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Introduction Générale 

 

La modélisation de l’interaction onde/matériau passe par la connaissance des 

propriétés électromagnétiques du matériau. Dans ce contexte, il est nécessaire, d’une part, de 

développer des techniques permettant la mesure de la permittivité des matériaux dans la bande 

de fonctionnement et, d’autre  part,  de  réaliser  une  étude  paramétrique  sur  différents  

échantillons  afin  de  mieux modéliser leurs permittivités effectives. 

Il existe différentes techniques de mesure des caractéristiques électromagnétiques des 

matériaux. Le choix d’une méthode de mesures dépend de différents critères tels que : La 

largeur de la bande de fréquence exploitée, le volume élémentaire représentatif etc. 

L’originalité de notre travail repose, d’une part, sur l’identification et la mise au point 

de techniques qui permettent de mesurer la permittivité des matériaux dans la bande de 

fréquence 100 MHz – 1 GHz avec une grande précision et, d’autre part, sur la quantification 

de la présence du phénomène de diffusion dans les matériaux. En outre, on déterminera la 

fréquence au-delà de laquelle le phénomène de diffusion est à prendre en compte lors de la 

modélisation de la permittivité effective de ces matériaux.  

L’apparition des analyseurs de réseaux automatiques PNA (Perfect Network Analyser) 

en 1970, commercialisés par la société HP (Hewlett-Packard), a permis  une  évolution 

majeure des mesures hyperfréquences. Cela a ouvert la voie, d’une part, à l’automatisation 

des méthodes déjà existantes (cavités résonantes…) et, d’autre part, au développement de 

nouvelles techniques de mesure (méthode en espace libre ou en propagation guidée) pour une 

caractérisation large bande. Le principe de fonctionnement de ces appareils est basé sur 

l’émission et la réception d’une énergie électromagnétique par les deux ports du PNA. 

L’acquisition des paramètres de  répartition  [S]  du dispositif  sous  test  se  fait  d’une  

manière  automatique  ou  via  un  ordinateur  de  pilotage.  Les quatre paramètres (S11, S12, 

S21, S22) de cette matrice expriment les coefficients de réflexion et de transmission sur les 

deux ports de l’appareil. Ils dépendent des propriétés diélectriques et géométriques du 

dispositif sous test. L’estimation des caractéristiques électromagnétiques du matériau à partir 

des grandeurs mesurées fait intervenir des relations explicites ou des méthodes itératives 

d’optimisation numérique. Les premières méthodes de mesure ont été initialement 

développées pour la caractérisation des matériaux dans les domaines biomédicaux et 

agroalimentaires. Elles ont ensuite été appliquées à la caractérisation des matériaux utilisés 
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pour les dispositifs microondes (diélectriques, matériaux ferromagnétiques, ferroélectriques, 

etc.) et les matériaux du génie civil (bétons, roches, pâte de ciment, etc.). 

La diversité des techniques de mesure de la permittivité offre plusieurs choix 

possibles. Notre étude est basée sur les multicouches dont la caractérisation exige une 

méthode capacitive. Pour cela, parmi toutes les techniques qui existent, nous avons choisi la 

technique de la monture coaxiale en réflexion. 

La thèse est composée de quatre chapitres. Le premier chapitre, présente les 

différentes méthodes utilisées pour la caractérisation des matériaux.  Cet  état  de  l’art  nous  

permet,  par  une  approche  critique  des  techniques existantes,  de  sélectionner  les  

méthodes  de  mesure  qui  paraissent  les  mieux  adaptées  à  la modélisation et la 

caractérisation des matériaux hétérogènes, dans la bande de fréquences 100 MHz – 1GHz. 

Le deuxième chapitre est réservé, d’une part, à la théorie que nous avons utilisée pour 

la modélisation de la monture coaxiale et d’autre part, aux échantillons diélectriques utilisés 

dans la simulation et les mesures. Ceux-ci ont permis l’obtention des résultats après 

l’introduction des équations dans un programme Math CAD. Ce programme nous permet de 

faire la transformation des résultats obtenus, sous forme de paramètres S, en résultats sous 

forme de figures ou tableaux, afin de bien les analyser. Le logiciel nous affiche séparément 

tous les paramètres de caractérisation tels que : Le calibrage, l’impédance caractéristique, la 

constante de propagation, la permittivité, la perméabilité...   

