur relative (%) de la permittivité des deux modèles par rapport à la permittivité

exacte (εr = 6) peut être observée dans le même tableau 3.5.

Solution tair (ns) tt (ns) εr Erreur relative (%)

Analytique 2,66 3,38 5,92 1,26

Numérique 2,67 3,38 5,93 1,1

Table 3.1 – Comparaison de permittivité réelle et d’erreur relative obtenus entre le
modèle analytique et numérique (FDTD).

Les résultats de la permittivité estimés par les deux approches sont cohérents avec une

erreur de l’ordre de 1%. La prochaine étape consistera à étudier la permittivité le long

de l’échantillon cylindrique.

3.6 Simulation d’un profil de permittivité le long d’un

cylindre

Notre objectif est d’évaluer la permittivité relative de l’échantillon cylindrique le long

de l’axe z, de la même manière que, lors des mesures au banc gamma-densimétrique

(voir section 2.3.2.2), on obtient un profil de masse volumique le long des carottages

cylindriques. On garde la même configuration du modèle modélisé en FDTD (figure 3.8)

dans cette partie. On paramètre le logiciel Empire de manière à simuler le déplacement

de z = -5 cm à + z=45 cm de l’antenne émettrice et de l’antenne réceptrice avec un pas

de 5 cm le long de l’échantillon.
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Pour chaque déplacement, la propagation d’une impulsion (dérivée de Gaussienne)

centrée sur 6 GHz, envoyée par l’antenne émettrice, est simulée. Les amplitudes du champ

reçues par l’antenne réceptrice sont enregistrées sous forme de signaux temporels S21(t).

Les modules des impulsions transmises pour chaque déplacement en fonction du temps

de propagation sont affichées dans la figure 3.11, (a) sous forme de A-scan.

Afin de tracer ces mêmes résultats sous forme de B-scan (également appelé radar-

gramme), les résultats des simulations sont représentés sur la figure 3.11, (b). Sur cette

figure, l’axe des abscisses du B-scan correspond à la distance parcourue par les antennes

lorsqu’elles se déplacent le long de l’échantillon (suivant l’axe z), l’axe des ordonnées et les

niveaux de gris représentent respectivement le temps de propagation des ondes de l’émet-

teur au récepteur et l’amplitude de l’impulsion temporelle propagée dans l’air et/ou dans

le matériau.

Ce radargramme ainsi que les signaux affichés dans la figure 3.11 (a) présentent trois

zones différentes :

— (1) les amplitudes correspondant à la propagation des impulsions directes dans l’air,

— (2) les amplitudes des impulsions après le passage dans l’air, dans le matériau puis

dans l’air,

— (3) les amplitudes des impulsions qui ont contournées l’échantillon cylindrique.

Une suite de traitements écrite sous le logiciel Matlab permet de réaliser les routines

suivantes :

— Un algorithme de détection semi-automatique permet de pointer le temps de trajet

émetteur/récepteur de la zone (1), puis celui de la zone (2). Ce temps est obtenu

en sélectionnant, pour chaque position le maximum du module de l’impulsion cor-

respondante.
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— Les temps de trajet sélectionnés permettent l’évaluation de la permittivité du cy-

lindre en se basant sur l’équation 3.63.

Le profil de la permittivité réelle de l’échantillon en fonction de la distance parcourue

par les deux antennes est illustré dans la figure suivante :

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4
1

2

3

4

5

6

Distance (m)

ε r’

L=0,32 m

Figure 3.12 – Profil de la permittivité calculée du cylindre modélisé de εr = 6 .

La permittivité moyenne de l’échantillon est égale à 5, 95 ± 0, 01. L’erreur relative

évaluée par rapport à la permittivité exacte est égale à 0, 8%.

En conclusion, nous avons utilisé un modèle analytique permettant de décrire l’inter-

action d’ondes électromagnétiques avec un cylindre homogène diélectrique. Nous avons

ensuite généré 801 calculs simulant ce problème, puis réalisé une TFI des solutions pour

obtenir la représentation de la propagation à travers le cylindre dans le domaine tem-

porel. Cette approche analytique a été ensuite comparée à une modélisation en FDTD

du système. Les résultats sont satisfaisants et montrent que l’approche consistant à éva-

luer la permittivité d’échantillons cylindriques homogènes, sans pertes, est pertinente.

Une validation en laboratoire sur des échantillons réels sera présentée dans le quatrième
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chapitre.

Une approche plus complète basée sur l’inversion des temps de trajet et la théorie

des tracés de raie en configuration multi-statique permettant de reproduire les protocoles

de mesures envisagés avec le futur banc électromagnétique est présentée dans la section

suivante.

3.7 Tomographie multi-trajets

La tomographie multi-trajets est très utilisée dans le domaine sismique [100–102].

Elle est basée sur l’étude des temps de trajet pour imager des structures à différentes

échelles. Les temps de trajets sont mesurés le long des chemins de rayons qui traversent

l’échantillon entre les sources et les récepteurs.

Le banc EM de mesures en tomographie multi-trajets envisagé pour la reconstruction

de la permittivité de l’échantillon cylindrique est illustré dans la figure 3.13. Ce banc EM

est toujours en cours de développement au sein du laboratoire de recherche Cerema. Il

permet de caractériser l’échantillon cylindrique en trois dimensions, d’où l’utilité d’un

mécanisme à trois degrés de liberté (avance linéaire horizontale, avance linéaire verticale

et un plateau de rotation). Il est bas coût et ne comprend que deux antennes et un plateau

motorisé.

Le fonctionnement de ce système consiste à définir autant de positions pour l’antenne

d’émission que pour l’antenne de réception et de faire déplacer cette dernière sur toute

la longueur de l’échantillon par pas de déplacement donné pour chaque position de l’an-

tenne émettrice. Cela nous donne une matrice de temps des raies émission- réception

pour la tomographie 2D. Le plateau motorisé permet la rotation de la carotte pour la

reconstruction de son profil en 3D.

La tomographie s’appuie sur le calcul des temps de trajet à travers l’échantillon cy-
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Figure 3.13 – Schéma du banc de mesures en tomographie envisagé.

lindrique afin d’estimer les propriétés diélectriques de celui-ci. Pour cela il est nécessaire

de définir un modèle liant les propriétés de l’objet au temps de trajet pour étudier sa

sensibilité.

3.7.1 Formulation du problème

La permittivité n’est pas considérée constante par unité de volume tout au long de

l’échantillon. Dans cette optique, un modèle en 2D de la structure, donné dans la fi-

gure 3.14, est réalisé sur Matlab. Ce modèle est discrétisé en n cellules de permittivités

différentes.

La relation entre le temps trajet ti émetteur-récepteur, la permittivité εi,j et les lon-

gueurs des segments du rai li,j dans chaque cellule du milieu discrétisé peut être écrite

sous cette forme :
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Figure 3.14 – Illustration schématique d’un modèle (bloc) de permittivité.

ti =
1

c

n∑
j=1

lij
√
εj (3.64)

Cette équation peut également être exprimée sous cette forme :

ti =
n∑
j=1

lijsj, i = 1, ...N (3.65)

où sj =
√
εj
c

est la lenteur (l’inverse de la vitesse) de chaque cellule.

On peut réécrire l’équation 3.65 en notation matricielle en créant les vecteurs colonnes

s et t et la matrice L comme suit :

t =



t1

t2
...

tN


, s =



s1

s2

...

sn


, L =



l11 l12 · · · l1n

l21 l22 · · · l2n
...

... . . . ...

lN1 lN2 · · · lNn


(3.66)
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d’où

t = sL (3.67)

3.7.2 Tomographie linéaire vs non linéaire

Trois problèmes sont maintenant distingués dans le contexte de l’équation 3.67.

Dans le problème direct, s est donné ; le but est de déterminer L et t. Cela implique

de calculer le trajet des rayons entre chaque source et récepteur (à l’aide d’un algorithme

de traçage de rayons) puis de calculer l’intégrale de temps de parcours le long de chaque

trajet.

Dans le problème de la tomographie linéaire, L et t sont donnés ; l’objectif est de

déterminer s. L’hypothèse ici est que les trajets des rayons sont connus a priori, ce qui

est justifié par une approximation linéaire qui ignore la dépendance des trajets des rayons

sur la distribution de la lenteur. Typiquement, les trajets de rayons sont supposés être des

lignes droites reliant les sources et les récepteurs, ajoutant une seconde signification au

terme «linéaire». La tomographie linéaire est couramment pratiquée en imagerie médicale

et dans de nombreuses situations géophysiques également.

En tomographie non linéaire, seul t est donné (avec les emplacements de la source et

du récepteur) ; le but est de déduire à la fois L et s. Dans ce problème, la dépendance

des trajets des rayons sur la distribution de la lenteur est connue.

La tomographie non linéaire est nécessaire pour les problèmes dans lesquels la lenteur

varie de manière significative à travers le milieu d’intérêt, ce qui comprend de nombreux

problèmes de tomographie sismique. Les trajets de rayons dans de tels milieux présente-

ront une courbure significative (c’est-à-dire non linéaire) d’une manière qui ne peut pas

être connue a priori.

Le problème de la tomographie linéaire peut être résolu avec une variété de techniques

d’optimisation. Dans la méthode des moindres carrés [103], par exemple, la solution de s
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est exprimée analytiquement en supposant que l’inverse de la matrice existe et le problème

est bien posé par :

ŝ = (L.LT )−1LT t (3.68)

Si l’inverse n’existe pas et le problème est mal posé au sens d’Hadamard, alors l’équa-

tion 3.68 doit être «régularisée». La méthode de régularisation de Tikhonov [104] est une

des méthodes les plus utilisées. En effet, Elle permet de minimiser la fonction suivante :

tik(erreur) = ||sL− t||2 + λ2||Γs||2 (3.69)

Avec Γ est la matrice de régularisation de taille n × n qui attire la solution vers la

solution des moindres carrés, c’est le terme de rappel aux données et λ le paramètre qui

régularise cette solution en minimisant l’équation 3.69.

On choisit la régularisation de Tikhonov d’ordre zéro où Γ = I qui est la matrice

d’identité. Ainsi, l’équation 3.68 devient :

ŝ = (L.LT + λ2I)−1LT t (3.70)

L’effet de la régularisation dépend du choix de λ.

En tomographie non linéaire, un algorithme itératif est généralement nécessaire pour

trouver une solution approchée s. La structure de base d’un tel algorithme est la suivante :

1. Fixer ŝ à un modèle initial donné.

2. Calculer la matrice de trajet des rayons L et les temps de parcours t̂ pour ŝ et

définir ∆t = t− t̂.

3. Si ∆t est suffisamment petit, arrêter.

La méthode de Gauss – Newton (GN) [105] est une technique itérative bien connue
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utilisée régulièrement pour résoudre le problème des moindres carrés non linéaires. La

solution obtenue en linéarisant le problème par la méthode GN et en utilisant un schéma

itératif est donnée par l’équation suivante [103] :

sk+1 = sk + δs = sk + (JT .J + λ2I)−1JT [L(sk)− t] (3.71)

Ici, k désigne le numéro d’itération, J désigne la matrice Jacobienne. Le processus

itératif commence par un modèle de lenteur uniforme s0. La méthode GN repose sur la

minimisation de l’erreur des moindres carrés e(s) qui est introduite comme :

ei(s) =
1

2

n∑
i=1

(L(s)i − ti)2 =
1

2

n∑
i=1

∆ti. (3.72)

On note que :

J est la matrice Jacobienne qui vaut :

J =


∂∆t1(s)
∂s1

· · · ∂∆t1(s)
∂sn

... . . . ...
∂∆tn(s)
∂s1

· · · ∂∆tn(s)
∂sn

 (3.73)

L’inversion est effectuée jusqu’à ce qu’un critère de convergence atteigne une tolérance

(tol) donnée ((ek − ek+1)/ek < tol).

3.7.3 Construction du système et résultats

Pour commencer, le problème direct doit être défini dans Matlab. Nous définissons un

bloc 2D de largeur W et de longueur L. Puis, Nous fixons les positions des émetteurs et

des récepteurs et nous discrétisons le bloc en n cellules. Chaque cellule est assignée par

une permittivité. L’étude du modèle comporte 2 cas de figure :
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1. étude de l’échantillon dans le cas d’un trajet Linéaire :

• Modèle de l’échantillon multicouche sous vide.

• Modèle de l’échantillon avec une ou plusieurs couches dans l’air.

2. étude de l’échantillon dans le cas d’un trajet non linéaire :

• Modèle de l’échantillon multicouche sous vide.

• Modèle de l’échantillon avec une ou plusieurs couches dans l’air

Tomographie linéaire

Nous commençons par une configuration linéaire c’est-à-dire que les trajets de rayons

sont supposés être des lignes droites reliant les sources et les récepteurs pour un modèle

avec 3 couches de permittivité 3, 8 et 6. La taille du modèle est de 20 cm × 24 cm. Ce

modèle est discrétisé par n=480 cellules. Les positions des antennes sont fixées tous les 1

cm. Les figures 3.15,(a) et (b) montrent respectivement le modèle initial et le temps de

trajet calculé par le problème direct en fonction du nombre du raies. Le profil du modèle

inverse calculé par les moindres carrés (eq. 3.68) est illustré dans la figure 3.16.
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Figure 3.15 – Modèle direct : (a) modèle de la permittivité initiale à 3 couches et
(b)temps de trajets calculé en fonction du nombre de raies.
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Figure 3.16 – Modèle inverse par la méthode des moindres carrés : (a) modèle inverse
de la permittivité et (b) profil de la permittivité initiale par rapport à la solution trouvée
en fonction du nombre de cellules.

Les résultats trouvés pour les trajets linéaires sont cohérents avec le modèle initial

avec un taux d’erreur presque nul. Maintenant, la sensibilité du modèle sera étudiée en

perturbant le temps calculé par le modèle direct avec un bruit Gaussien (tp = t + b)

(figure 3.17),(a)). Le choix du paramètre de la régularisation de Tikhonov est montré

dans la figure 3.17, (b). En fixant le paramètre de la régularisation λ = 0, 26, la solution

des moindres carrés est donnée par la figure 3.18.
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Figure 3.17 – (a) Temps perturbé de 5% avec un bruit Gaussien et (b) la technique de
régularisation de Tikhonov : le nombre marqué est le paramètre de régularisation optimal.

Avec une perturbation de 5% des données initiales, les résultats trouvés présentent
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Figure 3.18 – Estimation de la permittivité (5% de données perturbées) avec régulari-
sation de λ = 0, 26 : (a) reconstruction inverse et (b) profil de la permittivité initiale par
rapport à la solution trouvée en fonction du nombre de cellules.

un taux d’erreur qui varie entre 0, 002% et 7% de chaque cellules avec une moyenne de

1, 7%.

On considère maintenant que l’échantillon est placé dans un bloc d’air, comme le

montre la figure 3.19, (a). Le bloc est de 30 cm × 30 cm et contient un échantillon de 10

cm × 18 cm. Ce bloc est discrétisé en n=900 cellules. De la même manière, le temps de

trajet sera calculé par le problème direct et une perturbation de 1% sera appliquée. Le

paramètre de régularisation optimal est fixé à λ = 0, 025. La solution trouvée est illustrée

dans la figure 3.19,(b).

(a) (b)

Figure 3.19 – Modèle de la permittivité :(a) initiale et (b) modèle inverse.
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Pour un modèle de l’échantillon multicouche dans l’air et une perturbation de 1% des

données initiales, les résultats trouvés présentent un taux d’erreur qui varie entre 0, 02%

et 10% avec une moyenne de 6%.

La tomographie de la permittivité et son modèle inverse pour des trajets linéaires ont

été étudiés dans cette section. Cependant, cette hypothèse reste loin de la réalité du fait

que les trajets de raie sont dépendants du milieu traversé. Dans la section suivante, la

tomographie non linéaire sera abordée.

Tomographie non linéaire

Dans cette section, le problème inverse des moindres carrés non linéaire sera résolu

avec la méthode itérative GN. Le modèle initial est donné dans la figure 3.20, (a). Il est

constitué de trois couches, de taille 18 cm × 18 cm et discrétisé en n=324 cellules. Le

calcul des temps de trajets repose sur une technique numérique qui cherche le chemin le

plus court pour 19 positions d’émetteur et de récepteur. Nous allons utiliser pour le calcul

des temps de trajets en transmission le code " Raytracing" de Ruiqing He [106] dont les

programmes MATLAB sont disponibles en open-source. La figure 3.20, (b) décrit un

exemple des trajets de rayons non linéaires calculés entre la 8ème position de l’émetteur

et les 19 récepteurs.

Ainsi, le problème inverse des données obtenues sera résolu, sans introduire de bruit

supplémentaire. Le paramètre de la régularisation est fixé à λ = 0, 6. La solution ini-

tiale est fixée à la moyenne de la permittivité des trois couches. Pour 100 itérations et

une tolérance de 10−6, l’erreur moyenne des moindres carrés non linéaire en fonction du

nombre d’itération est illustrée dans la figure 3.21, (a) ainsi que la reconstruction de la

permittivité est donnée dans la figure 3.21, (b). les résultats trouvés présentent un taux

d’erreur qui varie entre 1% et 12% avec une moyenne de 8% .
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Figure 3.20 – (a) Profil de la permittivité initiale à 3 couches et (b) les trajets des rayons
(émission-réception) correspondants à la 8 ème position d’émetteur suivant le chemin le
plus court.