Dans le troisième chapitre, nous décrivons l’outil de simulation que nous avons utilisé, 

la structure de la monture en simulation, les conditions d’usinage des échantillons ainsi que la 

correction des gaps d’air dans la première partie. La deuxième partie du chapitre est consacrée 

à l’analyse électromagnétique de la cellule de mesure retenue. Nous avons validé nos calculs 

théoriques par comparaison avec des résultats de simulation issus du logiciel commercial 

HFSS. A la fin du chapitre, nous présentons les résultats de simulations obtenus, sous forme 

de figures, ainsi que leurs interprétations. Le dernier chapitre est consacré à la partie 

expérimentale. Dans ce chapitre, nous détaillons toutes les étapes de réalisation de la monture 

coaxiale utilisée dans les mesures expérimentales ainsi que la méthode de calibrage. Nous y 

expliquons également le principe des deux méthodes que nous avons choisies, d’abord en 

monocouches et ensuite en bicouches. A la fin de ce chapitre nous donnons les interprétations 

des résultats obtenus par les mesures.  Nous terminons notre travail par une conclusion 

générale.   
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LES DIFFÉRENTES MÉTHODES DE CARACTÉRISATION 

DES MATÉRIAUX 

 
1.1. Introduction 

 La caractérisation micro-onde permet de modéliser les propriétés physiques des 

matériaux élaborés, en particulier l’efficacité de blindage des matériaux mono et 

multicouches. Ce paramètre est aussi mesuré dans les bandes X et Ku en utilisant les guides 

d’ondes rectangulaires. Les mesures, confrontées aux modélisations, servent à valider les 

relations et méthodes numériques utilisées pour ces modélisations. 

Tous les matériaux ont un ensemble de caractéristiques électromagnétiques qui leur 

sont spécifiques [1]. La bonne connaissance des paramètres est indispensable afin de répondre 

aux exigences industrielles et d’intégrer, dans de bonnes conditions, les systèmes dans leur 

environnement [2]. Comme nous envisageons des applications en microélectronique, la 

caractérisation RF est indispensable.  

1.2. Caractérisation micro-onde des matériaux  

Introduction 

Les méthodes de caractérisation des matériaux peuvent être classées en fonction des 

différents paramètres présentés dans le tableau ci-dessous : 

Bande de fréquence Type de matériaux Type de méthode 

Bande 

étroite 

Large bande Massique et 

homogène 

Multicouche 

inhomogène 

Non 

destructives 

Destructive 

 

Tableau I-  1 : Classification des méthodes de caractérisation en fonction des paramètres de 

base 

Les méthodes large bande sont celles qui couvrent au moins une décade de fréquences. 

En revanche, les méthodes à bande étroite sont souvent basées sur une seule fréquence dite, 

fréquence de résonance. Dans ces deux méthodes on peut avoir à couper ou tailler les 

Chapitre I 
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échantillons à caractériser (méthode destructive). En général, les diélectriques sont définis par 

une permittivité relative (εr) et une tangente de pertes diélectriques (tan δd). 

 Dans le cas des semi-conducteurs, on utilise plutôt le paramètre résistivité (ρ). Le 

porte échantillon métallique, servant de monture de test contribue aux pertes globales 

extraites, nommées pertes conductrices (tan δc). Les deux premiers paramètres (εr et tan δd) 

sont définis pour des diélectriques alors que les deux derniers (ρ et tan δc) le sont pour les 

semi-conducteurs ou les conducteurs. 

Nous rappelons toutefois que la permittivité de l’échantillon à caractériser est, en 

général, donnée par la relation suivante :  













r

d

drdm jj





0

00 tan1                                         (I.1) 

Où σ est la conductivité et ω la pulsation.  

Pour les isolants, σd =0, ce qui permet de réduire l’équation I.1 à l’équation I.2 suivante 

que nous utiliserons assez souvent.  

 drdm j  tan100                                                       (I.2) 

Dans le cas des semi-conducteurs, tan δd = 0, l’équation I.1 devient :  













r

d
rdm j






0

00 1                                                                (I.3) 

1.2.1. Les différents types de matériaux  

Les matériaux utilisés dans les différents domaines d’application sont classés en trois 

catégories : les isolants, les semi-conducteurs et les conducteurs. 

♦ Si 1










 d , le matériau est dit conducteur. Les matériaux conducteurs ont une forte 

conductivité ; ils atténuent rapidement l’onde incidente qui s’y propage, si bien que le 

phénomène de propagation est essentiellement un phénomène de surface. Ils sont souvent 

utilisés pour conduire un signal Radio Fréquence (RF) dans de multiples types de dispositifs.  
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♦ Si 1










 d , le matériau est dit diélectrique. Ces matériaux sont en général peu 

conducteurs et se laissent pénétrer profondément par une onde incidente. Ces matériaux font 

l’objet de notre travail. En général, on admet que leur conductivité est nulle. 

♦ Si 1










 d , le matériau est dit semi-conducteur, car il est situé entre les conducteurs 

et les diélectriques.  

1.2.2. Les méthodes de caractérisation 

Plusieurs méthodes de caractérisation des matériaux sont décrites dans la littérature 

[3]. Le choix d’une des méthodes dépend de la bande de fréquence que l’on désire couvrir, du 

paramètre électrique privilégié, de la précision que l’on désire obtenir sur celui-ci, de la 

rapidité de la méthode ou de sa simplicité, du genre de matériau (isolant ou semi-conducteur) 

et enfin, du type de matériau à caractériser (gaz, liquide, solide ou granulé). 