0 10 20 30 40 50
−21.5

−21

−20.5

−20

−19.5

−19

−18.5

Nombre d’itérations

E
rr

eu
r 

de
s 

m
oi

nd
re

 c
ar

ré
s 

no
n 

lin
éa

re

 

 

(a) (b)

Figure 3.21 – (a) Erreur moyenne au sens des moindres carrés non linéaires (en loga-
rithmique) en fonction des itérations. (b) Reconstruction du modèle de la permittivité.

L’inversion d’un modèle placé dans l’air est malheureusement difficile à reconstituer

avec cet algorithme. Le problème vient du fait que la trace non linéaire du chemin cherche

le chemin le plus court, donc la majorité des chemins suit la constante diélectrique la plus

faible (l’air) et ne traversent pas le modèle de l’échantillon. Des améliorations de cet

algorithme sont nécessaires pour sa mise en œuvre.
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3.8 Conclusion

L’objectif de ce travail aura été de trouver une solution en laboratoire alternative

au banc Gamma pour le contrôle des échantillons cylindriques prélevés du milieu à étu-

dier par carottage. Une solution basée sur la propagation des ondes EM a été proposée

pour l’évaluation de la permittivité diélectrique des échantillons. Ainsi, les bases de la

propagation des ondes dans les matériaux du génie civil ont été présentées. Comme les

échantillons à tester ont une forme cylindrique, un modèle analytique permettant de

décrire l’interaction d’une onde EM monochromatique avec un cylindre homogène diélec-

trique a été étudié. En calculant les résultats de ce modèle pour 801 fréquences dans la

bande [1,4-20 GHz] puis en calculant la TFI de la solution, nous obtenons la représen-

tation temporelle du problème. Cette approche analytique a été ensuite comparée à une

modélisation en FDTD du système qui est composée de deux antennes ETSA-A5 et d’un

cylindre diélectrique. La permittivité diélectrique a été évaluée en traitant le temps de

trajet de l’impulsion transmise à travers l’échantillon. En déplaçant les deux antennes

modélisées, le profil de la permittivité le long d’échantillon cylindrique a été évalué avec

une erreur relative de 0, 8%. Les résultats sont satisfaisants et prouvent que l’approche

qui consiste à évaluer la permittivité des échantillons cylindriques homogènes sans pertes

est pertinente.

Les résultats préliminaires d’une approche plus complète ont été présentés. Cette ap-

proche est basée sur l’inversion des temps de trajet et la théorie des tracés de raie en

configuration multistatique. Cela permet de reproduire les protocoles de mesures envisa-

gés avec le futur banc électromagnétique en cours de développement au Cerema. L’étude

de la sensibilité de l’algorithme proposé pour l’inversion des temps de trajet a montré

que des améliorations sont encore à apporter pour la mise en œuvre de la tomographie

multitrajet non linéaire, ce qui peut être une des perspectives pour de futurs travaux de
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recherche.

Pour la mise en œuvre de l’approche proposée précédemment, le banc EM proposé

exige de concevoir un système antennaire adapté à nos objets (carottes de béton bitumi-

neux). En revanche, les antennes ETSA-A5 utilisées dans ce chapitre ont des performances

acceptables mais elles sont encombrantes (18 × 12 cm2) par rapport au système envisagé

et aux dimensions des échantillons (de diamètre 8 cm à 25 cm). Le prochain chapitre

consistera à la conception et le développement des antennes adaptées au système EM

envisagé qui est l’élément le plus important pour avoir une meilleure résolution.



Chapitre 4

Conception et développement

d’antenne large bande pour un banc de

caractérisation EM

4.1 Introduction

L’un des éléments les plus importants dans les systèmes d’imagerie ou de tomographie

EM est l’antenne, qui recevra ou transmettra de l’énergie électromagnétique. L’un des

principaux défis dans la conception de ces antennes est lié à la taille physique afin qu’elles

soient adaptées à la topologie du système envisagé. Ainsi, des antennes directives à ultra

large bande sont envisagées pour obtenir une haute résolution dans le domaine temporel

[107] et pour réduire la distorsion lors de la transmission des impulsions de courte durée

[108]. Les antennes ETSA-A5, utilisées actuellement au Cerema dans les radars à sauts

de fréquence, ont des performances acceptables mais elles sont trop encombrantes par

rapport au système envisagé et aux dimensions des échantillons.

Ce chapitre est consacré dans une première partie à la présentation des différentes
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antennes utilisées dans les applications de la tomographie EM. Parmi elles, une sélection

des antennes les plus appropriées pour notre application sera déterminée en termes de la

largeur de bande, de directivité et de dimensions.

La deuxième partie portera sur la conception et le développement d’antennes large

bande adaptées au banc de caractérisation EM envisagé pour le contrôle de la compacité

des enrobés bitumineux. Deux antennes seront étudiées : une antenne Vivaldi et une

antenne papillon flexible. Pour chaque antenne, des études paramétriques seront réalisées

dans le but d’avoir le meilleur compromis performance/taille.

4.2 Antennes pour la tomographie EM

Plusieurs antennes ont été proposées pour des différents systèmes tomographiques

étudiés dans la section 2.5.1. Ces antennes seront étudiées et leurs performances en matière

d’adaptation, de bande passante, de directivité et des dimensions seront analysées.

4.2.1 Antenne guide d’ondes (Cornet)

Les antennes cornets, appelées aussi des antennes guide d’ondes, sont considérées

comme une première catégorie d’antennes large bande directives. Elles sont couramment

utilisées dans les applications de tomographie [69,70] et dans les applications GPR [109].

La figure 4.1 montre la structure d’une antenne cornet.

En effet, ces structures sont alimentées par un guide d’onde rectangulaire ou circulaire.

Elles ont des propriétés intrinsèquement large bande, avec des adaptations d’impédance

sur des bandes relatives allant de 50% à 180%. Ces antennes sont considérées comme

des antennes large bande. Un transformateur de puissance électromagnétique guidée en

puissance rayonnée est utilisé. Cette transformation a pour but de diffuser le maximum

du signal dans l’espace libre.
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Figure 4.1 – La structure de l’antenne Cornet.

A titre d’exemple, l’antenne Cornet présentée par [69] est utilisée dans l’imagerie

médicale (figure 4.2, (a)). La configuration des deux antennes cornet en contact avec un

fantôme de tissu artificiel est illustrée dans la figure 4.2, (b). Cette antenne possède une

large bande [3,1-10,6 GHz] et une bonne directivité. Ses dimensions sont de 74 mm × 19

mm × 30 mm.

(a) (b)

Figure 4.2 – (a) Configuration de l’antenne Cornet et (b) configuration du système
d’imagerie composé d’un fantôme de tissu et deux antennes cornet [69].

L’avantage de ces antennes est qu’elles ont une très bonne qualité de rayonnement et

sont caractérisées par une bonne directivité. En revanche, leurs structures 3D les rendent

volumineux et à fort encombrement spatial. De ce fait, leurs coûts de fabrication sont

relativement élevés.
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4.2.2 Antenne Monopole et dipôle

Les antennes monopoles et dipolaires sont de dimensions compactes et se caractérisent

par leur facilité d’utilisation. Les dimensions des câbles coaxiaux sont définies de manière

à ce qu’ils possèdent une bonne adaptation d’impédance. Les antennes monopoles et

dipolaires sont généralement omnidirectionnelles

Un exemple d’une antenne monopole utilisée dans un système de tomographie pour la

détection du cancer du sein est donné dans [110,111]. Les antennes sont imprimées sur un

substrat flexible en kapton (figure 4.3, (a)). Ce type de substrat permet aux éléments de

prendre la forme souhaitée. Ces antennes fonctionnent entre 2 et 5 GHz. Les dimensions

des antennes sont de 18 mm × 18 mm. Un réflecteur derrière le réseau a été utilisé pour

améliorer le gain et la directivité du système. Le réseau de 16 antennes monopoles flexibles

placées sur un modèle de sein est illustré dans la figure 4.3 (b).

Figure 4.3 – Réseau d’antennes flexible pour la détection du cancer du sein : (a) antenne
monopole flexible et (b) vue latérale du réseau de 16 antennes monopoles flexibles [110].

Les antennes monopoles et dipôles sont compactes et faciles à concevoir. Cependant,

elles ont une faible bande passante, de l’ordre de 15%, ce qui limite leur utilisation dans

les applications de tomographie.
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4.2.3 Antenne papillon (Bow-tie)

Les antennes bow-tie sont depuis longtemps très largement utilisées dans des applica-

tions de tomographie [77, 78] et dans de nombreux systèmes radar et en particulier dans

les radars GPR [112].

Ces antennes sont de type microstrip. Elles possèdent une géométrie simple qui est

constituée au départ de deux triangles symétriques par rapport au point d’alimentation.

Les différents profils des antennes papillons sont illustrés dans la figure 4.4. L’antenne

peut être alimentée par un guide d’onde coplanaire. Cette technologie lui confère une

adaptation d’impédance 50Ω sur une large bande et un rayonnement omnidirectionnel.

Figure 4.4 – Les différents profils des antennes papillons.

Un exemple d’une antenne papillon de taille 15 mm × 15 mm (figure 4.5, (a) ) qui

est utilisée pour l’imagerie médicale, a été étudiée dans [53,54]. Cette antenne fonctionne

dans la bande [1,2-7 GHz] et elle a été utilisée à l’intérieur d’un réseau hémisphérique

de 16 éléments pour la détection du cancer du sein. Des études récentes [113] sur une

antenne papillon flexible à 2,45 GHz pour les applications médicales ont été réalisées pour

l’appliquer en contact avec le corps humain afin d’éviter les réflexions air-corps comme le

montre la figure 4.5, (b).
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(a) (b)

Figure 4.5 – (a) Vue en perspective de l’antenne papillon utilisée dans le système de la
figure 2.17 [53]. (b) Antenne flexible fixée et pliée sur la main humaine [113].

Les antennes papillons se caractérisent par leur légèreté, leur simplicité, ainsi que leur

encombrement et leur coût limité mais elles ont un faible gain et une faible directivité.

4.2.4 Antennes à transition progressive

Typiquement, ces antennes sont des guides d’onde à transition progressive, la plus

connue étant l’antenne cornet. Ces types d’antennes sont conçues par une structure en

2D qui présentent une transition à partir d’une ligne ou d’un guide d’onde imprimé. Le

profil de ces ouvertures peut être différent (fonctions polynomiales, exponentielles...) sui-

vant les spécifications de rayonnement ou la complexité dictée par le cahier des charges

de l’antenne. La fonction exponentielle est généralement utilisée pour reconstruire les ou-

vertures progressives et les antennes qui en découlent sont couramment appelées antennes

Vivaldi.

La première apparition des antennes Vivaldi a été introduite en 1970 par Gibson [114].

L’emploi des ouvertures exponentielles fournit une large bande passante. Ces antennes se

caractérisent aussi par une forte directivité par rapport à d’autres antennes ultra large

bande d’où son utilisation dans des différents systèmes d’imagerie micro-onde [51,51,76,

115] et d’imagerie radar [116]. Un exemple d’une antenne Vivaldi est illustré dans la figure
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4.6. Elle est utilisée dans un système d’imagerie pour la détection du cancer du sein [117].

Cette antenne fonctionne entre 5 et 10 GHz. Elle a un diagramme de rayonnement très

directif.

(a) (b)

Figure 4.6 – Antenne Vivaldi utilisée pour la détection du cancer du sein : (a) simulation
et (b) mesure [117].

De nombreux efforts ont été consacrés à la conception de plusieurs variantes d’an-

tennes à transition exponentielle pour améliorer leur gain et leur directivité. Ces varia-

tions peuvent concerner la structure d’alimentation, la géométrie du profil exponentiel,

les modifications des fentes et l’utilisation de différents matériaux diélectriques. En modi-

fiant la structure d’alimentation dans une antenne Vivaldi conventionnelle, il est possible

d’obtenir une configuration antipodale qui a été introduite pour la première fois en 1988

par Gazit [118]. La structure de l’antenne vivaldi antipodale est donnée dans la figure

4.7. Elle est composée de deux ailes conductrices séparées par un substrat diélectrique.

Cette topologie permet d’obtenir une large bande passante et une forte directivité. L’ali-

mentation de cette antenne se transforme en deux lignes parallèles de même largeur qui

aboutissent à l’ouverture progressive exponentielle.

Des exemples de type d’antennes Vivaldi antipodales ont été étudiés dans [52,119–121].

A titre d’exemple, une antenne Vivaldi antipodale développée par [52, 119], est illustrée
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Figure 4.7 – Structure d’antenne Vivaldi antipodale
.

dans la figure 4.8. Cette antenne fonctionne dans la bande de fréquence [2,75-11 GHz].

Elle a une taille de 50 × 50 mm2. Les deux ailes sont imprimées sur un substrat Rogers

RT6010LM (εr = 10, 2). Son gain maximal varie entre 3,5 et 9,4 dBi.

Figure 4.8 – Vue de dessus et de dessous d’une antenne Vivaldi antipodale [119].
.

Une limitation de l’antenne Vivaldi antipodale est que son niveau de polarisation

croisée est très élevé [122]. Ceci peut réduire la résolution spatiale de la tomographie et

il est dû à l’inclinaison du champ E au sein de la structure par rapport à l’axe principal

de l’antenne. Pour résoudre ce problème, il est nécessaire d’équilibrer les courants sur

chaque élément du plan de masse, en doublant à la fois le matériau diélectrique et le plan
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de masse. A cet effet, une antenne Vivaldi antipodale équilibrée a été proposée par [122].

La structure de l’antenne Vivaldi antipodale équilibrée est présentée dans la figure 4.9.

Figure 4.9 – Antenne Vivaldi antipodale équilibrée
.

L’antenne Vivaldi antipodale équilibrée (Ou Balanced Antipodal Vivaldi Antenna)

a une alimentation triplaque (stripline), qui remplit la fonction de transition entre une

paire de rubans (twin line) équilibrée et une antenne Vivaldi équilibrée. Par conséquent,

cette disposition d’alimentation ne limite pas la bande passante comme dans une antenne

Vivaldi antipodale, et les champs électriques ne sont plus obliques [122]. En effet, le champ

E est linéaire à l’axe principal de l’antenne, ce qui entraîne des niveaux de polarisation

croisée plus faibles. Les performances associées sont quasiment identiques à celles de

l’antenne Vivaldi antipodale. Un système d’imagerie de 7 antennes Vivaldi antipodale

équilibrée est présenté dans [123] (voir figure 4.10, (b)). L’antenne est présentée dans

la figure 4.10, (a). Elle fonctionne entre 2,4 et 18 GHz avec des dimensions totales de

80× 44mm2.

Les principales caractéristiques des antennes présentées précédemment sont résumées

dans le tableau suivant :
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(a) (b)

Figure 4.10 – (a) Antenne Vivaldi antipodale équilibrée [124]. (b) Fantôme mammaire
et réseau d’antennes [123].

ADAPTATION DIMENSIONS RAYONNEMENT

Bande passante
Impédance

d’entrée
Ajustement 2D/3D Taille Diagramme Polarisation

Cornet 50% à 180% 50Ω Aucun 3D > λ Unidirectionnel Linéaire

Monopole

ou dipole
15% à 20% < 100Ω Aucun 2D λ/4 Omnidirectionnel Linéaire

Papillon > 100% > 100Ω

Symétriseur

adaptateur

d’impédance

2D λ/2 Omnidirectionnel Linéaire

Vivaldi 125% à 175% 50Ω Aucun 2D > λ/2 Unidirectionnel Linéaire

Table 4.1 – Récapitulatif des caractéristique des antennes utilisées dans des systèmes
tomographiques.

4.3 Choix d’antenne

La reconstruction de l’image dans de tels systèmes de tomographie EM, comme dans

tout système d’imagerie hyperfréquence sera en fonction des performances de l’antenne.
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Cette optimisation du type d’antenne rend possible la construction de systèmes portables

et facilite donc le fonctionnement de l’équipement, réduisant les temps et les coûts de

test. De plus, les signaux utilisés pour la reconstruction de l’image sont plus précis. De

nombreux efforts ont été consacrés à l’amélioration des paramètres d’antenne pour obtenir

de meilleurs systèmes. Il existe plusieurs types d’antennes rapportés dans la littérature

présentant des résultats remarquables. Notamment un gain élevé et une large bande de

fonctionnement.

Les résultats de ces efforts de recherche se concentrent principalement sur les an-

tennes planaires qui sont largement utilisées jusqu’à présent. Cela conduit à une grande

variété de conceptions et de caractéristiques telles que présentées dans la partie précé-

dente. Cependant, l’une des structures qui se démarque des autres est l’antenne ULB

à haute directivité en raison de ses caractéristiques principales, la positionnant comme

l’une des plus adaptées à une utilisation dans les systèmes d’imagerie hyperfréquence ou

de tomographie EM.

Bande passante 1,5-10 GHz

Taille La plus compacte possible

Technologie 2D imprimée flexible si possible

Adaptation |S11| < −10dB

Polarisation Linéaire

Diagramme de rayonnement Directif

Table 4.2 – Cahier des charges des antennes à concevoir.

En se référant au tableau 4.1 et d’après les derniers résultats obtenus dans la litté-

rature, l’antenne Vivaldi semble être la plus adaptée à utiliser dans notre système de

tomographie à deux antennes mobiles et répond à notre cahier des charges.

Il est possible de découvrir qu’il existe une grande variété d’antennes Vivaldi. En effet,
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l’antenne ETSA-A5, de la famille des antennes vivaldi antipodale équilibrée est utilisée

actuellement au Cerema dans le radar à sauts de fréquence. Cette antenne présentée dans

la section 3.5 du chapitre 2 a montré des bonnes performances en terme de bande passante,

de précision, de gain élevé et de directivité élevée, mais elle est trop encombrante, (18 cm

× 12 cm ) par rapport au système envisagé et les dimensions des échantillons cylindriques.