1.2.2.1. Méthode de la capacité MIM 

La méthode capacitive proposée est basée sur l’utilisation de l’isolant à caractériser 

pour former un condensateur lorsque l’échantillon sous test est placé entre deux armatures 

métalliques, d’où le nom M.I.M (Métal-Isolant-Métal) (Fig. I-1). 

 

Figure I-  1 : Structure d’une capacité MIM en microélectronique 
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 En utilisant le modèle du condensateur plan avec effet de bord, la capacité est 

déterminée par la relation (I.4) ci-dessous :  

   
 00

0 ,,,
2ln

4
2ln

4 



rr

r lLfC
h

hlhLC 
















                 (I.4) 

Où 00 
h

S
C                                                                                                    (I.5) 

Dans cette relation, la constante (f) qui traduit les effets de bord, est liée aux 

dimensions des conducteurs (Fig. I.2), à l’épaisseur du matériau et à sa permittivité relative. 

Cette constante peut donc être négligée ou non selon les dimensions du condensateur. 

 

Figure I-  2: Les effets de bord : (a) structure sans effets de bord)  

(b) structure avec effets de bord 

Dans cette figure, W représente la largeur du conducteur par lequel l’excitation a lieu 

et L sa longueur, alors que h est la hauteur séparant les deux conducteurs. Lorsque W>>h, la 

constante f est négligeable devant C0. En pratique, elle dépend de la fréquence, en particulier 

pour des conducteurs épais.  

Le coefficient de qualité Q ou « facteur de dissipation (DF) » est lié aux pertes 

conductrices.  

tan

1
Q                                                                                                     (I.6) 

L’utilisation de la capacité MIM, pour la caractérisation des matériaux employés 

comme diélectriques, est très courante en microélectronique. Plusieurs travaux la présentent 

comme une bonne méthode, mais il est indispensable de bien maîtriser l’impact des 

conducteurs [4]. Pour un diélectrique constitué de N couches, la permittivité relative 
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équivalente est déterminée par la technique de la moyenne pondérée [5], en utilisant la 

relation suivante : 

1

1 ,

,

















 

N

n nrt

n
layeredr

h

h


                                                                                       (I.7) 

Où 



N

n

nt hh
1

   

εr,n est la permittivité relative de la nième couche. Pour des structures ayant des 

épaisseurs très petites, les pertes métalliques sont prépondérantes et empêchent l’extraction 

des pertes du diélectrique.  

1.2.2.2. Méthode des lignes de transmission  

Les méthodes des lignes de transmission (réflexion/transmission) sont basées sur la 

détermination des paramètres de propagation (Zc et γ) en présence du matériau à caractériser. 

Pour extraire ces paramètres, on utilise soit les paramètres S en réflexion/transmission, soit 

uniquement la réflexion dans deux configurations différentes, à savoir, la ligne en court-

circuit et la ligne en circuit ouvert.  

Il existe, dans la littérature, un grand nombre de structures propagatrices permettant la 

transmission des signaux électriques [6]. Ces structures peuvent être utilisées pour la 

caractérisation des matériaux de manière générale. La figure I-3, ci-dessous, présente 

quelques types de lignes de transmission. 

 

Figure I-  3 : Différents types et configurations des structures de transmission 

Le choix de la structure dépend des objectifs fixés au départ : La rapidité de la 

méthode, sa facilité et sa précision sur l’un des paramètres à caractériser. Lorsque les 
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structures propagatrices sont remplies de diélectrique, nous parlons d’un guide d’onde chargé 

ou de ligne chargée.  

A partir des différentes structures propagatrices, nous pouvons mettre en place 

plusieurs configurations (micro-ruban, coplanaire, coaxiale, bifilaire, etc.) pour caractériser 

des matériaux.  

Les différentes structures de lignes de transmission sont classées dans le tableau (I.2) 

ci-dessous : 

Type de lignes Type de 

structures  

Pas de 

conducteur 

Un conducteur Deux 

conducteurs 

Ouverte  Homogène  Ondes dans 

l’espace libre 

Guide unifilaire Ligne bifilaire 

Ligne 

symétrique à 

ruban 

inhomogène Guides 

diélectriques 

Fibres optiques 

Ondes dans un 

milieu 

inhomogène 

Autres lignes à 

conducteur 

Micro-ruban 

Ligne à fente 

Ligne bifilaire 

Ligne coplanaire 

isolée 

Fermée  Homogène  Guide 

diélectrique 

Guides d’ondes 

métalliques 

Ligne coaxiale 

Inhomogène  Guide 

diélectrique 

Guides d’ondes 

métalliques 

chargés 

Ligne coaxiale 

chargée 

Tableau I-  2 : Classification des lignes et guides d’ondes. 