De plus, les antennes papillons sont des antennes simples à fabriquer et à manipuler,

mais leurs bande passante est très faible ce qui limite son utilisation dans notre travail

où on va utiliser des impulsions très coutre dans le temps. Ces types d’antennes peuvent

être envisagées comme des antennes de contact sur substrat flexible.

Pour ces raisons, la partie suivante est consacrée à la conception de deux nouvelles

antennes à bas coût en se concentrant sur la taille de l’antenne tout en conservant un

gain élevé et une ultra large bande.

4.4 Conception des antennes

4.4.1 Logiciel de Simulation EM

Pour modéliser les antennes, il est nécessaire d’avoir un outil capable de simuler numé-

riquement leurs comportements. Plusieurs outils de simulation EM existent aujourd’hui.

Ces outils sont basés sur des approches différentes de résolution des équations de Maxwell.

Par exemple, CST Microwave Studio est un logiciel de simulation EM 3D inclus dans

CST Studio Suite développé par CST - Computer Simulation Technology [16]. Dans cette

thèse, ce logiciel, basé sur la technique d’intégration finie (FIT) sera utilisé pour la ma-

jeure partie des conceptions d’antennes. Lorsque de telles simulations sont effectuées, il

y a toujours un compromis à considérer entre la précision et le temps de calcul. La puis-

sance de calcul et la mémoire RAM disponibles fixent une limite à la simulation avec une
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certaine précision. La plupart des simulations seront effectuées sur un ordinateur de réso-

lution spéciale avec x64 processeurs Intel Xeon(R) fonctionnant à 2,10 GHz et de 64 Go

de RAM. Un paramètre important lors de la simulation avec CST MWS est celui fixant

la densité de maillage. L’objet à simuler est divisé en cellules. Cela peut être fait automa-

tiquement dans CST MWS en définissant simplement le nombre minimum souhaité de

lignes de maillage selon chaque coordonnée. Le nombre de lignes est défini en fonction de

la longueur d’onde de simulation la plus élevée. Par exemple, le nombre minimum peut

être fixé à 10 lignes par longueur d’onde (λmax

10
). La distance la plus courte entre deux

lignes de maillage est également un paramètre important. Cela décide du pas temporel

utilisé pendant la simulation et par conséquent le temps de résolution du problème. La

distance la plus courte doit être inférieure ou égale à la plus petite dimension de la struc-

ture simulée. Lorsque la simulation démarre, les équations des champs seront résolues

pour chaque cellule de maillage et pas temporel. Les calculs se poursuivent pendant un

temps défini par le pas temporel ou jusqu’à ce qu’une valeur de précision souhaitée soit

atteinte.

4.4.2 Conception d’antenne vivaldi (ETSA)

4.4.2.1 Géométrie de l’antenne

L’antenne que nous allons concevoir sera l’antenne Vivaldi antipodale équilibrée qui

est constituée de trois ailes à transition progressive exponentielle comme illustré sur la

figure 4.11, (a). Un substrat d’air ε0 = 1 est utilisé pour minimiser les pertes à l’intérieur

de l’antenne afin de garantir une efficacité de rayonnement optimale. De plus, il permet

de réduire le poids de l’antenne. Les couches de métallisation sont imprimées sur des

plaques de FR4 d’une épaisseur de 0,5 mm pour la couche du milieu (ligne et transition

progressive) et d’une épaisseur de 0,8 mm pour les couches externes (plan de masse et



119

transition progressive). Les couches de FR4 (εr = 4, 4, tan δ = 0, 025) n’assurent que la

rigidité de la structure et n’ont pas d’influence sur le comportement électromagnétique

de l’antenne [98].

Cette antenne est alimentée par une ligne triplaque (figure 4.12) de 50Ω qui permet

d’avoir un champs E résultant parallèle au substrat à toutes les fréquences de fonction-

nement. Cette configuration entraîne un niveau de polarisation croisée faible c’est-à-dire

elle assure une haute qualité de la polarisation linéaire.
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Connecteur

(a) (b)

Figure 4.11 – Configuration de l’antenne ETSA proposée, (a) vue de face et (b) vue en
perspective

.

Figure 4.12 – Configuration de la ligne triplaque.

Pour calculer la largeur (W ) et la longueur de l’antenne (L), on utilise l’équation 4.1

en prenant en compte la fréquence de fonctionnement minimale (fm = 1, 5GHz) et la

constante diélectrique du FR4 (εr) .
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W = L =
c

fm

√
2

1 + εr
. (4.1)

La structure rayonnante de l’antenne est formée à partir de l’intersection de deux demi

ellipses. Les rayons principaux (b1 et b2) et les rayons secondaires (a1 et a3) des deux

ellipses sont choisis selon les équations suivantes :

L = a3 + a1 + yf . (4.2)

W

2
= b3 + b2 −

wm
2
. (4.3)

Avec : a1 = A.a3, b3 = B.b2, (A et B sont deux coefficients), wm et yf sont respectivement

la largeur et la longueur de la ligne triplaque.

Les paramètres de la ligne triplaque sont calculés à l’aide de LineCalc qui est un outil

sous ADS (Advanced Design System).

NB : LineCalc est un outil qui permet de calculer l’impédance en fonction de la

largeur de la ligne, de l’épaisseur du substrat, de la permittivité relative du substrat, de

l’épaisseur du cuivre et de la fréquence.

Pour concevoir une ligne triplaque adaptée à l’impédance de 50 Ω, la ligne Wm et sa

longueur yf doivent être égales respectivement à 6,5 mm et 20 mm à la fréquence 1,5

GHz pour une hauteur d’air égale à 2 mm.

4.4.2.2 Étude paramétrique

La conception de l’antenne large bande souhaitable, avec une taille acceptable, repose

sur une étude paramétrique. Cette étude sera effectuée sur b3, b2, la taille du plan de masse

M et la hauteur de l’air hair.Ces paramètres déterminent les performances de l’antenne.

4.4.2.2.1 Influence du rayon de l’axe elliptique b3
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Dans l’étude initiale, pour atteindre la fréquence minimale fm autour de 1,5 GHz, la

largeur de l’antenne W doit être égale à 98 mm selon l’équation 4.1. Des configurations

de l’antenne avec différents rayons elliptiques de b3 données dans la figure 4.13, (a) ont

été simulées. Les coefficients de réflexion S11 correspondants sont tracés sur la figure 4.13,

(b).

Notons que la bande passante est définie à -10 dB. D’après la figure 4.13, (b), on

peut observer que la fréquence minimale est obtenue à 5,8 GHz lorsque b3 = 0 mm. Pour

b3 = 10 mm, la fréquence minimale est de 4 GHz. Ce résultat est cohérent puisque la taille

de l’antenne et la fréquence sont inversement proportionnelles. Il n’y a pas de réduction

significative de la fréquence minimale lorsque b3 est augmenté de 10 à 15 mm. Cela est

dû au fait que le deuxième facteur clé dans la détermination de la fréquence de la valeur

minimale de la bande est l’ouverture de la fente b2.

47
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Figure 4.13 – (a) Antenne ETSA avec différents rayons elliptiques b3. (b) Paramètres
S11 simulés correspondants.

Avec une largeur W inchangée, l’effet des rayons demi-elliptiques sur la fréquence

est limité. Cependant, il est évident que le S11 sur toute la bande de fréquences est

meilleur lorsque b3 augmente mais au prix d’une augmentation de la taille des antennes.
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Le paramètre b3 est fixé à 15 mm pour la suite de l’étude.

4.4.2.2.2 Influence du taux d’ouverture b2

Le taux d’ouverture b2 décide de la courbe de bord le long de laquelle le courant se

concentre principalement, il devrait donc être un paramètre critique pour la conception de

l’antenne. L’impact du taux d’ouverture sur les performances de l’antenne est étudié tan-

dis que les dimensions W et L sont maintenues inchangées. La figure 4.14, (b) représente

les coefficients de réflexion S11 des trois configurations (b2=20 mm, b2=60 mm et b2=100

mm) de la figure 4.14, (a). Lorsque le taux d’ouverture diminue, la fréquence minimale

diminue. Cependant, le gain diminue également. Par conséquent, un compromis doit être

trouvé entre la bande passante et le gain d’antenne. La variation du gain représentée sur

la figure 4.14, (c) est raisonnable sur une large bande [2-20 GHz]. Le gain de l’antenne est

assez faible à l’extrémité inférieure de la bande de fréquences en raison de la limitation

de la taille de l’antenne. Pour la suite de l’étude b2 est fixé à 22 mm.
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Figure 4.14 – Influence des taux d’ouverture : (a) structures pour b3=20, 60 et 100 mm,
(b) les coefficients de réflexion S11 et (c) le gain.

4.4.2.2.3 Influence de la largeur du plan de masse M

La taille du plan de masse peut influencer les performances de l’antenne. Par ailleurs,

les effets de la taille du plan de masse M sont étudiés dans cette partie. Les effets sur

le paramètre S11 et le gain de rayonnement sont illustrés sur la figure 4.15 pour M=20

mm, M=30 mm et M=40 mm. Les meilleures performances de la bande passante sont

obtenues lorsque le plan de masse est égale à 30 mm. Il n’y a pas de changement évident

observé sur le gain de rayonnement maximal en fonction des différentes tailles du plan de

masse.
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Figure 4.15 – Influence de la largeur du plan de masse sur (a) le coefficient de réflexion
S11 (b) le gain.

4.4.2.2.4 Influence de la hauteur hair

Dans cette partie, on va étudier l’influence de la hauteur des couches d’air sur la bande

passante et la directivité de l’antenne. Ainsi, seul le choix d’une hauteur appropriée peut

garantir les performances optimales de l’antenne. En faisant varier la hauteur des couches

d’air de 1,5 à 3,5 mm par pas de 0,5 mm, le coefficient de réflexion S11 et le gain sont

étudiés dans la figure 4.16 . On peut déduire d’après la figure 4.16 que la bande passante à

-10 dB est améliorée ainsi que le gain en augmentant hair jusqu’à 3 mm. Par conséquent,

les meilleurs résultats en terme de bande passante et de gain sont obtenus avec la valeur

optimale hair = 3 mm.

4.4.2.2.5 Influence de la permittivité du support du milieu

L’effet de la constante diélectrique du support du milieu sera étudié pour vérifier

si ce dernier a une influence sur les performances de l’antenne. On remplace le FR4

par le Rogers (εr=10,2 ; tanδ=0,0023 ; h=0,68mm). Le coefficient de réflexion et le gain

sont évalués en fonction de la fréquence dans la figure 4.17. La constante diélectrique

du support a un impact significatif sur la fréquence haute et le gain. L’utilisation d’une
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Figure 4.16 – Influence de la hauteur d’air sur (a) le coefficient de réflexion S11 et (b)
sur le gain.

constante diélectrique élevée réduit la bande passante ainsi que le gain et n’a aucun effet

sur les dimensions de l’antenne.
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Figure 4.17 – Influence de la permittivité du support de milieu sur (a) le coefficient de
réflexion S11 et (b) le gain.
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4.4.2.3 Antenne optimisée

D’après l’étude paramétrique sur l’antenne proposée, on peut conclure que l’ajout

des demi-ellipses de rayons (b3) peut améliorer la largeur de bande de l’antenne. L’aug-

mentation du taux d’ouverture (b2) peut prolonger la bande de fréquence mais réduit

le gain. La réduction de la taille du plan de masse (M) autour du port d’alimentation

peut augmenter la largeur de la bande passante sans modifier le gain. L’augmentation

de la hauteur (hair)des couches d’air peut améliorer le gain et la bande passante mais

augmente la fréquence minimale. Les dimensions finales de chaque paramètre de l’antenne

sont données dans le tableau 4.3.

Paramètre W L b1 b2 b3 a1 a3 Wm yf A B t
valeur (mm) 70 70 16 22,8 15,5 20,4 31,6 6,5 18 0,68 0,7 0,035

Table 4.3 – Les valeurs finales des paramètres d’antenne optimisée.

La taille finale de la nouvelle antenne, appelée ETSA-A7 est de 7 × 7 × 0, 8 cm3

(figure 4.18). La surface de l’antenne a été miniaturisée de 78% par rapport à l’antenne

ETSA-A5, tout en préservant son fonctionnement sur une large bande passante.

Figure 4.18 – Photo de l’ETSA-A7, vue de dessous à gauche et vue de dessus à droite.
.
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4.4.2.4 Performances de l’antenne conçue

4.4.2.4.1 Coefficient de réflexion S11

L’analyseur de réseau vectoriel (Agilent E8362B) a été utilisé pour mesurer la bande

passante des deux antennes fabriquées dans le laboratoire de l’IRSEEM. La comparaison

des mesures et des simulations obtenues avec les outils CST MWS et Ansys HFSS, basés

respectivement sur la technique d’intégration finie (FIT) et la méthode des éléments finis

(FEM), du coefficient de réflexion S11 est représentée dans la figure 4.19.

La différence entre la mesure et les simulations peut être due à des défauts de fabri-

cation. Il se peut que les trois couches de l’antenne ne soient pas bien alignées.

La nouvelle antenne a une bande passante mesurée à -10 dB de [1,5-15,2 GHz].
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Figure 4.19 – Le coefficient S11 simulé en utilisant la FIT (CST MWS) et la FEM (Ansys
HFSS) et mesuré.

.
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4.4.2.4.2 Impulsion temporelle

Pour mesurer l’impulsion de l’antenne dans le domaine temporel , nous plaçons l’ETSA-

A7 devant une plaque métallique (réflexion totale) située à une distance de 50 cm de

celle-ci, nous enregistrons le paramètre S11 réfléchi puis nous réalisons une TFI. L’impul-

sion obtenue est représentée dans la figure 4.20. La largeur à mi-hauteur est ∆τ = 0, 22

ns.

2 2.2 2.4 2.6 2.8 3

x 10
−9

−0.5

0

0.5

1

Temps (s)

A
m

pl
itu

de
 n

or
m

al
is

ée
 (

V
)

 

 Signal temporel réel
Enveloppe du signal temporel

∆τ

Figure 4.20 – Impulsion temporelle mesurée de l’ETSA-A7
.

4.4.2.4.3 Efficacité de l’antenne

L’efficacité d’une antenne traduit sa capacité à transmettre la puissance électrique en

entrée PA sous forme de puissance rayonnée PRad. Elle est donnée par la formule suivante :

η =
PRad
PA

. (4.4)

L’efficacité du rayonnement simulée de l’antenne ETSA-A7 est illustrée à la figure 4.21.

Elle est comprise entre 75% et 98, 85%.

4.4.2.4.4 Diagrammes de rayonnement
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Figure 4.21 – Efficacité du rayonnement de l’antenne simulée avec CST MWS.

Le diagramme de rayonnement représente les variations de la puissance rayonnée par

l’antenne dans les différentes directions de l’espace. Il indique les directions de l’espace

(θ0, φ0) dans lesquelles la puissance rayonnée est maximale. La fonction caractéristique

de rayonnement r(θ, φ) est donnée par la formule suivante :

r(θ, φ) =
P (θ, φ)

P0(θ0, φ0)
(4.5)

Avec P (θ, φ) et P0(θ0, φ0) représentent respectivement, la puissance rayonnée dans une

direction quelconque et la puissance rayonnée maximale.

Le diagramme de rayonnement peut être représenté dans deux différents plans d’an-

tenne : plan horizontal (plan E) et plan vertical (plan H) comme le montre la figure

suivante :

Mesure du diagramme de rayonnement

La mesure du diagramme de rayonnement des antennes ETSA A7 est réalisée en chambre

anéchoïque au sein du laboratoire de l’IRSEEM (figure 4.23). Le dispositif utilisé est

illustré sur la figure 4.24. Deux positionneurs sont placés dans le dispositif. Le premier
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Figure 4.22 – Représentation des plans E et H de l’antenne ETSA A7
.

positionneur consiste à modifier la polarisation de l’antenne de référence afin de pouvoir

faire la mesure des deux polarisations croisées (la polarisation horizontale et la polari-

sation verticale). Le second positionneur permet de balayer l’antenne sous test dans les

deux plans afin de pouvoir mesurer la puissance transmise entre les deux antennes.

L’antenne de référence utilisée est une antenne de type Cornet QRH18 (QUAD RID-

GED HORN). Elle fonctionne dans la bande [1-18 GHz].
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Figure 4.23 – Mesure du diagramme de rayonnement en chambre anéchoïque.

Figure 4.24 – Dispositif de mesure du diagramme de rayonnement en chambre ané-
choïque à l’IRSEEM.

Diagrammes de rayonnement dans le plan E

Les diagrammes de rayonnement simulés et mesurés dans le plan E respectivement à 2
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GHz, 4 GHz, 8 GHz, 10 GHz, 14 GHz et 15 GHz sont représentés sur la figure 4.25.
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(c) 8 GHz
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(d) 10GHz
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(e) 14 GHz
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Figure 4.25 – Diagrammes de rayonnement simulés et mesurés dans le plan E.

L’angle d’ouverture à -3 dB est l’angle qui caractérise la largeur du lobe principale

lorsque la puissance rayonnée s’atténue de 3 dB de la puissance rayonnée maximale.
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Les résultats des angles d’ouverture (AO) de l’antenne ETSA-A7 mesurées et simulées

par fréquence dans le plan E sont représentés dans le tableau suivant :

Fréquences (GHz) 2 4 6 8 9 10 12 14 15

AOsim (degré) 85 57 50 40 46 35 38 55 50

AOmes (degré) 89 48 32 24 28 30 38 48 26

Table 4.4 – L’angle d’ouverture de l’antenne ETSA A7 dans le plan E.

Selon les résultats obtenus, on constate que l’antenne ETSA-A7 est moins directive

dans les basses fréquences et qu’elle le devient de plus en plus dans les hautes fréquences.

L’écart entre la mesure et la simulation de l’angle d’ouverture est dû au fait que les

diagrammes mesurés présentent de plus légères variations autour du lobe principal qui

peuvent modifier la mesure de l’angle d’ouverture.

4.4.2.4.5 Gain de l’antenne

Le gain d’une antenne est représenté par le rapport entre la puissance rayonnée par

l’antenne et la puissance rayonnée par une antenne de référence isotrope sans pertes dans

une direction donnée. Pour les antennes directives, le gain maximal est élevé pour chaque

fréquence.

Le gain de l’antenne ETSA-A7 est mesuré dans la chambre anéchoïque. La méthode

utilisée est dite de substitution. Elle utilise une antenne de référence dont le gain Gref est

connu, et consiste à obtenir un niveau de référence Sref en dB du signal capté par l’antenne

de gain connu dans la direction du rayonnement maximal. On remplace ensuite l’antenne

de gain connu par l’antenne à qualifier. Une seconde mesure du niveau de la puissance

Smes en dB est réalisée. Cette mesure est effectuée dans la direction du rayonnement

maximal de l’antenne sous test.

Le gain de l’antenne à qualifier se calcule ainsi :
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G[dB] = Gref [dB] + (Smes − Sref ) (4.6)

Le gain de l’antenne ETSA-A7 simulé et mesuré est donné par la figure 4.26. Générale-

ment, le gain des antennes large bande est variable sur la bande de fonctionnement. Le

gain mesuré de l’antenne varie entre 3,9 dB et 10 dB.
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Figure 4.26 – Le gain maximal simulé et mesuré de l’antenne ETSA-A7.
.

4.4.3 Conception d’une antenne papillon flexible

4.4.3.1 Géométrie de l’antenne

Dans les applications GPR et les systèmes de tomographie EM, les antennes papillon

sont largement utilisées car elles se caractérisent par leur légèreté et leur simplicité en

raison de leur structure planaire. Une antenne papillon est constituée d’une feuille de

métal bi-triangulaire comme le montre la figure 4.27.
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Figure 4.27 – Structure de l’antenne papillon.
.

La formule de l’impédance d’entrée des antennes biconiques infinies peut être utilisée

pour déterminer l’angle d’ouverture θ au sommet des triangles :

Ze = 120 ln cotg
θ

4
(4.7)

La bande passante augmente lorsque θ augmente. Afin d’éviter les réflexions multiples

entre l’antenne et le matériau, l’impédance d’entrée de l’antenne papillon doit être égale

à l’impédance des matériaux. Prenons par exemple un matériau diélectrique sans pertes

de permittivité εr = 6, son impédance caractéristique est égale à Zm =
√

µ
ε

= 377√
6
' 150

Ω. D’où l’impédance de l’antenne est fixée à 150 Ω. Cela correspond à un angle θ = 64.

La formule d’impédance ne peut pas vraiment être utilisée comme référence car elle

s’applique normalement aux antennes biconiques qui sont la version tridimensionnelle de

l’antenne papillon. Cependant, Brown et Woodward [125] ont montré expérimentalement

que lors du passage d’une version conique d’un monopole à son équivalent triangulaire, la

valeur et les variations de l’impédance d’entrée peuvent augmenter de manière considé-
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rable. En conséquence, cette formule peut logiquement s’appliquer aux versions dipolaires.

En outre, cette formulation a été calculée dans des conditions théoriques idéales où

l’antenne était de dimensions infinies ce qui n’est évidemment pas le cas ici. Néanmoins,

cette formule permet de donner tout de même un ordre de grandeur de l’angle d’ouverture

à appliquer à l’antenne papillon de sorte que son impédance d’entrée soit proche de 150Ω.

La longueur de l’antenne est critique pour les performances en basse fréquence. Plus

la longueur est grande, meilleures sont les performances en basse fréquence. Plusieurs

approches existent pour le calcul de la longueur de l’antenne papillon. Parmi eux, une

approche est donnée par Balanis [126] qui indique que la fréquence basse est fixée par la

longueur de jupe L du cône qui vaut un quart de la longueur d’onde à cette fréquence.

Cette relation permet de donner la hauteur des triangles de l’antenne. La hauteur H est

donnée par :

H =
λ

4
cos

θ

2
(4.8)

Il existe également une relation entre la hauteur d’un triangle et la largeur W qui est

donnée par la formule suivante :

W = 2.H tan
θ

2
(4.9)

4.4.3.2 Choix du substrat

Dans la littérature, il existe différents types de substrats souples envisageables pour

la réalisation des antennes flexibles. Les substrats souples sont les plus fréquents dans

l’électronique flexible et s’articulent autour des polyimides Kapton, TEFLON, PET et

PES. Le choix du substrat est basé sur différents paramètres. Il y a entre autres, la

permittivité, la perméabilité, l’épaisseur du substrat, les pertes, la stabilité dans le temps,

la stabilité en température ainsi qu’une bonne résistance aux contraintes technologiques.
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Le tableau 4.4.3.2 présente les caractéristiques essentiels pour les substrats souples les

plus utilisés.

Substrats

diélectriques

Constante

diélectrique

(εr)

Tangente des

pertes (tan δ)

Tenue en

température

(°C)

Allongement

max avant

rupture (%)

Teflon 2,1 2.10−4< -200-260 250

PET 3,2 14.10−3 -20-170 15

PES 3.4 5.10−3 -100-180 6,5

Kapton
HN 3,3 7.10−3 -269-400 50

VN
3,4 18.10−4 -269-400 85

FN
17 2.10−4 -269-400 80

Table 4.5 – Comparaison entre les caractéristiques des substrats flexibles.

Parmi les substrats présentés dans le tableau précèdent, le Kapton présente le meilleur

compromis entre efficacité (εr, tan δ), bonnes tenues face aux allongement et aux stress

mécaniques ainsi que sa disposition au laboratoire.

4.4.3.3 Étude paramétrique

Pour étudier l’influence des différents paramètres définissant la géométrie de la struc-

ture de l’antenne papillon, nous allons chaque fois modifier un seul paramètre afin d’ob-

server son impact sur les performances de l’antenne, notamment en terme d’adaptation

d’impédance sur une large bande. L’étude sera basée sur les valeurs théoriques définies

dans les derniers paragraphes, c’est-à-dire constituée de deux triangles opposés d’une hau-
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teur H=60 mm et de largeur W=75 mm, ayant un angle de sommet de 64°, et imprimée

sur un substrat Kapton de 0,125 mm d’épaisseur.

4.4.3.3.1 Influence de l’angle d’ouverture

Dans cette première étude, afin d’évaluer l’influence de l’angle d’ouverture sur le com-

portement global de l’antenne en terme d’impédance d’entrée, la hauteur H des triangles

sera fixée à 60 mm et seule sa largeur W sera variée. L’angle d’ouverture varie de 40 à

110°. La configuration de l’antenne et la partie imaginaire et réelle de l’impédance d’entrée

équivalente sont illustrées dans la figure 4.28.
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Figure 4.28 – Influence de l’angle d’ouverture de l’antenne papillon sur son impédance
d’entrée : (a) variation de l’angle de l’antenne, (b) la partie réelle de l’impédance d’entrée
et(c) la partie imaginaire de l’impédance d’entrée

L’impact de la variation de l’angle θ sur l’impédance d’entrée de l’antenne se traduit
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d’une part par son influence sur le premier maximum d’impédance et dans une seconde

part son effet sur les fluctuations d’impédance suivant ce premier maximum.

Les courbes de l’impédance de l’antenne papillon montrent qu’elles sont marquées

par un premier maximum d’impédance montrant au niveau de l’amplitude une forte

dépendance de la variation de θ suivi d’autres variations d’amplitude moins accentuées. La

diminution de l’amplitude du premier maximum est observée lorsque l’angle θ augmente

jusqu’à une limite de 100°. Néanmoins, au delà de cette valeur, l’amplitude de ce pic

augmente à nouveau. De plus, un autre effet observé à partir de l’augmentation de l’angle θ

est la diminution de fréquence minimale d’impédance qui correspond donc à la diminution

de la fréquence basse d’adaptation de l’antenne.

En ce qui concerne les fréquences supérieures à celle du premier extremum de l’im-

pédance, une variation de l’impédance d’entrée de l’antenne papillon est observée. Elle

est moins importante et oscille autour d’une valeur moyenne. C’est en fait la bande de

fonctionnement de l’antenne qui sera adaptée. En effet, on remarque clairement que l’im-

pédance d’entrée de l’antenne est inversement proportionnelle à la variation de l’angle

θ ; quand θ augmente l’impédance d’entrée diminue jusqu’à se stabiliser autour de cette

valeur, ce qui améliore remarquablement la qualité d’adaptation.

D’après cette étude, la valeur de l’angle θ de 100° présente les meilleurs résultats en

terme de stabilité d’impédance autour de 150Ω et elle a la plus faible valeur du premier pic

d’impédance. Par conséquent, cette valeur sera conservée pour l’étude d’autre paramètres.

4.4.3.3.2 Influence de la hauteur H

Cette partie consiste à étudier l’influence de la hauteur des triangles formant l’antenne

papillon sur son impédance d’entrée. La hauteur H varie de 20 à 70 mm avec l’angle

d’ouverture θ restant constant et est égal à 100°. La figure 4.29 présente l’influence de la

hauteur sur l’évolution de la partie réelle et imaginaire de l’impédance et le coefficient de
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réflexion S11 en fonction de la fréquence.
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Figure 4.29 – Influence de la hauteur H des triangles de l’antenne papillon sur : (a)
la partie réelle, (b) la partie imaginaire de l’impédance d’entrée et (c) le coefficient de
réflexion S11
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Cette étude démontre que la hauteur H des triangles a une influence sur le comporte-

ment de l’antenne notamment en terme de bande passante. En effet, l’augmentation de

la hauteur permet de diminuer la fréquence basse.

La valeur optimale de H semble se trouver autour de 70 mm puisqu’elle confère à

l’antenne la bonne bande passante [1,5-10 GHz]. En revanche, les dimensions de l’antenne

(18 cm × 18 cm) ont subi un agrandissement incontestable. Dans la partie suivante, on

cherche à minimiser ces dimensions tout en gardant la même bande passante.

4.4.3.3.3 Influence de la coupe de bord

Comme il a été montré dans la partie précédente pour l’antenne papillon, ses perfor-

mances en basse fréquence sont essentiellement déterminées par la longueur et la hauteur

du papillon, tandis que la bande passante est affectée par l’angle d’ouverture θ. Il existe un

certain nombre de techniques permettant de limiter les réflexions aux bords de l’antenne

et de diminuer les dimensions de l’antenne tout en préservant une bande de fonction-

nement large. D’après [127], une coupe parallèle de largeur d sur les bords de l’antenne

papillon peut être utilisée pour minimiser les dimensions géométriques de l’antenne pa-

pillon, comme illustré sur la figure 4.30. Théoriquement, la coupe de bord provoquera

la réflexion du courant sur le bord et modifiera également les caractéristiques de l’impé-

dance d’entrée de l’antenne. Des simulations sont présentées pour illustrer les effets de

différentes coupures de bord sur les performances de l’antenne. La figure 4.30, (a) pré-

sente l’antenne sans coupe (antenne initiale) et Les figures 4.30, (b) à (d) présentent les

structures géométriques de l’antenne papillon avec différents niveaux de coupe.
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Figure 4.30 – Antenne papillon avec différents niveaux de coupe.

La figure 4.31 montre en conséquence les résultats S11 de la simulation adaptée à une

impédance caractéristique de 150 Ω.
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Figure 4.31 – Paramètres S11 de différentes structures de papillon de la figure 4.30.

On déduit que la bande passante de l’antenne P-B et P-C augmentent d’environ 10%

par rapport à l’antenne P-A, et la bande passante de l’antenne P-D diminue d’environ
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25% par rapport à l’antenne P-C. Par conséquent, l’antenne P-C est la structure géomé-

trique qui présente les meilleurs résultats en terme de bande passante [1-10 GHz] et des

dimensions. La taille finale de l’antenne optimisée est de 13 cm × 5 cm, ce que représente

une miniaturisation de 80% de la surface par rapport l’antenne P-A (18 cm × 18 cm).

4.4.3.4 Conception d’une ligne d’adaptation

L’antenne papillon ainsi modélisée est une antenne ultra large bande. Cependant, dans

la pratique, il est difficile de trouver une structure d’alimentation également large bande

et équilibrée et qu’elle permet une transition d’impédance de 150Ω à 50Ω.

L’impédance dépend principalement des dimensions géométriques de l’antenne et du

point d’alimentation [128]. Lai a proposé une transition Y-Y - introduite pour la pre-

mière fois par Gupta [129] - pour correspondre aux lignes de transmission microruban et

des lignes à fente [130]. La largeur des lignes à fente et des microrubans dépend de la

constante diélectrique du matériau du substrat et de son épaisseur. Pour une impédance

caractéristique de 50Ω, la largeur de la ligne microruban est autour de quelques micro-

mètres pour le substrat du Kapton. Une conception de balun plus simple introduite par

Kim [131] utilise un microruban en technologie coplanaire avec une transition stripline.

Cette transition a fourni de bonnes performances avec un faible retour de pertes d’inser-

tion pour toute la gamme de fréquences. Des vias (trous métallisés) sont utilisés dans la

conception du balun pour établir une connexion électrique entre les couches. Le balun est

plié sans sacrifier ses performances, ce qui entraîne une réduction de la taille de l’antenne.

Une illustration de cette conception de balun est montrée dans la figure 4.32.

Les dimensions du balun sont indiquées dans le tableau 4.6. En effet, une étude para-

métrique a été réalisée sur les dimensions du balun. L’objectif est d’avoir une transition

progressive d’une impédance de 50 Ω au niveau de la ligne microruban à 150 Ω à l’entrée

de l’antenne. L’étude a été basée sur des valeurs calculées d’une ligne microruban et d’une
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Figure 4.32 – Illustration de (a) vue de dessus et (b) vue de dessous du balun.

ligne coplanaire à l’aide de l’outil LineCalc.

Wm lm Wb1 lb1 Wb2 lb2 Wc s

0,35 24 0,35 36 0,35 23 0,26 0,15

Table 4.6 – Dimensions du balun pour l’antenne papillon (toutes les dimensions en mm).

La partie réelle et imaginaire de l’impédance au point d’alimentation de l’antenne

connectée au balun sont illustrées dans la figure 4.33. Les courbes montrent que l’antenne

est bien adaptée à 50Ω sur une large bande.

4.4.3.5 Antennes finales

Les études paramétriques réalisées précédemment, nous conduisent à déduire l’in-

fluence de chaque paramètre sur les performances d’adaptation de l’antenne papillon.

Pour conclure, l’étude de l’angle d’ouverture des triangles a montré que ce paramètre

affecte plus l’adaptation de l’antenne notamment sur la valeur de l’impédance d’entrée,

sur sa stabilité et sur la fréquence basse d’adaptation. C’est le premier facteur à fixer
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Figure 4.33 – Impédance d’entrée de l’antenne avec le balun simulé.

dans la conception d’une antenne papillon. Dans les limites de cette étude, une stabilité

autour d’une impédance d’entrée de 150Ω ainsi qu’un encombrement minimum ont été

envisagé. L’angle d’ouverture a donc été fixé à 100°.

L’étude de la hauteur H des triangles montre que ce paramètre fixe la fréquence basse

d’adaptation de l’antenne. Pour une bande passante de l’antenne débutant à environ 1,5

GHz, nous avons décidé de fixer H à 7 cm.

L’utilisation d’une coupe de bord a été utilisée pour minimiser la taille d’antenne de

80% par rapport l’antenne initiale tout en préservant une impédance d’entrée égale à

150Ω.

En outre, l’antenne est alimentée par un balun large bande permettant ainsi la tran-

sition d’une impédance de 150Ω à 50Ω sur une large bande de fréquence.

La figure 4.34, (a) représente l’antenne papillon conçue, appelée papillon-A1. Ses di-

mensions finales sont 130 × 70 × 0, 154 mm3. Le coefficient de réflexion de l’antenne en

fonction de la fréquence est illustré sur la figure 4.34. Sa bande passante à -10dB est de

de 1,7 à 14 GHz. L’efficacité de cette antenne varie entre 73% et 92%.

En revanche, les diamètres des échantillons à étudier varient entre 5 et 25 cm. Et

comme l’objectif de la conception de cette antenne flexible est de la plier en fonction
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Figure 4.34 – (a) Antenne papillon-A1 et (b) son coefficient de réflexion S11

des diamètres de ces échantillons. Par conséquent, on souhaite l’appliquer en contact

avec ces échantillons afin de minimiser les réflexions multiples. Cette antenne peut donc

être utilisée pour les carottes de diamètres de 8 à 25 cm. C’est la raison pour laquelle,

une antenne avec des dimensions moins encombrantes est envisagée pour des diamètres

d’échantillons inférieure à 8 cm. L’objectif est d’avoir la moitié de la taille de l’antenne

papillon-A1. De la même manière que l’étude paramétrique effectuée sur le papillon-A1,

une nouvelle antenne de taille 60×35×0, 154 mm3 est conçue comme le montre la figure

4.35, (a). Cette seconde antenne, appelée papillon-A2, fonctionne dans la bande [4-19

GHz] et sera adaptée aux échantillons de diamètre allant 5 à 15 cm.