 

La présence d'un matériau de permittivité ou de perméabilité donnée modifie les 

paramètres de propagation Zc et γ. La mesure de ces paramètres permet, théoriquement, de 

remonter à la permittivité complexe du matériau à caractériser. 
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1.2.2.3. Méthode basse fréquence 

Pour mesurer la permittivité dans le domaine des basses fréquences, on utilise une 

méthode en capacité de plaques parallèles. La bande de fréquence exploitée est de quelques 

hertz jusqu’à quelques centaines de mégahertz [7]. L’échantillon à caractériser est placé entre 

deux plans métalliques qui constituent la cellule de mesure (Fig. I-4). Les faces parallèles de 

l'échantillon sont préalablement polies afin d’éviter l’apparition de lames d’air entre 

l’échantillon et les deux plaques métalliques de la cellule. En général, on utilise des 

échantillons de forme rectangulaire ou circulaire. 

 

Figure I- 4 : Schéma du dispositif de mesure en capacité parallèle à armatures ajustables 

pour accueillir des échantillons de différentes épaisseurs. 

Cette technique est basée sur l’hypothèse d’un champ électrique uniforme le long de 

l’échantillon à caractériser (hypothèse quasi-statique) et suppose que celui-ci est homogène et 

anisotrope. Le principe de la méthode consiste à mesurer, à l’aide d’un analyseur 

d’impédance, l’admittance équivalente de la cellule contenant l’échantillon, qui est donnée 

par la relation suivante :  

*2
1

fCj
Z

Y                                                                                                            (I.8) 

Avec :  

d

S
C r 0

*                                                                                                                  (I.9)                              
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Dans ces expressions, S est l’aire des armatures, d la distance entre les armatures, r   

la permittivité relative de l’échantillon et C* la capacité complexe du condensateur contenant 

l’échantillon.  

L’étalonnage permet d’éliminer la capacité parasite due aux éléments du circuit 

(câbles, électrodes, etc.) ; il est assuré en mesurant un matériau étalon de permittivité connue. 

La résolution du problème inverse, pour déterminer les caractéristiques diélectriques du 

matériau sous test à partir de l’admittance mesurée, se fait par la résolution de l’équation 

suivante :  

02 


fS

Yd
jr                                                                                                     (I.10) 

Le domaine de fréquence concerné par cette méthode permet de mettre en évidence 

l’effet de Maxwell-Wagner [8 - 11]. Il est lié à la présence d’hétérogénéités conductrices (ex. 

les ions chlorure) dans le matériau à caractériser. Dans le domaine des basses fréquences, les 

effets de conduction dominent et la permittivité diminue lorsque la fréquence augmente.  

1.2.2.4. Méthode de la cavité résonnante 

La méthode de la cavité résonnante fait partie des techniques de mesure de la 

permittivité les plus anciennes. Une cavité résonnante peut avoir une forme géométrique 

quelconque. Les cavités les plus classiques sont les cavités métalliques rectangulaires ou 

cylindriques remplies d’air, dans lesquelles on insère l’échantillon à caractériser (Fig. I-5). La 

complexité de l’analyse électromagnétique dépend de la forme de la cavité.  

Le principe de fonctionnement d’une cavité résonnante repose sur le phénomène de 

résonance des ondes électromagnétiques. L’analyseur de réseau génère une onde 

électromagnétique à l’intérieur de l’enceinte métallique. A des fréquences particulières, dites 

fréquences de résonance, l’énergie emmagasinée sous forme électrique est égale à l’énergie 

emmagasinée sous forme magnétique en valeur moyenne. Les modes de résonance de la 

cavité sont appelés modes propres et sont notés TEmnp et TMmnp. 

 Les différences observées entre les fréquences de résonance à vide et avec 

l’échantillon, ainsi que la mesure du facteur de qualité, permettent de déterminer les 

propriétés diélectriques de l’échantillon. 
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Figure I-  5 : Schéma du dispositif de mesure en cavité résonante (a),  photo de la cavité 

résonante cylindrique développée au laboratoire de LRPC de Rouen (b). 

Les expressions des fréquences propres associées aux modes TE et TM sont donnée, 

ci-dessous, pour une cavité cylindrique à section rectangulaire et à section circulaire 

respectivement :  

− Cavité cylindrique à section rectangulaire a x b (modes TE et TM) : 

222

222




























L

k

a

n

a

m
Cfmnk                                                             (I.11) 

− Cavité cylindrique à section circulaire de rayon R : 

22
'

22



















L

k

R

X
Cf mn

mnk


           Pour les modes TE 

 

22

22



















L

k

R

X
Cf mn

mnk


         Pour les modes TM 

L est la longueur de la cavité.  
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Dans ces relations, Xmn est la nième racine de la fonction de Bessel de première espèce 

d’ordre m et X’mn est la nième racine de la dérivée de la fonction de Bessel de première 

espèce d’ordre m.  