Un exemple d’un diagramme de rayonnement en 3D à 3 GHz de l’antenne papillon-A1

est illustré dans la figure 4.36.

Le diagramme montre que l’antenne est omnidirectionnelle. Un plan réflecteur peut

être utiliser pour améliorer le rayonnement de l’antenne afin d’avoir une meilleure direc-

tivité.



147

40

3,5 cm

(a)

1 4 8 14 18 20
−35

−30

−25

−20

−15

−10

−5

0

Fréquence (GHz)

|S
11

| (
dB

)

(b)

Figure 4.35 – (a) Antenne papillon-A2 et (b) son coefficient de réflexion S11.

Figure 4.36 – Diagramme de rayonnement en 3D de l’antenne papillon-A1 à 3 GHz .

4.4.3.6 Plan réflecteur

L’une des méthodes les plus simples et les plus efficaces pour réduire le rayonnement

arrière est d’utiliser un réflecteur à l’arrière de l’antenne. Le plan réflecteur permet aussi

d’avoir une antenne directive. La figure 4.37 montre la configuration de l’antenne papillon

et le plan réflecteur.

Il y a deux paramètres critiques à optimiser, à savoir les dimensions du réflecteur (Lr

et Wr) et la distance entre l’antenne et le réflecteur (Dr).

Théoriquement, la distance 1/4λ est la meilleure position pour placer un réflecteur
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Figure 4.37 – Antenne avec le plan réflecteur (a) vue latérale et (b) vue de face.

derrière l’antenne. Ainsi, la taille du réflecteur sera aussi grande que possible. Cependant,

cela n’est pas pratique dans une application réelle, à cause de la limitation de la taille

du banc EM envisagé. Il y aura donc un changement considérable des caractéristiques

de rayonnement de l’antenne en raison des effets de bord [132]. La figure 4.38 illustre un

exemple simple de diffraction sur les bords d’un plan réflecteur.

41

Plan réflecteur

Antenne

DiffractionDiffraction

Figure 4.38 – Illustration de l’effet de la diffraction sur un plan réflecteur.

Par conséquent, pour chaque antenne (papillon-A1 et papillon-A2), une étude du plan

réflecteur est faite qui comporte deux phases principales :

1. Une étude d’optimisation de la distance Dr entre l’antenne et le plan réflecteur.

Pour cette première partie, les dimensions du plan réflecteur sont fixées.

2. Une étude des dimensions Lr et Wr afin d’avoir le meilleur compromis entre ces

dimensions et les performances. La distance Dr est fixée à la valeur optimale trouvée
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dans la première phase.

4.4.3.6.1 Variation de la distance (Dr)

Dans le but d’obtenir une distance optimale entre la plan réflecteur et l’antenne, on

fait varier Dr pour les deux antennes papillon-A1 et papillon-A2. Dr varie de 0, 1Λ à

0, 5Λ. Λ correspond à la longueur d’onde dans le vide de la fréquence minimale de la

bande d’antenne. Dr =∞ correspond à l’antenne sans plan réflecteur.

L’étude se poursuit jusqu’à ce que le paramètre S11 soit satisfaisant. Les dimensions

du plan réflecteur de l’antenne papillon-A1 et de l’antenne papillon-A2 sont fixées res-

pectivement à 260× 140mm2 et 120× 70mm2.

La comparaison entre les coefficients de réflexion S11 de chaque antenne avec des

différentes distances Dr est donnée dans les figures 4.39, (a) et (b).
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Figure 4.39 – Coefficient de réflexion S11 de (a) l’antenne papillon-A1 et (b) l’antenne
papillon-A2 en fonction de la distances Dr.

D’après les résultats de la figure 4.39, nous pouvons déduire que la distance Dr a une

influence sur le coefficient de réflexion S11. De manière générale, le niveau d’amplitude du

S11 est moins satisfaisant lorsque la distance entre l’antenne et le plan réflecteur diminue.
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Pour l’antenne papillon-A1, la valeur optimale de Dr est égale à 0, 5λ, c’est-à-dire,

l’antenne est situé à 88 mm du plan métallique (à f=1,7 GHz, dans le vide, λ = 0, 17 m).

Il correspond par conséquent à la distance optimale entre le plan réflecteur et l’antenne

en terme d’adaptation et d’encombrement. Pour l’antenne papillon-A2, la valeur optimale

est choisie à la distance quart d’onde (à f=4 GHz, dans le vide, λ/4 = 18mm).

Une étude sur la taille du plan réflecteur doit être effectuée pour optimiser ses dimen-

sions avec une distance Dr fixée.

4.4.3.6.2 Dimensions du plan réflecteur

Pour étudier les dimensions du plan métallique (Wr, Lr), une étude en fonction de la

taille d’antenne (W,L) est réalisée. Concernant le coefficient d’adaptation S11, la taille

du plan réflecteur n’a pas d’effet sur l’adaptation d’impédance.

Théoriquement, le rayonnement du lobe arrière réfléchi par le plan réflecteur, sera

ajouté au rayonnement du lobe avant. Ceci après avoir parcouru une distance λ pour

l’antenne papillon-A1, λ/2 pour l’antenne papillon-A2 et avoir subi une rotation de 180°

du fait du coefficient de réflexion de Fresnel. A cette distance, les rayonnements avant et

arrière s’additionnent en interférant de manière constructive, ce qui double la puissance

du rayonnement avant et rend l’antenne plus directive. Par conséquent, il est nécessaire

de définir un rapport avant-arrière exprimé sous le terme F/B (front-to-back ratio).

Le rapport avant-arrière est un critère qui permet de décrire les diagrammes de rayon-

nement directionnels des antennes. Si une antenne a une direction maximale unique, le

rapport avant-arrière est le rapport du gain dans la direction maximale à celui dans la

direction opposée (180° par rapport à la direction maximale spécifiée). Ce paramètre est

généralement donné en dB. Plus le rapport F/B est élevé , moins l’antenne est sensible

aux lobes arrières.

Les gains et les rapports F/B en fonction de la fréquence de l’antenne papillon-A1 et
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papillon-A2 sont illustrés dans les figures 4.40 et 4.41 pour des différentes tailles du plan

réflecteur.
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Figure 4.40 – Comparaison entre (a) le gain et (b) le rapport F/B de l’antenne papillon-
A1 des différentes tailles (en mm) du plan réflecteur.
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Figure 4.41 – Comparaison entre (a) le gain et (b) le rapport F/B de l’antenne papillon-
A2 des différentes tailles (en mm) du plan réflecteur.
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On remarque une augmentation significative du gain et du rapport F/B sur toute la

bande de fréquences pour les deux antennes en augmentant la taille du plan métallique. À

partir d’une taille limite, la variation est moins importante d’où la taille du plan réflecteur

est considérée comme infinie par rapport à la taille de l’antenne et que les effets de bord

ne sont plus importants.

De ce fait, le choix des dimensions du plan réflecteur est un compromis entre la

limitation du rayonnement arrière et l’encombrement du système. D’où ce choix s’est

porté sur deux principales conditions, la première étant que le plan métallique n’est pas

très grand. La seconde est que le gain et le rapport F/B sont satisfaisants par rapport

aux autres gains.

Ainsi, la taille choisie est de 195 mm × 105 mm pour le papillon-A1 et de 90 mm × 53

mm pour le papillon-A2. La prochaine étape portera sur l’effet de la courbure de l’antenne

sur ses performances afin de l’appliquer en contact avec l’échantillon cylindrique.

4.4.3.7 Influence de la courbure sur l’antenne

Comme il a été indiqué précédemment, les antennes papillons sont conçues pour être

appliquées directement en contact avec les échantillons cylindriques sous test (figure 4.42)

afin de minimiser les réflexions air-matériaux.

Dans cette optique, un modèle électromagnétique de l’antenne papillon pliée sur une

forme cylindrique (suivant l’axe OY) est conçu. Le cylindre reproduit les propriétés di-

électriques de l’air (ε0 = 1). Cette modélisation permet de prédire le comportement de

l’antenne lorsque le substrat est replié autour de l’axe Y. La courbure des deux antennes

sur plusieurs cylindres de tailles différentes est présentée sur les figures 4.43. Le plan

réflecteur sera aussi courbé d’un diamètre plus petit que l’antenne. La flexion de l’an-

tenne sera étudiée en fonction des rayons des échantillons cylindriques sous test. L’étude

se fera sur des courbures de diamètres (dc) variant entre 8 cm et 25 cm pour l’antenne
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Figure 4.42 – Illustration de l’application envisagée des antennes papillon en contact
avec le cylindre.

papillon-A1 et entre 5 et 15 cm pour l’antenne papillon-A2.

Figure 4.43 – Étude des antennes papillon courbées : (a) vue des courbures de l’antenne
papillon-A1, (b) vue de perspective de l’antenne papillon et le plan réflecteur courbés et
(c) vue des courbures de l’antenne papillon-A2.

Les coefficients de réflexion S11 de l’antenne papillon-A1 courbée pour 3 diamètres

de courbure dc={8 cm, 15 cm , 25 cm} (dc = ∞ représente l’antenne sans courbure)

et de l’antenne papillon-A2 courbée pour 3 diamètres de courbure dc={5 cm, 8 cm , 15

cm} sont donnés dans la figure 4.44. On remarque que la courbure n’a pas d’influence

significative sur l’adaptation des antennes.

Les figures 4.45, et 4.46 représentent les diagrammes de gain respectivement dans

le plan E (xOz) et dans le plan H (yOz) de l’antenne papillon-A1 courbée à f=2 GHz

et f=6 GHz. Tandis que, les figures 4.47 et 4.48 représentent les diagrammes de gain

respectivement dans le plan E (xOz) et dans le plan H (yOz) de l’antenne papillon-A2



154

0 5 10 15 20
−60

−50

−40

−30

−20

−10

0

Fréquence (GHz)

|S
11

| (
dB

)

 

 

dc=∞

dc=25 cm
dc=15 cm
dc=8 cm

(a)

5 10 15 20
−50

−40

−30

−20

−10

0

10

Fréquence (GHz)

|S
11

| (
dB

)

 

dc=∞

dc=15 cm
dc=8 cm
dc=5 cm

(b)

Figure 4.44 – Influence de la courbure sur le coefficient d’adaptation S11 : (a) de l’antenne
papillon-A1 et (b) de l’antenne papillon-A2.

courbée à f=4 GHz et f=8 GHz.
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Figure 4.45 – Diagrammes de gain de l’antenne papillon-A1 dans le plan E (φ = 0).

Ici, on peut constater que la courbure de la structure influence nettement la directivité

de l’antenne et affecte considérablement le lobe secondaire. Aux basses fréquences les

antennes sont moins directives quand elles sont plus courbées contrairement aux hautes

fréquences où on gagne en directivité lorsqu’on courbe plus l’antenne, mais aussi en gain

et les lobes secondaires sont moins présents comparés à ceux de l’antenne plate.
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Figure 4.46 – Diagrammes de gain de l’antenne papillon-A1 dans le plan H (φ = 90).
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Figure 4.47 – Diagrammes de gain de l’antenne papillon-A2 dans le plan E (φ = 0).

4.5 Conclusion

Nous avons vu dans la première partie de ce chapitre qu’il existait différents types

d’antennes utilisées dans les applications de tomographie EM. Ces antennes possèdent

chacune des caractéristiques différentes mais elles doivent toutes être relativement large

bande, ceci pour aider à améliorer la résolution dans le domaine temporel. L’antenne

Vivaldi présente de nombreux avantages à cet effet du fait d’être réputée pour sa large

bande, sa technologie imprimée (structure 2D) et surtout pour sa polarisation linéaire
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Figure 4.48 – Diagrammes de gain de l’antenne papillon-A2 dans le plan H (φ = 90).

et sa directivité. Par conséquent, elle est régulièrement utilisée dans les applications de

tomographie et de radar GPR. L’antenne ETSA-A5 quant à elle, de la famille Vivaldi,

actuellement utilisée dans des applications radar au Cerema, est trop encombrante par

rapport au système envisagé qui a pour but la caractérisation diélectrique des échantillons

cylindriques. Étant donné que nous souhaitons utiliser nos prototypes d’antennes pour

les intégrer dans le banc EM afin de mesurer la permittivité des échantillons des enrobés

bitumineux, nous nous sommes fixés deux objectifs principaux pour la conception d’une

nouvelle antenne Vivaldi ; d’une part un encombrement minimal et d’autre part une

bande passante maximale dans la gamme de fréquences de 1,5 GHz à 10 GHz. Une étude

paramétrique a été effectuée sur les différents paramètres d’antenne Vivaldi. L’antenne

ETSA-A7 que nous avons conçue et développée fonctionne dans la bande [1,6-15 GHz] et

bénéficie d’une impulsion de 0,22 ns dans le domaine temporel. Son gain maximal mesuré

varie entre 3,9 et 10 dB. Ses dimensions sont de l’ordre de 7 cm × 7 cm. Ces paramètres

que nous avons réussis à obtenir correspondent au cahier de charges que nous nous étions

fixés. Deux antennes ETSA-A7 ont été fabriquées pour les intégrer par la suite sur le

banc EM.
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Les antennes papillon omnidirectionnelles sont facilement utilisables, même si elles

possèdent de moins bonnes caractéristiques large bande. De plus, nous avons eu l’idée

de fabriquer des antennes flexibles afin de maximiser le contact avec le matériau et déli-

vrer ainsi le plus de puissance possible au milieu. A cet effet, une antenne papillon a été

conçue sur un substrat flexible. L’un des défis les plus compliqués à réaliser est d’avoir

une alimentation large bande adaptée à l’antenne papillon conçue. Un balun a été utilisé

permettant d’alimenter l’antenne à 50 Ω. Ce balun contient des Vias métallisés imprimés

sur le Kapton. Un plan réflecteur a été utilisé derrière l’antenne pour avoir plus de directi-

vité. Une première antenne papillon flexible de taille 13 cm × 7 cm est développée dans la

bande [1,7-14 GHz]. Cette antenne est adaptée, en termes de dimensions, seulement aux

échantillons de diamètre de 8 à 25 cm. Par conséquent, une deuxième antenne papillon

de dimension 6 cm × 3,5 cm a été développée dans la bande [4-19 GHz]. Cette antenne

est adaptée, en termes de bande passante, aux échantillons de diamètre situé entre 5 et

15 cm. L’étude des antennes courbées en fonction du diamètre des échantillons a montré

que la courbure peut rendre l’antenne plus directive aux hautes fréquences. Malheureuse-

ment, les antennes papillon n’ont pas pu être fabriquées. En effet, la technologie des vias

métallisés sur le kapton est difficile à réaliser dans le laboratoire. Nous avons cependant

contacté quelques entreprises spécialisées dans la fabrication de ce type d’antennes et le

stade de fabrication est en stand by Elliptika pour de futurs travaux de recherche sur ce

sujet.

Le chapitre suivant sera consacré sur la phase de mise en pratique des antennes déve-

loppées (ETSA-A7) afin de déterminer la permittivité réelle et la compacité des échan-

tillons cylindriques.



Chapitre 5

Estimation de la permittivité et la

compacité des échantillons cylindriques

5.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons aborder la phase de mise en pratique des antennes déve-

loppées (ETSA-A7) afin de déterminer la permittivité réelle des échantillons cylindriques

puis d’évaluer la compacité d’enrobés bitumineux. Auparavant, il est nécessaire de passer

par une étape d’étude numérique.

Ce chapitre sera divisé en trois parties. La première concernera la validation analytique

et numérique (FDTD) de l’approche à l’aide des antennes ETSA-A7. L’évaluation des

permittivités des échantillons cylindriques modélisés (monocouche et multicouches) en

FDTD sera discutée ainsi que les techniques appliquées pour traiter les résultats.

Rappelons que l’objectif de cette thèse est d’évaluer la permittivité diélectrique et

ensuite la compacité des enrobés. Ainsi pour y parvenir, une deuxième partie est consacrée

au rappel d’un modèle de mélange EM qui a pour but de déterminer la compacité.

La dernière partie portera sur la mise en œuvre du banc EM. Des mesures seront
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effectuées sur différents échantillons (Téflon, calcaire, bétons bitumineux) de différentes

tailles. Deux méthodes de référence (le banc gamma et la cavité cylindrique) seront uti-

lisées pour valider l’approche. Sa précision ainsi que ses limites seront discutées.

5.2 Modélisation du système en FDTD

Dans cette partie, une validation de l’approche de l’estimation de la permittivité réelle

d’un matériau en utilisant les antennes ETSA-A7 est proposée. Une comparaison entre le

modèle analytique et un modèle numérique sera donnée. Les évaluations de la permittivité

d’un échantillon cylindrique monocouche et multicouche seront présentées, ainsi que les

techniques appliquées pour traiter les résultats obtenus.

5.2.1 Validation de l’approche : numérique et analytique

Dans cette sous-section, la validation analytique et numérique de la méthode d’esti-

mation de la permittivité d’un échantillon cylindrique homogène sans perte est présentée.

Comme abordé précédemment dans la section 3.5 du deuxième chapitre, nous allons ici

appliquer le même procédé en utilisant les nouvelles antennes ETSA-A7. La procédure

de la validation est donnée dans la figure 5.1.