Le coefficient de qualité, appelé aussi coefficient de surtension, est donné par la 

relation suivante :  

P

W

W

a  aW
2Q                                                                           (I.12) 

Où Wa et W sont respectivement, l’énergie emmagasinée et l’énergie dissipée dans la 

cavité pendant une période du signal électromagnétique. La grandeur P représente la 

puissance moyenne perdue et ω est la pulsation angulaire de l’onde. 

 Les pertes dans la cavité, en présence du matériau diélectrique, sont la somme des 

pertes ohmiques dans les parois métalliques, des pertes diélectriques traduisant les effets 

dissipatifs dans l’échantillon et des pertes liées au couplage de la cavité avec l’appareil de 

mesure.  

L’analyse électromagnétique de la cavité permet (dans l’approximation des faibles 

perturbations) de définir les expressions des composantes de la permittivité relative (I.13) :  

0

' 21
f

f
Cr


    et    












01

"

r
Q

1

Q

1
C                                                  (I.13)                                         

 

Où C’est un paramètre qui peut être défini soit par une analyse théorique à partir des 

expressions des champs électrique E et magnétique H excités dans la cavité, soit d’une façon 

expérimentale en utilisant un matériau étalon de caractéristiques électromagnétiques connues. 

Les paramètres f0 (resp. f0+ f ) et Q0 (resp. Q1) sont la fréquence de résonance et le facteur 

de qualité à vide (resp. en présence du matériau).  

Les méthodes de mesure en cavité résonante présentent une grande sensibilité ; elles 

sont particulièrement bien adaptées à la caractérisation des matériaux de très faibles pertes. 

Les principales sources d’erreur de mesure de ces techniques viennent des pertes métalliques, 

de la difficulté d’usinage de l’échantillon, ainsi que de la présence d’une lame d’air entre le 

matériau et les parois métalliques de la cavité.  
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Le handicap majeur vient du caractère mono fréquence de la mesure,  la mesure de 

permittivité est possible uniquement aux fréquences de résonance de la cavité. Cela signifie 

que plusieurs cavités (et autant d’échantillons du matériau) sont nécessaires pour couvrir une 

large bande de fréquences. 

A titre d’exemple, les dimensions de la cavité varient de quelques mètres à quelques 

millimètres pour couvrir la bande 100 MHz – 100 GHz. C'est pourquoi, le domaine 

d’utilisation des techniques de mesure en cavité fermée se réduit, en général, à 500 MHz - 5 

GHz. Enfin, cette technique de mesure suppose implicitement des variations lentes de la 

permittivité dans la bande des fréquences couvertes par les points de mesure. 

Cette technique peut être utilisée pour mesurer la permittivité diélectrique des 

matériaux à faibles pertes [12].  

1.2.2.5. Méthode de la cellule à effet de bout 

Le principe de cette méthode est basé sur la mesure du coefficient de réflexion à 

l’interface coaxial/échantillon (fig. I-6) dans la bande de fréquence allant de 100 MHz à 10 

GHz. Le schéma équivalent de la cellule à effet de bout se compose d’une capacité C0 placée 

à l’extrémité d’une ligne d’impédance caractéristique Z0. M.A. Stuchly et al [13] ont montré 

que lorsque a/ λ < 0.04, la conductance G est négligeable par rapport à la capacitance C. La 

figure I-7 (b) présente la répartition du champ à l’extrémité de la sonde (3,5 mm) à vide [14]. 

 

Figure I-  6 : Sonde à effet de bout. 
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La figure I-7. (b) montre (et la modélisation permet de le confirmer) qu’on a une onde 

évanescente au bout du coaxial, la pénétration de l’onde dans l’échantillon est donc limitée à 

une distance de l’ordre du rayon du coaxial utilisé. 

 

Figure I-  7 : (a) Cellule avec plan de masse, (b)  Schéma électrique équivalent et la 

répartition du champ à l’extrémité de la sonde. 

Le coefficient de réflexion ρ (qui correspond au paramètre S11 mesuré) est directement 

lié à l’admittance Y = G + jB du schéma électrique équivalent et s’exprime par : 

YY

YY






0

0                                                                                               (I.14) 

Où : 

Y0 est l’admittance caractéristique du coaxial : Y0=1/Z0 =1/50 Ω-1. 

ρ peut être mesuré à l’aide d’un analyseur de réseau (paramètre S11). 

La cellule à effet de bout est connectée à l’analyseur de réseau via un câble coaxial et 

des connexions APC 7 mm. La fréquence limite d’utilisation FR dépend de la dimension de la 

cellule, cette limite est imposée la condition sur les pertes par rayonnement : 



Chapitre I.                                     Les différentes méthodes de caractérisation des matériaux 

 

15 

 FR=5 GHz pour une sonde de diamètre 3,5 mm (standard type SMA)   

 FR=10 GHz pour une sonde de diamètre 2,5 mm (standard type K)  

Dans la bande de fréquence mesurable (F< FR), la capacité C est présentée sous la 

forme suivante [15] : 

bCC 0                                                                                                                    (I.15) 

Où C0 et b sont des constantes dépendant de la sonde et ɛ est la permittivité du milieu 

en contact avec la sonde. Ces paramètres sont indépendants de la fréquence.  

Donc l’admittance d’entrée de la sonde est donnée par :  

bCjY  0                                                                                                               (I.16) 

Si on connaît C0 et b, la permittivité est déterminée lorsque le coefficient de réflexion 

est mesuré. 

1.2.2.6. Méthode réflexion/transmission en guide rectangulaire 

Cette technique est basée sur la structure quadripôle, lorsque la section droite d’une 

ligne de transmission est remplie complètement par le matériau à caractériser. On mesurera, à 

l’analyseur de réseau, les paramètres S11 (coefficient de réflexion) et S21 (coefficient de 

transmission) de l’échantillon. Ces propriétés électriques et magnétiques sont déduites à partir 

des coefficients de réflexion et de transmission mesurés et l’épaisseur du matériau (Fig. I.8    

et I.9).  

La bande de fréquence dépend de la dimension géométrique du guide utilisé. Le 

tableau (I.3) donne les dimensions de deux guides standards WR-90 et WR-32, pour deux 

bandes de fréquence X et Ku. 

Bande de fréquence (Ghz) a(mm) x b(mm) Standards 

X : 8,2-12,4 

Ku : 12,4-18 

22,86 x 10,16 

15,81 x 7,9 

WR-90 

WR-62 

Tableau I-  3 : Standards des guides d’ondes utilisés 
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Figure I-  8 : Vue en coupe de la cellule de mesure en guide rectangulaire 

 

 

 

 

Figure I-  2 : Cellule de mesure en guide rectangulaire, (a) position du film dans le guide 

rectangulaire, (b) dispositif expérimental de mesure en réflexion/transmission  

 

Nicolson, Ross [16] et Weir [17] sont les premiers à avoir proposé une procédure de 

calcul des paramètres électromagnétiques d’un matériau, basée sur des mesures 

réflexion/transmission donc adaptée aux analyseurs de réseaux. Les coefficients de réflexion 

S11 et de transmission S21 s’expriment en fonction de la première réflexion ρ et transmission τ.  

 
22

2

11
1

1








S                                                                                                (I.17) 
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 
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






S                                                                                      (I.18) 

Les permittivités et les perméabilités complexes sont calculées par : 

 







 ln
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1
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                                                              (I.19) 
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Où λ0 et λc sont respectivement la longueur d’onde libre dans l’air et la longueur 

d’onde de coupure dans le guide, d est l’épaisseur d’échantillon. 

La longueur d’onde λc= λmn est donnée par : 

22

2





















b

n

a

mf

c

mn

mn                                                                          (I.21) 

La longueur d’onde de coupure la plus basse est celle du mode TE10, que l’on appelle 

par conséquent mode dominant, donc λ10 = 2a, a est le grand côté du guide. 

Ce système d’équation (éq. I.17-21) peut être appliqué pour calculer les paramètres 

électromagnétiques d’un matériau dans l’espace libre avec la longueur d’onde de coupure 

infinie [18].  

Avec une épaisseur d connue, à chaque fréquence, les coefficients de réflexion et de 

transmission sont calculés à partir de valeurs fixées de la permittivité et de la conductivité. 

La permittivité complexe s’écrit :  






0

'* j                                                                                                (I.22) 
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La première réflexion est calculée par : 











0

0  z                                                                                                        (I.23) 

Où 0 ,   sont respectivement la constante de propagation dans l’air et dans le 

matériau remplissant le guide d’onde rectangulaire. 
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Et comme  1 , les paramètres S11, et S21 sont donnés par les relations : 
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Pour les matériaux très conducteurs, la profondeur de pénétration  du champ 

électromagnétique dans le matériau est plus petite que l’épaisseur d du matériau, donc le 

terme 
de 

 est négligeable (<<1). Les équations I.26 et I.27 se simplifient : 

11S                                                                                              (I.28) 

deS   )1( 2

21                                                                           (I.29) 

 

 

 

 



Chapitre I.                                     Les différentes méthodes de caractérisation des matériaux 

 

19 

1.2.2.7. Méthode de la ligne coaxiale ouverte pour la détection du cancer de la peau 

Les cancers de la peau (mélanome et autres) sont guérissables dans presque tous les 

cas, s’ils sont diagnostiqués à un stade précoce. La plupart des dermatologues, aujourd'hui, 

diagnostiquent le cancer de la peau par inspection visuelle. Mais pour un bon diagnostic, il y a 

d'autres alternatives qui mettent en œuvre des méthodes bioélectriques où les propriétés 

électriques de la peau, par exemple, la conductivité et la permittivité sont utilisées pour 

différencier les lésions malignes et bénignes de la peau. Des recherches, sur ces méthodes, 

sont toujours en cours [19]. L’une de ces méthodes consiste à utiliser la réflectométrie micro-

ondes pour exploiter les différences dans les propriétés diélectriques entre la peau normale et 

les lésions bénignes et malignes. 