Le système modélisé en FDTD est constitué de deux antennes ETSA-A7 (émettrice,

réceptrice) et d’un échantillon cylindrique. Un schéma de principe est donné dans la figure

5.2. Les deux antennes sont placées en vis-à-vis et suivant l’axe médian de l’échantillon.

Elles sont distantes de D=80 cm. L’échantillon modélisé a une permittivité relative εr=

6, un diamètre d=15 cm et une longueur L=32 cm. La même configuration est faite pour

le modèle analytique en 2D afin de comparer les deux modèles.

On considère une onde plane en ce qui concerne le modèle analytique et une impulsion

centrée sur la fréquence 6 GHz dans la bande [1,5-15 GHz] en ce qui concerne la source
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Figure 5.1 – La procédure de validation analytique et numérique de la méthode d’esti-
mation de la permittivité.

E R
d=15 cm

D=80 cm

ETSA-A7 ETSA-A7

tt

tair

𝜀𝑟 = 6

Figure 5.2 – Schéma de principe de l’approche.

EM.

La comparaison entre le module de l’impulsion transmise sans et avec échantillon pour

les deux modèles est présentée dans la figure 5.3.

Le temps de propagation total dans l’air (tair) ainsi que le temps de propagation total

dans l’air et dans l’échantillon (tt) sont donnés dans le tableau 5.1. La permittivité réelle

de l’échantillon de chaque modèle est estimée en inversant le temps de trajet par l’équation
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Figure 5.3 – Les modules des impulsions analytiques et numériques (a) sans échantillon
(propagation dans l’air) et (b) avec échantillon.

3.63 du chapitre 2. Une correction est appliquée par rapport au temps de propagation

dans l’air.

Solution tair (ns) tt (ns) ε′r Erreur relative (%)

Analytique 2,66 3,39 5,92 1,2

Numérique 2,67 3,38 5,93 1,1

Table 5.1 – Comparaison de permittivité réelle et d’erreur relative obtenues entre le
modèle analytique et numérique ( FDTD).

L’erreur relative de la permittivité trouvée par rapport à la permittivité exacte (εr = 6)

est observée dans le même tableau 5.1. Elle est proche de 1% qui est acceptable pour la

caractérisation d’un matériau. L’étape suivante porte sur l’évaluation de la permittivité le

long de l’échantillon cylindrique modélisé. Deux échantillons seront évalués : monocouche

et multicouche. Les résultats ainsi que les techniques appliquées seront présentés.

5.2.2 Échantillon monocouche

Maintenant, nous en arrivons à la deuxième phase à savoir l’évaluation de la permittivité

relative de l’échantillon cylindrique monocouche modélisé suivant sa longueur en dépla-
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çant les deux antennes par pas de 5 cm. En prenant la même configuration que la section

3.6, on compare entre eux les résultats modélisés obtenus par les antennes ETSA-A5

et ETSA-A7. La modélisation en FDTD du système (antenne ETSA-A7 et échantillon

cylindrique) est donnée dans la figure 5.4.

Figure 5.4 – La modélisation du système en FDTD (antennes ETSA-A7+ cylindre).

Le radargramme obtenu de la modélisation sur 50 cm est illustré dans la figure 5.5.

Le profil de la permittivité réelle de l’échantillon en fonction de la distance parcourue par

les deux antennes est illustré dans la figure 5.6.

La comparaison des résultats obtenus par les deux antennes donnée dans le tableau 5.7

montre également l’efficacité de l’antenne ETSA-A7 pour l’estimation de la permittivité

d’un échantillon cylindrique avec une seule couche avec un taux d’erreur de 0, 8% ce qui

est satisfaisant. Une évaluation d’un échantillon multicouche sera traitée dans la partie

suivante.

5.2.3 Échantillon muticouche

L’objectif de cette partie est d’étudier la capacité du système à évaluer les échantillons

multicouches et à distinguer les épaisseurs et les permittivités de chaque couche. C’est la
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Figure 5.5 – Radargramme obtenu de l’échantillon monocouche modélisé.
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Figure 5.6 – Comparaison entre les résultats de modélisation de la permittivité de
l’échantillon, utilisant les ETSA-A7 et A5 .

raison pour laquelle un cylindre multicouche est modélisé (Fig.5.8).

Le cylindre est constitué de 4 couches de 5, 2, 10 et 15 cm qui ont une permittivité réelle

respective de εr1 = 4, εr2 = 5, εr3 = 6 et εr4 = 7. Il a un diamètre d = 15 cm et une

longueur L = 32 cm. Les deux antennes ETSA-A7, distantes de D = 69,5 cm, effectuent
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Antennes utilisées ETSA A5 ETSA A7
Permittivité moyenne 5,95±0,01 5,95±0,03
Erreur relative (%) 0,8 0,8

Figure 5.7 – Comparaison de la permittivité moyenne de l’échantillon obtenue pour les
deux antennes.

ETSA A7-
Réceptrice

ETSA A7-Emettrice
d=15 cm

Figure 5.8 – Schéma du système modélisé de caractérisation de la permittivité de l’échan-
tillon multicouche.

100 déplacements par pas de 5 mm le long de l’échantillon. Pour chaque déplacement, la

propagation d’une impulsion centrée sur 6 GHz (dérivée d’une Gaussienne), envoyée par

l’antenne émettrice, est simulée. Les résultats bruts de la modélisation sont affichés dans

le radargramme sur la figure 5.9.

Avant d’évaluer la permittivité de l’échantillon, nous détaillons quelques techniques ap-

pliquées sur les données brutes collectées pour améliorer les résolutions.

5.2.4 Pré-traitement des données

5.2.4.1 Transformée de Hilbert

Les données sortant de la modélisation sont des valeurs réelles. Ainsi afin de ne récupérer

que l’enveloppe du signal, nous avons appliqué une transformée de Hilbert [133] pour les
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Figure 5.9 – Radargramme obtenu de l’échantillon multicouche modélisé.

données de l’échantillon monocouche. Cette transformation peut améliorer la résolution

des signaux dans une certaine mesure et aider à améliorer la résolution d’image [134].

La transformée de Hilbert d’une fonction à variable réelle est notée TH. La transformée

de Hilbert du signal s(t), notée ŝ(t), est calculée par la convolution du signal s(t) par 1
πt
.

ŝ(t) peut être considéré comme étant la sortie d’un système excité par une entrée s(t). Ce

système est considéré linéaire invariant de réponse impulsionnelle 1
πt
. En traitement du

signal, c’est un outil mathématique largement appliqué pour définir l’enveloppe complexe

d’une grandeur réelle modulée par un signal. La transformation de Hilbert est décrite

comme suit :

ŝ(t) = TH(s) = (h ∗ s)(t) = vp{
∫ +∞

−∞
s(τ)h(t− τ)dτ} =

1

π
vp{
∫ +∞

−∞

s(τ)

t− τ
dτ}. (5.1)

avec

h(t) =
1

πt
, (5.2)

et
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vp{
∫ +∞

−∞
s(τ)h(t− τ)dτ} = lim

x→0
{
∫ t−ε

−∞
s(τ)h(t− τ)dτ}+ {

∫ +∞

t+ε

s(τ)h(t− τ)dτ}. (5.3)

vp représentant la valeur principale de Cauchy [135].

La transformée de Hilbert du signal réel permet de calculer les phases instantanées des

signaux modulés et de déterminer leur enveloppe. A l’aide de la fonction Hilbert de la

bibliothèque MATLAB, on extrait alors le pic principal de l’impulsion propagée, afin

d’estimer de manière plus précise sa position temporelle. Un exemple de l’enveloppe

d’une impulsion propagée dans l’échantillon via la transformée de Hilbert est donné dans

la figure 5.10.
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Figure 5.10 – Enveloppe du signal réel via la transformée de Hilbert du A-scan à la
distance 5 cm du B-scan de la figure 5.9.

A la suite de ce traitement, on peut déduire que le pic du signal est clairement visible, d’où

on pourra déterminer de manière précise le temps de trajet du signal. En revanche, comme

le montrent le radargramme de la figure 5.9, les couches de l’échantillon sont délimitées

par des signatures hyperboliques. Par conséquent, on utilise un traitement classique qui
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consiste à transformer (ou à migrer) l’image du radargramme spatio-temporelle brute en

une image migrée. Ceci permet d’atténuer ces hyperboles et de « focaliser » le signal

dans le domaine spatial correspondant aux points différents (ici, les transitions entre les

couches). Le nom commun de ce processus est appelé migration [136,137].

5.2.4.2 Technique de migration

Les méthodes de migration ont été principalement développées pour le traitement

d’images sismiques [138] et ont été largement utilisées pour la focalisation des données

GPR [137–143].

La migration des données en deux dimensions consiste à transformer un radargramme p

(x,z=0,t) en une image du plan spatial au moment dit « d’explosion », c’est à dire à t=0

soit p(x,z,0), où z est la profondeur.

L’objectif est de concentrer la puissance reçue par le radar sur les points sources de ce

milieu afin d’estimer la taille et les propriétés diélectriques de chaque couche. Cette opé-

ration est basée sur une estimation de la vitesse de propagation des ondes dans le milieu

(ou dans les différentes unités géologiques du milieu, si le milieu n’est pas homogène). Di-

verses techniques de migration ont été développées pour augmenter la résolution spatiale

des images GPR. Celles-ci sont ; sommation hyperbolique [143], migration de l’équation

d’onde de Kirchhoff [142], migration par phase-shift [140, 141] et migration du nombre

d’ondes de fréquence (F-K) [139].

La migration de Kirchhoff et la migration (F-K) sont les deux principales méthodes qui

sont basées sur une extrapolation des données à partir de l’équation de propagation. On

décrit brièvement le principe de ces deux méthodes.

Migration (F-K)
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La migration (FK) (également appelée migration de Stolt) est une méthode basée sur

la transformée de Fourier pour résoudre l’équation d’onde. La migration F-K est une

technique de migration dans le domaine fréquentiel proposée et appliquée pour la première

fois par Stolt en 1978 [144]. L’idée générale est de procéder à un changement de variables

dans le domaine ω − kx en appliquant la transformée de Fourier. La transformation des

données non migrées peut s’écrire sous cette forme [145] :

p̃(kx, ω) =

∫ ∫
p(x, 0, t) exp−j(ωt+kxx) dxdt. (5.4)

Avec kx le nombre d’onde dans la direction x et ω la pulsation.

Le nombre d’onde vertical kz en fonction de la pulsation ω qui définit le changement de

variable, peut s’exprimer sous la forme :

kz =
ω

v

√
1− k2

xv
2

ω2
(5.5)

v représente la vitesse de propagation des ondes EM dans le milieu. On effectue donc

le passage du domaine ω − kx à kx − kz et après une transformée de Fourier inverse la

relation finale s’écrit :

p(kx, kz) =
1

4π2

∫ ∫
p̃(kx, kz) expj(kxx+kzz) dkxdkz. (5.6)

Où

A(kx, kz) = p̃(kz, vkz

√
1 + (

kx
kz

)2)
v√

1 + (kx
kz

)2
. (5.7)

Cette méthode présente divers aspects intéressants tels que son temps réduit de calcul

qui fait d’elle est incontestablement la méthode la plus rapide mais aussi sa simplicité de

mise en œuvre.

Néanmoins quelques inconvénients sont à citer : son champ d’application reste assez
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limité du fait que la vitesse de propagation est supposée constante. Il existe cependant

des variantes de la méthode FK qui tentent de considérer une vitesse de propagation

dépendante de la profondeur : v(z). En plus de cela il est compliqué de prendre en compte

les hétérogénéités latérales dans les calculs.

Le logiciel Reflexw propose la possibilité de migrer les données d’un radargramme [146].

Ce logiciel est conçu pour traiter des données issues de mesures d’origines diverses (sis-

mique, GPR, ultrasons).

La migration F-K sera effectuée en important les données brutes de la modélisation dans le

logiciel Reflexw (les élaborations précédentes ont été effectuées dans MATLAB). Après la

migration, les données migrées seront réimportées dans MATLAB pour la représentation

de nouveau sous la forme d’un radargramme. Les résultats migrés en utilisant la méthode

F-K de la modélisation du système de l’échantillon multicouche sont présentés dans la

figure 5.11. Ces résultats seront utilisés ensuite pour l’évaluation de la permittivité de

l’échantillon modélisé.
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Figure 5.11 – Radargramme modélisé du dispositif de la figure 5.8 (a) données brutes
et (b) données migrées en utilisant la méthode F-K.

Migration de Kirchhoff
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La méthode de migration de Kirchhoff (MK) également connue sous le nom de migration

d’équation d’onde en temps inverse est basée sur la forme intégrale de l’équation d’onde

scalaire. Des équations aux dérivées partielles appelées équations différentielles partielles

basées sur le théorème de Green sont utilisées pour résoudre cette équation d’onde scalaire.

D’après Gazdag [145], la solution intégrale en 2D de l’équation d’onde est donnée par

l’équation suivante :

p(x, z, t = 0) =

∫
cos θ√
2πrc

∂1/2p

∂t
(x, z = 0, t = r/c)dx. (5.8)

Où c = v/2 est la demi-vitesse, r est la distance radiale entre l’emplacement du récepteur-

source et le point de dispersion et θ est l’angle de l’onde incidente par rapport à l’axe de

profondeur (z).

Cette méthode qui, pourtant, prend en compte les hétérogénéités et le temps de calcul

relativement faible, n’est pas adaptée pour des trajets de propagation trop complexes.

À titre de comparaison, les méthodes de migration de Kirchhoff sont appliquées sur les

mêmes signaux : le radargramme de la figure 5.12(a), enregistré avec le système modélisé

de l’échantillon multicouche. Le résultat après migration est montré sur la figure 5.12 (b).
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Figure 5.12 – Radargramme modélisé du dispositif de la figure 5.8 (a) données brutes
et (b) données migrées en utilisant la méthode MK.
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On voit que la migration de Kirchhoff atténue de manière plus efficace les hyperboles que

la migration F-K.

5.2.5 Exploitations des résultats

La permittivité de l’échantillon multicouche est traitée ici. Cette fois, nous avons appliqué

une migration FK et une migration de Kirchhoff afin de comparer les deux techniques. Par

la suite, une transformée de Hilbert (TH) est appliquée aux signaux obtenus. On pointe

le temps de trajet émetteur/récepteur de chaque zone du radargramme pour obtenir la

position temporelle et on traite les temps de trajet pour calculer la permittivité.

La figure 5.13, (a) représente le profil de la permittivité réelle de l’échantillon multicouches

du système modélisé en utilisant la méthode de migration F-K. La figure 5.13, (b) quant

à elle représente le même profil de la permittivité réelle mais en utilisant cette fois la

méthode de migration de Kirchhoff.
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Figure 5.13 – Profil de la permittivité du système 5.8 obtenu avec (a) la migration de
FK+TH (b) la migration de Kirchhoff+TH

D’après les résultats obtenus, il a été démontré que l’utilisation de la méthode de migra-

tion et la transformée de Hilbert améliore l’estimation de la permittivité de l’échantillon
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cylindrique multicouche.

Avec la méthode F-K, il a été possible de distinguer la permittivité des couches de 5 cm,

10 cm et 15 cm mais pas celle de la couche de 2 cm. A l’aide de la méthode de Kirchhoff,

nous avons réussi à distinguer les 4 couches modélisées y compris les plus petites d’entre

elles (2cm). C’est pour cette raison que nous utiliserons la méthode de migration de

Kirchhoff pour le reste du travail expérimental.

5.3 Modèle de mélange EM

L’approche proposée précédemment permet d’obtenir la partie réelle de la permittivité

du matériau étudié. Des modèles de mélange électromagnétique sont nécessaires pour

calculer la compacité de l’enrobé à partir de la permittivité. Dans cette thèse, l’enrobé

est considéré comme un mélange à quatre phases composé de bitume (b), de fine (f),

d’agrégat (ag) et d’air (air). La densité et la compacité de l’enrobé ont déjà été étudiées

par [22] et [26] pour un mélange à trois phases, par [3, 147] pour un mélange à quatre

phases et par [29, 148] pour un mélange à cinq phases. Dans cette section, les principes

de base seront brièvement rappelés. La masse volumique ρ, la teneur massique T et la

partie réelle de la permittivité ε de chaque composant sont illustrées sur la figure 5.14.

Comme mentionné précédemment, la compacité C est le rapport entre la masse volumique

apparente ρa et la masse volumique réelle ρr. Toutes les masses volumiques et les teneurs

massiques de chaque composant sont fournies par le constructeur de la route.

La permittivité diélectrique d’un mélange contenant les matériaux homogènes précédents

et l’air peut être décrite par l’équation de Lichtenecker–Rother [149] (LR) :

εαbb =
∑
i

Ciε
α
i (5.9)

Le paramètre α varie entre 1 et -1. Pour le modèle dit, CRIM (Complex Refractive Index
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Figure 5.14 – Représentation de la répartition des composants de l’enrobé.

Model) qui est très utilisé en génie civil, α est égal à 0,5 [147]. Ci est la concentration

volumique du ime composant. Elle est définie par :

Ci = CagTi 6=ag
ρag
ρi 6=ag

(5.10)

et :

Cag =
C

Z
(5.11)

Avec :

Z = 1 +
ρagTb
ρbTag

+
ρagTf
ρfTag

= 1 + Crb + Crf (5.12)

Où Crb et Crf sont respectivement les concentrations volumiques relatives de bitume et

de fine.

On rappelle que la compacité peut s’exprimer comme :

C = Cag + Cb + Cf = 1− Cair (5.13)
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À partir des équations 5.9-5.13, la compacité de l’enrobé peut être exprimée comme suit :

C =
εαbb − 1

1
Z
εag + Crb

Z
εαb +

Crf

Z
εαf − 1

(5.14)

Comme le montre l’équation 5.14, εbb est la permittivité mesurée par le banc EM proposé.