Récemment, des recherches considérables ont été menées pour détecter le cancer du 

sein en utilisant des signaux micro-ondes [20] - [21]. Le succès apparent des méthodes de 

détection de micro-ondes dans le cancer du sein suggère que ces procédés peuvent également 

être utiles pour la détection du cancer de la peau. Les propriétés diélectriques de la peau sont 

directement liées à des paramètres tels que l'eau, le sodium et la teneur en protéines, qui 

diffèrent sensiblement entre la peau normale et les lésions bénignes et malignes. La teneur en 

eau pour la peau normale est d'environ 60,9%, alors que pour les lésions malignes elle est de 

81,7% [22]. Beaucoup de lésions bénignes ont tendance à être plus sèches que la peau 

normale [21], [23]. 

Le tissu malin a aussi tendance à avoir une teneur en sodium élevée par rapport à une 

peau normale, ce qui donne des valeurs plus élevées de la permittivité et la conductivité [24]. 

Les différences de teneur en protéines peuvent provoquer des changements dans la fréquence 

de relaxation qui permet de distinguer un tissu malade d’un tissu sain par des mesures micro-

ondes [25]. 

Aux fréquences micro-ondes, les propriétés diélectriques d’une peau normale peuvent 

être distinguées de celles des lésions par des mesures en réflexion. Les propriétés de réflexion 

mesurées sont directement affectées par les propriétés diélectriques du matériau sous test [26]. 

Différents types de sondes peuvent être utilisées pour la réflectométrie micro-ondes.   

Les propriétés de réflexion de la peau ont été mesurées en utilisant une sonde coaxiale 

ouverte [27], [28]. La sonde remplie de téflon a un diamètre conducteur externe de 3,62 mm 

et diamètre conducteur intérieur de 1,08 mm, (Fig. I.10). Les dimensions de cette sonde ont 
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été fixées après avoir mené une étude sur l'utilité de plusieurs sondes avec différentes 

dimensions [29]. 

Les mesures ont été effectuées à l'aide d'un analyseur de réseau vectoriel calibré 

(VNA) (Agilent 8753ES) dans la gamme de fréquences de 300 MHz à 6 GHz. Deux de ces 

analyseurs de réseau ont été utilisés : l'un avec une fréquence maximale de 3 GHz et l'autre de 

6 GHz. Les résultats de mesure sont donnés en figure I- 11. 

 

Figure I.10 : Coupes transversale et longitudinale d’une ligne coaxiale ouverte 

 

Figure I.11 : Coefficient de réflexion mesuré en fonction de la pression appliquée 

Pendant les mesures, la sonde coaxiale était légèrement pressée contre la peau sous 

test. Une pression suffisante doit être appliquée pour veiller à ce qu'aucune des poches d'air 

n’existe entre la pointe de la sonde et la peau, car cela pourrait nuire aux mesures. 
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Des simulations ont été effectuées en utilisant une formulation électromagnétique qui 

donne le coefficient de réflexion, au niveau de la pointe de la sonde coaxiale ouverte, en 

fonction de la fréquence de fonctionnement [30]-[31]. 

La formulation utilisée pour ces simulations prédit l'amplitude et la phase du 

coefficient de réflexion pour un modèle à deux couches : la peau et un demi-espace infini de 

gras ou de muscle. 

Une première étude a été réalisée pour évaluer la pression appropriée qui doit être 

appliqué par la sonde sur la peau. Ensuite, des procédures spéciales sont nécessaires pour 

maintenir la pression à une valeur connue pour chaque mesure. Pour tester l'effet de la 

pression, trois mesures ont été effectuées à un emplacement unique tout en appliquant la 

sonde avec différentes valeurs de pression de contact. Dans le premier cas, la sonde a été 

légèrement fixée contre la peau en s'assurant que l'ensemble  sonde-ouverture était bien en 

contact avec la peau. Dans le deuxième cas, une pression modérée a été appliquée. Dans le 

troisième cas, la sonde a été fortement pressée contre la peau. Les variations des amplitudes 

des coefficients de réflexion sont données dans la figure I.11. Les valeurs mesurées sont 

presque les mêmes pour les différentes pressions. 