La seule inconnue est la permittivité des agrégats. Cette dernière peut être mesurée sous

forme d’une poudre à l’aide de la méthode de la cavité cylindrique en laboratoire décrite

dans la section 2.4.3. Cependant, dans ces travaux, cette grandeur sera déterminée à l’aide

des mesures de référence (banc gamma) qui seront incluses dans l’analyse.

5.4 Expérimentations

Le banc EM proposé sera testé sur des différents échantillons cylindriques disponibles

en laboratoire (figure 5.15). Une série de mesures sera réalisée sur des échantillons cylin-

driques homogènes ou stratifiés (diamètres de 8 à 20 cm) de nature différente (Téflon,

Calcaire, Béton bitumineux) avec le banc EM. Ensuite, l’évaluation de la permittivité

puis la compacité des échantillons de bétons bitumineux seront étudiées. Deux méthodes

de références seront utilisées pour comparer et valider les résultats obtenus : le banc

gamma et la cavité cylindrique en laboratoire. Des mesures avec les antennes ETSA-A5

seront effectuées aussi pour comparer les performances de ces antennes et les antennes

développées afin d’évaluer la permittivité des échantillons.
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Figure 5.15 – Échantillons cylindriques à évaluer en laboratoire.

5.4.1 Description du système

Le banc électromagnétique qui sera utilisé dans la partie expérimentale est illustré dans

la figure 5.16. Ce banc est composé d’un analyseur de réseau vectoriel (ARV) E8362B,

commercialisé par Agilent technologies. Il a un double rôle : générer les ondes incidentes

qui seront envoyées vers l’échantillon sous test, et enregistrer les informations reçues

par l’antenne réceptrice et correspondant aux ondes propagées dans l’échantillon. Cet

analyseur est en mesure de générer des ondes à des fréquences allant de 10 MHz à 20

GHz.

Le banc est composé aussi de deux antennes ETSA-A7 développées au cours de cette

thèse. Ces antennes fonctionnent dans la bande [1,5-15 GHz].

Un ordinateur et un logociel, NWARADAR, développé en laboratoire (Cerema) [150],
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seront les outils utilisés pour configurer tous les paramètres de l’analyseur et pour piloter

le banc EM motorisé qui effectue le déplacement des deux antennes.

Port 1 Port 2

ARV

Ordinateur
+

Logiciel NWARADAR Cerema

ETSA_E

ETSA_R

Moteur 
pas à pas

SUT

Figure 5.16 – Banc électromagnétique utilisé pour l’évaluation des échantillons cylin-
driques en laboratoire (SUT : sample under test).

Configuration des mesures :

• distance entre les deux antennes : D=30, 40, 50 cm

• 801 fréquences dans la bande de mesure : [1,5-15 GHz] ;

• 110 mesures par échantillon ;

• pas de déplacement : 5mm ;

• échantillons à évaluer : téflon, calcaire, béton bitumineux. . . ;

• diamètres des échantillons entre 8 et 19 cm.

Pour chaque mesure, le paramètre S21 est enregistré. Tous les traitements qui seront effec-

tués, sont illustrés dans la figure 5.17 pour la caractérisation diélectrique des échantillons.
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Figure 5.17 – Traitements appliqués aux données de mesure.

5.4.2 Résultats des mesures

5.4.2.1 Échantillon de Téflon

La première mesure a été réalisée sur un échantillon cylindrique en téflon (voir la figure

5.15) de diamètre d=8,5 cm et de longueur L=32 cm. On a effectué des mesures pour

trois configurations différentes en fonction de la distance D entre les deux antennes (port

à port) ; D=30, 40 et 50 cm. Les résultats des S21 bruts et migrés sont affichés sous forme

de radargrammes dans les figures 5.18-5.20.
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Figure 5.18 – Radargramme mesuré du Téflon por D=30 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.19 – Radargramme mesuré du Téflon por D=40 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.20 – Radargramme mesuré du Téflon pour D=50 cm : (a) données brutes et
(b) données migrées (MK).

Dans le but de déterminer la permittivité réelle de la carotte de téflon, une transformation

de Hilbert est appliquée sur les données migrées. On pointe les temps de trajets dans l’air

puis dans la carotte. En traitant les temps de trajets pointés, le profil de la permittivité

est tracé en fonction de la distance parcourue par les deux antennes pour D=30, 40 et 50

cm dans la figure 5.21.

Pour valider ces résultats, les permittivités moyennes du téflon pour les trois distances

sont comparées aux résultats obtenus par la méthode de la cavité cylindrique dans le
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Figure 5.21 – Profil de la permittivité du Téflon pour D=30, 40 et 50 cm .

tableau 5.2. La permittivité obtenue par la méthode de référence est la moyenne de 6

mesures dans une cavité cylindrique à des fréquences de 0,6 à 4,1 GHz [32].

Distance (cm) Moyenne de ε′r Référence de ε′r Erreur relative (%)

D=30 2,155 ± 0,02

2,15±0,1

0,23

D=40 2,149 ± 0,02 0,25

D=50 2,165± 0,01 0,6

Table 5.2 – Comparaison entre la permittivité moyenne obtenue du téflon par le banc
EM pour D=30, 40 et 50 cm et par la cavité cylindrique.

Les résultats des comparaisons entre les permittivités moyennes obtenues d’échantillon

de téflon par les mesures en banc EM et par la méthode de référence en cavité cylindrique

sont proches de 0, 2 à 0, 6% pour D=30 à 50 cm. Ces résultats montrent également que

la distance entre les deux antennes a une influence sur les résultats. On remarque pour

cette première étude que plus les antennes sont proches de l’échantillon, meilleurs sont

les résultats.

Maintenant, avec les mêmes configurations, une mesure avec les antennes ESTA-A5 est

effectuée sur l’échantillon de téflon avec les antennes aussi proches que possible. Comme
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nous sommes limités par la taille des antennes (18 cm× 12 cm) et la configuration du banc

EM, la distance entre les deux antennes est fixée à D=50 cm. Le profil de permittivité du

téflon obtenu est comparé à celui obtenu par les antennes ETSA-A7 dans la figure 5.22.

Un tableau comparatif de la permittivité moyenne est donné dans le tableau 5.3.
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Figure 5.22 – Profil de la permittivité du Téflon avec l’antenne ETSA-A5 pour D= 50
cm et ETSA-A7 pour D= 30 cm.

La comparaison des résultats entre ces deux antennes montre l’efficacité des antennes

ETSA-A7 à déterminer la permittivité de l’échantillon avec une erreur relative de 0,23%

contre 0,42% obtenue par les antennes ETSA-A5.

Antennes Moyenne de ε′r Référence de ε′r Erreur relative (%)

ETSA-A5 2,140 ± 0,02

2,15±0,1

0,42

ETSA-A7 2,155 ± 0,02 0,23

Table 5.3 – Comparaison d’erreur relative de la permittivité moyenne obtenue du Téflon
en utilisant les antennes ETSA-A5 et ETSA-A7.
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5.4.2.2 Échantillons de calcaires

La deuxième étape consiste à évaluer la permittivité diélectrique de 3 échantillons de

calcaire de diamètres différents (voir figure 5.15). Les carottes ont une longueur L=30 cm

et ont des diamètres de 8 cm, 15 cm et 19 cm. Les distances sont fixées à D=30 cm pour

la carotte de 8 cm et D=50 cm pour les carottes de 15 cm et 19 cm. Le radargramme

ainsi que l’évaluation de la permittivité diélectrique pour chaque carotte sont illustrés

dans les figures 5.23-5.25.
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Figure 5.23 – Calcaire de diamètre 8 cm pour D=30 cm : (a) radargramme (MK) et (b)
profil de la permittivité réelle.

D’après les résultats obtenus sur les permittivités des échantillons de calcaire, on remarque

un écart type de ±0, 2% à ±0, 5% (Tableau 5.4). Ces variations sont trop importantes

pour un matériau supposé homogène. Ceci peut être expliqué par l’inhomogénéité ou

par l’importance de la teneur en eau dans les échantillons, la permittivité diélectrique

des matériaux étant très sensible à celle-ci [151]. La comparaison entre la permittivité

moyenne des 3 échantillons de calcaire obtenue à partir du banc EM et la permittivité

moyenne obtenue avec la méthode de la cavité cylindrique est décrite dans le tableau

5.4. Les erreurs relatives qu’on trouve varient entre 1 à 11% et ne sont pas négligeables.
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Figure 5.24 – Calcaire de diamètre 15 cm pour D=50 cm : (a) radargramme (MK) et
(b) profil de la permittivité réelle.
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Figure 5.25 – Calcaire de diamètre 19 cm pour D=50 cm : (a) radargramme (MK) et
(b) profil de la permittivité réelle.

Cela montre que notre système est sensible à la teneur en eau. Des techniques de séchage

peuvent être appliquées sur les échantillons pour améliorer ces résultats.

Diamètre (cm) Moyenne de ε′r Référence de ε′r Erreur relative (%)

d=8 6,03 ± 0,56

5,74±0,2

5,12

d=15 5,85 ± 0,43 1,19

d=19 6,39± 0,23 11
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Table 5.4 – Comparaison entre la permittivité moyenne obtenue de différents échantillons
de calcaire par le banc EM et par la cavité cylindrique.

5.4.2.3 Échantillons de béton bitumineux monocouche

Pour cette expérimentation, des mesures sur 6 enrobés (notés BB1,BB2, BB3, BB4, BB5

et BB6) à formulations connues ont été réalisées. Un exemple d’une formulation des

échantillons BB1 et BB2 donnée par le constructeur est illustré dans la figure 5.26.

Ces échantillons nous ont été fournis par EIFFAGE de Ciry Salsogne. Ils sont composés

d’agrégats (0/10), de fine et de bitume. Les teneurs massiques et les masses volumiques

de chaque composant ainsi que les masses volumiques réelles des mélanges sont indiquées

dans le tableau 5.5. Ces échantillons ont un diamètre d=8 cm et une longueur de 17 cm.

La compacité de ces carottes a été contrôlée en laboratoire avec le banc gamma suivant

la norme française NF P98-250-5 [11]. Pour chaque échantillon, deux mesures ont été

faites par le banc gamma pour déterminer la masse volumique apparente. La moyenne

des deux mesures sera notre référence.

Agrégats BB1 & BB2(0/10) BB3 & BB4 (0/10) BB5 & BB6 (0/10)

Tag 0,957 0,954 0,947

Tb 0,033 0,026 0,043

Tf 0,01 0,02 0,01

ρag(Mg/m3) 2,8 2,8 2,543

ρb(Mg/m3) 1,027 1,033 1,033

ρf (Mg/m3) 2,8 2,8 2,8

ρr(Mg/m3) 2,548 2,591 2,461

Table 5.5 – La recomposition des échantillons de bétons bitumineux.

Pour l’évaluation de la compacité à l’aide de l’équation 5.14, les permittivités respectives

du bitume et de fine sont fixées à εf = 6 et εb = 2, 52 [3]. La seule inconnue est la
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Figure 5.26 – Un exemple de la formulation d’un échantillon d’enrobé donné par le
constructeur.
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permittivité des agrégats. Il s’agit dans cette méthodologie de prendre deux échantillons

de bétons bitumineux de la même formulation (par exemple BB1 et BB2) qui ont été

contrôlés par le banc gamma. Cette méthodologie se base sur le calcul de la permittivité

des agrégats (εag) pour D=30, 40 et 50 cm de la première carotte BB1 à partir de la

compacité (Cg1) obtenue par le banc gamma. Puis, la compacité CEM1 est évaluée par

le banc EM. La permittivité (εag) qui présente l’erreur minimale sera insérée dans les

calculs de la deuxième carotte BB2 pour déterminer la compacité CEM2. Un schéma de

principe est illustré sur la figure 5.27.

Deux Enrobés de la même formulation

Cg1

𝜺𝒂𝒈(D)

CEM1 (D)

Cg2

CEM2 (D)

Contrôle banc gamma 

Contrôle banc EM 

E R

D=30, 40, 50 cm

E R

D=30, 40, 50 cm

𝜺𝒂𝒈 avec 

erreur minimale

BB1 BB2

Figure 5.27 – Méthode de calcul de la permittivité des agrégats.
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Pour chaque carotte, des mesures pour trois configurations, D=30, 40 et 50 cm, ont

été effectuées. Pour chaque échantillon d’enrobé, les radargrammes, l’évaluation de la

permittivité ainsi que la compacité et l’erreur relative par rapport à la méthode du banc

gamma seront donnés.

Les radargrammes bruts et migrés de l’échantillon de béton bitumineux BB1 sont montrés

sur les figures 5.28-5.30.
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Figure 5.28 – Radargramme mesuré de BB1 pour D=30 cm (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.29 – Radargramme mesuré de BB1 pour D=40 cm (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.30 – Radargramme mesuré de BB1 pour D=50 cm (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).

Le profil de la permittivité réelle est tracé sur la figure 5.31, (a) pour les trois configura-

tions. La compacité est évaluée par la suite par le modèle de mélange (eq 5.14) dans la

figure 5.31, (b).
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Figure 5.31 – Profils de (a) la permittivité réelle et (b) la compacité de BB1 pour D=30,
40 et 50 cm.

La masse volumique réelle de l’échantillon BB1 donnée par le constructeur est égale ρr =

2, 548 Mg/m3. Les compacités estimées à partir des mesures de permittivité diélectrique

avec le banc EM sont autour de 92, 9%. Ces résultats sont proches des mesures effectuées

par le banc gamma situées autour de 93%. Les erreurs relatives de la compacité sont à
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moins de 1% et sont données dans le tableau 5.6.

Distance (cm)
Banc Gamma Banc EM

Erreur relative (%)
ρa (Mg/m3) C εag εbb ρa (Mg/m3) C

30 8,37 7,04± 0,03 2,369± 0,009 0,929 ±0,003 0,4

40 2,379±0,017 0,933 8,25 6,95 ±0,06 2,336±0,01 0,929 ±0,007 0,44

50 8,24 7,08 ±0,07 2,369±0,01 0,929±0,007 0,41

Table 5.6 – Comparaison entre les résultats obtenus de BB1 par le banc EM pour D=30,
40 et 50 cm et par le Banc gamma.

Les échantillons BB1 et BB2 ont la même formulation, c’est pourquoi la permittivité

diélectrique des agrégats sera fixée pour évaluer la compacité de l’échantillon BB2 à

εag = 8, 37, ce qui est obtenu à D=30 cm de l’échantillon BB1 où l’erreur relative de la

compacité est minimale.

Les radargrammes bruts et migrés d’échantillon de bétons bitumineux BB2 sont affichés

dans les figures 5.32-5.34.
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Figure 5.32 – Radargramme mesuré de BB2 pour D=30 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.33 – Radargramme mesuré de BB2 pour D=40 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.34 – Radargramme mesuré de BB2 pour D=50 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).

Le profil de la permittivité réelle et la compacité équivalente sont tracés dans les figures

5.35, (a) et (b).

La masse volumique apparente et la compacité obtenues par le banc EM et la méthode de

référence sont comparées dans le tableau 5.7. La compacité estimée à partir des mesures

de la permittivité diélectrique de l’échantillon BB2 avec le banc EM est supérieure à 92%.

Ces résultats sont proches des mesures effectuées par le banc gamma situées autour de

93%. Les erreurs relatives de la compacité sont de 0, 3% à 1, 2%. L’erreur minimale est
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Figure 5.35 – Profils de (a) la permittivité réelle et (b) la compacité de BB2 pour D=30,
40 et 50 cm.

obtenue à D=30 cm.

Distance (cm)
Banc EM Banc Gamma

Erreur relative (%)
εbb ρa (Mg/m3) C ρa (Mg/m3) C

30 7,02± 0,11 2,365± 0,03 0,928 ±0,011 0,3

40 6,95 ±0,06 2,34±0,006 0,920 ±0,007 2,374±0,02 0,931 1,2

50 6,99 ±0,075 2,35±0,01 0,924 ±0,007 0,7

Table 5.7 – Comparaison entre les résultats obtenus de BB2 par le banc EM pour D=30,
40 et 50 cm et par le banc gamma avec εag=8,37.

De la même manière, la compacité d’échantillons (BB3,BB4) et (BB5,BB6) sera évaluée.

Les radargrammes bruts et migrés, la permittivité, la compacité ainsi que la comparaison

avec les résultats obtenus par le banc gamma seront représentés par la suite :
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Figure 5.36 – Radargramme mesuré de BB3 pour D=30 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.37 – Radargramme mesuré de BB3 pour D=40 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.38 – Radargramme mesuré de BB3 pour D=50 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.39 – Profils de (a) la permittivité réelle et (b) la compacité de BB3 pour D=30,
40 et 50 cm.

Distance (cm)
Banc Gamma Banc EM

Erreur relative (%)
ρa (Mg/m3) C εag εbb ρa (Mg/m3) C

30 7,99 6,86±0,07 2,41±0,02 0,932±0,008 0,45

40 2,427±0,02 0,936 7,33 6,33±0,06 2,41±0,02 0,931±0,007 0,51

50 7,43 6,34 ±0,09 2,41±0,03 0,932±0,01 0,48

Table 5.8 – Comparaison entre les résultats obtenus de BB3 par le banc EM pour D=30,
40 et 50 cm et par le banc gamma.
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Figure 5.40 – Radargramme mesuré de BB4 pour D=30 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.41 – Radargramme mesuré de BB4 pour D=40 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.42 – Radargramme mesuré de BB4 pour D=50 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.43 – Profils de (a) la permittivité réelle et (b) la compacité de BB4 pour D=30,
40 et 50 cm.

Distance (cm)
Banc EM Banc Gamma

Erreur relative (%)
εbb ρa (Mg/m3) C ρa (Mg/m3) C

30 6,84± 0,039 2,41± 0,011 0,931 ±0,004 1,41

40 6,79± 0,05 2,39± 0,03 0,926 ±0,005 2,447±0,025 0,944 1,95

50 6,79 ±0,07 2,39±0,02 0,925 ±0,008 1,98

Table 5.9 – Comparaison entre les résultats obtenus de BB4 par le banc EM pour D=30,
40 et 50 cm et par le banc gamma avec εag=7,99 (D=30 cm).
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Figure 5.44 – Radargramme mesuré de BB5 pour D=30 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.45 – Radargramme mesuré de BB5 pour D=40 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.46 – Radargramme mesuré de BB5 pour D=50 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.47 – Profils de (a) la permittivité réelle et (b) la compacité de BB5 pour D=30,
40 et 50 cm.

Distance (cm)
Banc Gamma Banc EM

Erreur relative (%)
ρa (Mg/m3) C εag εbb ρa (Mg/m3) C

30 6,759 5,81± 0,027 2,35± 0,009 0,944 ±0,003 0,65

40 2,367±0,02 0,95 6,32 5,48 ±0,04 2,35±0,016 0,943 ±0,006 0,7

50 6,44 5,5 ±0,038 2,35±0,01 0,943±0,005 0,68

Table 5.10 – Comparaison entre les résultats obtenus de BB5 par le banc EM pour
D=30, 40 et 50 cm et par le banc gamma.
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Figure 5.48 – Radargramme mesuré de BB6 pour D=30 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.49 – Radargramme mesuré de BB6 pour D=40 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.50 – Radargramme mesuré de BB6 pour D=50 cm : (a) données brutes et (b)
données migrées (MK).
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Figure 5.51 – Profils de (a) la permittivité réelle et (b) la compacité de BB6 pour D=30,
40 et 50 cm.

Distance (cm)
Banc EM Banc Gamma

Erreur relative (%)
εbb ρa (Mg/m3) C ρa (Mg/m3) C

30 5,81± 0,06 2,347± 0,022 0,942 ±0,009 0,43

40 5,76± 0,03 2,33± 0,01 0,935 ±0,004 2,358±0,016 0,946 1,2

50 5,74 ±0,05 2,31±0,007 0,928 ±0,007 1,96

Table 5.11 – Comparaison entre les résultats obtenus de BB6 par le banc EM pour
D=30, 40 et 50 cm et par le banc gamma avec εag=6,759 (D=30 cm).
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D’après les résultats présentés précédemment, on remarque que les meilleurs résultats

sont obtenus pour une distance D=30 cm. Les compacités estimées d’échantillons BB3,

BB4, BB5 et BB5 avec le banc EM sont respectivement autour de 93, 2%, 93, 1%, 94, 4%

et 94, 2%. Ces résultats sont proches des mesures effectuées par le banc gamma situées

respectivement autour de 93, 6%, 94, 4%, 95% et 94, 6%. Les erreurs relatives de la com-

pacité correspondant sont 0, 45%, 1, 41%, 0, 65% et 0, 43% pour la distance D=30 cm. La

majorité des résultats ont une erreur inférieure à 1% et de ce fait, sont acceptables en

terme de précision.

5.4.2.4 Étude paramétrique complémentaire

Une étude paramétrique complémentaire consiste à vérifier l’homogénéité des échantillons.

En effet, vu que notre banc EM n’effectue pas de balayage circulaire autour de l’échantillon

étudié, c’est l’échantillon que nous avons fait pivoter selon 3 positions différentes θ0, θ1

et θ2 pour effectuer nos mesures pour D=30 cm. Les profils des permittivités de bétons

bitumineux sont affichés dans la figure 5.52.

D’après les résultats obtenus, sur les 6 échantillons de béton bitumineux étudiés, 5 d’entre

eux présentent une légère différence de permittivité moyenne de 0,01 à 0,05. L’échantillon

BB6, quant à lui, présente une différence de permittivité de 0,46 sur la position θ2 par rap-

port aux deux autres étudiés. Du fait de la relation permittivité-compacité, cela implique

une différence de compacité moyenne de 0, 001% à 0, 005% pour les 5 premiers échan-

tillons et une différence de 0, 04% pour le dernier sur la position θ2. On remarque qu’une

différence obtenue sur la compacité représente un dixième d’une différence d’inhomogé-

néité obtenue sur la permittivité. Cela implique une légère influence de l’inhomogénéité

de l’échantillon sur l’évaluation de la compacité. C’est pour cette raison qu’un système à

balayage circulaire sera envisagé dans les développements futurs du banc EM.
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Figure 5.52 – Profils des permittivités réelles pour 3 rotations de la carotte.

Une deuxième étude complémentaire consiste à évaluer la permittivité d’un échantillon

de béton bitumineux multicouche. Malheureusement, nous ne disposons pas de la for-

mulation de l’échantillon qui nous permettrait d’évaluer la compacité. C’est pour cela
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que nous avons effectué ces mesures dans le seul but de connaître la capacité du système

à distinguer les différentes couches. L’échantillon, noté C1, à 5 couches est de diamètre

d=15 cm et de longueur L=30 cm. La distance entre les deux antennes ETSA-A7 est fixée

à D=50 cm. Une mesure avec les antennes ETSA-A5 est effectuée aussi pour une distance

D=60 cm. Les radargrammes migrés (MK) obtenus en utilisant les antennes ETSA-A7 et

ETSA-A5 sont affichés respectivement dans les figures 5.53. Les profils des permittivités
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Figure 5.53 – Radargramme obtenu de C1 en utilisant les antennes (a) ETSA-A7 et (b)
ETSA-A5.

obtenus sont illustrés dans la figure 5.54,(a). Deux mesures sont effectuées pour deux

rotations de l’échantillon C1 θ0 et θ1. L’évaluation de la permittivité est donnée dans la

figure 5.54,(b).

Selon les profils tracés de l’échantillon multicouche C1, on distingue 5 couches qui sont

d’épaisseur 1 cm, 8 cm, 10 cm, 6 cm et 5 cm. La première couche de 1 cm n’a été distinguée

que par l’ETSA-A7. Cela montre que les antennes ETSA-A7 ont une meilleure résolution

spatiale que les ETSA-A5.
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Figure 5.54 – Profils de la permittivité de C1 : (a) en utilisant ETSA-A7 et ETSA-A5
et (b) pour 2 rotations de la carotte.

5.4.3 Conclusion

Il semble donc que les premiers résultats des mesures effectuées avec l’ETSA-A7 sur

différents échantillons montrent que la technique est satisfaisante. L’évaluation de la per-

mittivité des échantillons de Téflon est cohérente avec l’évaluation de la permittivité

en la cavité cylindrique avec une erreur relative de 0, 23%. L’étude de la distance entre

les deux antennes pour le Téflon montre que plus les antennes sont proches de l’échan-

tillon, meilleurs sont les résultats. Une deuxième étude sur la permittivité des différents

échantillons de calcaire démontre que notre système est sensible à la teneur en eau.

L’estimation de la permittivité et ensuite de la compacité du béton bitumineux avec

des formulations connues comparées à celles effectuées par le banc gamma est également

satisfaisante avec une majorité d’erreurs relatives inférieures à 1% pour une distance

D=30 cm. Une étude sur l’homogénéité des échantillons de béton bitumineux démontre

que le système est légèrement sensible à l’inhomogénéité des échantillons. Le banc EM

développé montre également qu’il est capable d’évaluer des échantillons cylindriques avec

plusieurs couches (même les couches allant jusqu’à 1 cm d’épaisseur).



204

5.5 Conclusion

Au cours de ce chapitre nous avons pu évaluer la capacité du banc EM à déterminer la

permittivité et la compacité le long d’échantillons cylindriques.

Dans un premier temps, des modélisations en FDTD du système composé de deux an-

tennes ETSA-A7 et d’un cylindre diélectrique ont été effectuées dans la bande [1,5-15

GHz]. Une évaluation de la permittivité d’un cylindre homogène modélisé sans pertes en

se basant sur le traitement des temps de trajet émission-réception a été effectuée. Les

résultats des permittivités modélisées sont proches des valeurs exactes avec une erreur

relative de l’ordre de 0, 8%. Ils sont aussi comparés aux valeurs obtenues par une modélisa-

tion de l’ETSA-A5. Les résultats d’une deuxième modélisation d’un cylindre multicouche

montrent que des traitements sont nécessaires pour les améliorer. Une migration de Kirch-

hoff et une transformée d’Hilbert sont appliquées aux données brutes. Ces techniques ont

considérablement amélioré les résultats initialement obtenus où l’on parvient à distinguer

nettement la permittivité et l’épaisseur de chaque couche modélisée.

Dans un deuxième temps, des mesures sur des échantillons cylindriques de différents

matériaux sont effectuées. Le banc de mesure comporte seulement deux antennes ETSA-

A7. Le banc EM est motorisé pour permettre le balayage des deux antennes le long

des échantillons cylindriques. L’évaluation de la permittivité d’un échantillon de Téflon

d’un diamètre de 8,5 cm a été effectuée pour plusieurs distances séparant chacune les

deux antennes. La comparaison entre les résultats obtenus et ceux obtenus par la cavité

cylindrique montre que plus les antennes sont proches de l’échantillon, meilleurs sont les

résultats avec une erreur de l’ordre de 0, 23%. Puis en comparant entre eux les résultats

obtenus avec les deux antennes ETSA-A7 et ETSA-A5, on constate que l’antenne ETSA-

A7 est plus efficace. L’évaluation de la permittivité des différents échantillons de calcaire

montre, quant à elle, que le système est sensible à la teneur en eau et à l’inhomogénéité des



205

matériaux. C’est pour cela que des techniques de séchage en étuve doivent être appliquées

sur les échantillons pour améliorer les résultats. Une série de mesure a été effectuée sur 6

échantillons de bétons bitumineux à formulation connue prélevés sur des chaussées neuves

(chaque paire d’échantillons a la même formulation) après avoir été contrôlés au banc

gamma. Le profil de permittivité de chaque échantillon a été évalué à l’aide du banc EM.

Pour estimer la compacité de ces échantillons, des lois de mélange à quatre phases ont été

appliquées. En revanche, la connaissance de la permittivité des agrégats est primordiale.

A l’aide des mesures effectuées par le banc gamma, on a pu déterminer la permittivité des

agrégats du premier échantillon. Cette valeur a été utilisée pour le contrôle du deuxième

échantillon. Cette méthode nous a permis de déterminer la précision de notre approche.

Les valeurs obtenues de la compacité à partir des mesures de permittivité du banc EM

comparées à celles obtenues par le banc gamma sont très proches et de ce fait acceptables

en terme de précision (l’ordre de l’erreur étant compris entre 0, 4% et 2%). Cette étape

permet de valider de manière définitive l’approche générale qui consiste à estimer la

compacité des enrobés à partir de la mesure de sa permittivité et de la connaissance des

caractéristiques des constituants des enrobés (permittivité, la teneur massique et la masse

volumique).

Une étude sur l’homogénéité des échantillons de béton bitumineux en balayant l’échan-

tillon cylindrique selon trois positions axiales montre que le système est légèrement sen-

sible à l’inhomogénéité des matériaux. Une dernière mesure ayant été effectuée sur un

échantillon de béton bitumineux multicouche démontre également que le banc EM per-

met de distinguer la permittivité et l’épaisseur de chaque couche (même les couches allant

jusqu’à 1 cm d’épaisseur).



Chapitre 6

Conclusion et perspectives

L’objectif de cette thèse est d’évaluer la compacité des échantillons cylindriques des en-

robés bitumineux prélevés par carottage à l’aide de méthodes radar basées sur la propa-

gation des ondes dans la matière.

La compacité d’un enrobé est un paramètre important pour le dimensionnement des

chaussées neuves. Elle détermine à la fois les objectifs définis en termes de capacité de

trafic et de durabilité de la chaussée.

Pour le contrôle des chaussées neuves, plusieurs méthodes sur site et en laboratoire

existent. Elles reposent sur la mesure de la masse volumique apparente du béton bi-

tumineux en la comparant à la masse volumique réelle afin d’estimer sa compacité.

Les méthodes utilisées pour étudier ce paramètre sont soit destructives, nucléaires ou

électromagnétiques. Parmi ces méthodes, la méthode hydrostatique et le banc gamma-

densimétrique sont, en laboratoire, les seules méthodes normalisées pour la mesure de la

compacité. La pesée hydrostatique permet une mesure globale des carottes, contrairement

à la méthode gamma-densimétrique qui permet d’obtenir un profil de la compacité le long

de l’échantillon cylindrique. L’inconvénient majeur de cette méthode est l’utilisation de

206
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source radioactive pour générer ces rayonnements gamma. Elles ont un impact sur la

santé des utilisateurs. Elles génèrent aussi des coûts et de fortes contraintes quant à leur

utilisation, leur stockage et leur transport. Son remplacement est désormais devenu un

enjeu majeur. Les méthodes électromagnétiques notamment les radars impulsionnels et

les radars à sauts de fréquence présentent un fort potentiel pour les études génie civil, en

particulier pour l’estimation de la compacité.

L’objectif de ce travail est d’apporter une solution électromagnétique, basée sur des tech-

niques radar, alternative au banc gamma-densimétrique en laboratoire ceci afin de contrô-

ler la compacité des carottages d’étalonnage avec une précision équivalente aux méthodes

nucléaires. L’approche proposée est un système de tomographie EM basée sur la propa-

gation des ondes EM à travers les échantillons cylindriques.

Nous avons tout d’abord présenté les avantages et les inconvénients des différents sys-

tèmes et approches en tomographie. Cette étude montre que l’utilisation d’un système à

deux antennes large bande mobiles et une approche dans le domaine temporel pour la

reconstruction des propriétés diélectriques des matériaux est une approche avantageuse

en terme de coûts, d’encombrement et de couplage entre les éléments.

Une approche proposée basée sur le traitement des temps de trajets émission/réception

pour évaluer la permittivité diélectrique d’un cylindre a été validée théoriquement et

en FDTD. Les résultats sont satisfaisants et prouvent que l’approche est pertinente.

Pour la mise en œuvre de cette approche, le banc EM exige de concevoir un système

antennaire adapté aux dimensions des carottes d’étalonnage qui ont des diamètres variant

classiquement entre 5 cm et 25 cm.

L’étude des différentes antennes utilisées dans les applications de tomographie montre que
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l’antenne Vivaldi antipodale triplaque présente de nombreux avantages : elle possède une

large bande passante, une polarisation linéaire et une forte directivité. Cela permet d’avoir

une meilleure résolution dans le domaine temporel. A cet effet, une antenne vivaldi ETSA-

A7 a été conçue et fabriquée. Cette antenne possède une bande de fréquence de [1,5-15

GHz] et bénéficie d’une impulsion équivalente d’une largeur de 0,22 ns dans le domaine

temporel. Son gain maximal mesuré varie entre 3,9 et 10 dB. Ses dimensions sont de

l’ordre de 7 cm × 7 cm. Ces paramètres que nous avons réussis à obtenir correspondent

au cahier de charges que nous nous étions fixés. Deux antennes papillon flexibles ont aussi

été conçues sur un substrat de Kapton afin d’optimiser le contact avec le matériau et lui

délivrer ainsi le plus de puissance possible. Une première antenne papillon flexible de taille

13 cm × 7 cm est développée dans la bande [1,7-14 GHz]. Cette antenne est adaptée,

en termes de dimensions, seulement pour les échantillons de diamètre de 8 à 25 cm. Une

deuxième antenne papillon de dimension 6 cm × 3,5 cm a été développée dans la bande

[4-19 GHz]. Cette antenne est adaptée, en terme de bande passante, aux échantillons

de diamètre situé entre 5 et 15 cm. Un plan réflecteur a été utilisé derrière l’antenne

pour avoir un gain amélioré. L’étude des antennes courbées en fonction du diamètre des

échantillons a montré que la courbure peut rendre l’antenne plus directive aux hautes

fréquences. Nous avons lancé la fabrication de ces antennes qui seront utilisées pour de

futurs travaux de recherche sur ce sujet.

Enfin, des mesures ont été réalisées sur des échantillons cylindriques en laboratoire en

utilisant les antennes ETSA-A7 développées à cet effet. La compacité a été évaluée à partir

de la mesure de la permittivité et par l’utilisation de lois de mélange EM, en déplaçant

les antennes le long des échantillons. Les résultats sont encourageants et les compacités

obtenues au banc EM sont proches des compacités obtenues par le banc gamma avec des

erreurs de l’ordre de 0, 4% à 0, 2%. Le banc EM a démontré également qu’il permettait
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de distinguer la permittivité et l’épaisseur des échantillons multicouches.

Ce travail a montré que le banc EM pouvait permettre d’estimer la compacité des enrobés

bitumineux à partir de la mesure de leur permittivité par une approche simple basée

sur le traitement de temps de trajet. Cependant, des algorithmes et des protocoles plus

élaborés pour la reconstruction tomographique d’échantillons cylindriques en 3D à l’aide

d’inversions multi-trajets et d’inversions de formes d’onde doivent encore être testés. La

reconstruction de matériaux de forme quelconque peut également être envisagée. Une

thèse est lancée pour 2020/2023 afin de traiter ces problèmes.
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