Les résultats de mesure de la phase du coefficient de réflexion ont montré la même 

uniformité.  

1.3. Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons présenté quelques techniques de caractérisation qui 

permettent de déterminer les propriétés électriques des matériaux et qui s’adaptent bien à nos 

mesures expérimentales. 

Les résultats de cette étude préliminaire montrent que l’utilisation des sondes 

coaxiales (à composition non limitée) s’avère efficace et très prometteuse pour la détection du 

cancer de la peau. 

Cette étude a permis de déterminer les méthodes pouvant mesurer, avec précision, les 

propriétés micro-ondes de la peau. Elle a également permis de développer des modèles pour 

simuler et analyser des données micro-ondes et démontré la possibilité de différencier les 

lésions bénignes et malignes d’une peau normale, à l’aide de la réflexion micro-onde. 

Des expériences ont démontré que la pression d'application de la sonde n’affectait pas 

beaucoup la mesure du coefficient de réflexion ; par conséquent, les mesures peuvent être 
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effectuées sans la connaissance précise de la pression. Des mesures précises des propriétés de 

réflexion de la peau peuvent être réalisées à des niveaux de puissance aussi bas que -30 dBm.  

Il faut noter que toute mesure sur une lésion doit être normalisée par des mesures à 

proximité d’une peau normale. Les résultats expérimentaux montrent également que la teneur 

en eau est un facteur déterminant dans la détection des lésions bénignes et malignes à cause 

des différences des valeurs des coefficients de réflexion mesurés. En effet, la peau normale et 

les lésions cancéreuses diffèrent dans leur contenu en eau et en sel et les micro-ondes sont 

sensibles à ces deux paramètres. 

Les résultats de simulation ont été comparés à des mesures expérimentales et utilisés 

pour expliquer, qualitativement, les résultats expérimentaux. Par exemple, pourquoi le 

coefficient de réflexion a baissé après le trempage de la peau avec de l'eau. Les simulations 

ont également indiqué que l'épaisseur des couches de la peau et des lésions cutanées est 

étroitement liée au coefficient de réflexion mesuré qui doit être, par conséquent, 

soigneusement exploré afin de bien interpréter les mesures cliniques des lésions cutanées. Ces 

modèles de simulation seront essentiels, à l'avenir, pour le développement d'une 

compréhension complète des propriétés du four à micro-ondes, de la peau et des cancers de la 

peau.  

Les mesures expérimentales ont été réalisées sur des lésions bénignes et malignes sur 

des sujets humains. À notre connaissance, ces expériences, sur les propriétés micro-ondes de 

lésions cutanées bénignes et malignes, sont les premières à être publiées. Bien que les 

résultats soient préliminaires, les différences dans les propriétés de réflexion, entre des lésions 

bénignes et malignes et la peau normale ont été bien observées. Cependant, d'autres études 

sont nécessaires pour améliorer les performances de la méthode qui est déjà très prometteuse 

et qui peut, d’ores et déjà, être utilisé comme un outil de diagnostic pour les cancers de la 

peau. 



 

23 

 

 

 

 

                
MODELISATION D’UNE LIGNE DE TRANSMISSION 

 

1.1. Introduction 

Dans ce chapitre nous modélisons la monture utilisée dans nos mesures. Pour cela 

nous devons calculer tous les paramètres de la ligne de transmission. Pour assurer de bons 

résultats, nous devons aussi calculer les dimensions des échantillons à caractériser avant de 

passer à l'étape de simulation. 

1.2. Les constantes linéiques d’une ligne de transmission 

On considère une très petite longueur Δz de la ligne, modélisée par des éléments 

idéaux comme le montre la figure II.1. 

 

Figure II-  1 : Shéma équivalent électrique d’une petite longueur ∆z de la ligne 

Chapitre II 
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Une ligne de transmission est caractérisée par sa résistance linéique R, sa capacité 

linéique C, son inductance linéique L et sa conductance linéique G. Ces paramètres 

dépendent de la géométrie de cette ligne et des propriétés des matériaux utilisés : isolant 

(permittivité relative ɛr, tangente de perte tgδ et perméabilité µ) et conducteur (conductivité 

σ) [32] [33]. 

1.2.1. Résistance 

Chacun des conducteurs de la ligne est caractérisé par une résistance, qui dépend 

essentiellement du métal dont il est fait et de sa forme. Pour un fil métallique cylindrique, 

de section S et de longueur 1, cette résistance est donnée par : 

R = ρl/S          (II.1) 

Où ρ désigne  la résistivité du métal et S la section du conducteur. 

Nous savons aussi qu’à fréquence relativement élevée, le courant a tendance à circuler 

à la périphérie du conducteur. Ce phénomène est connu sous l’effet de peau. La densité de 

courant décroit exponentiellement quand on s’écarte de la surface du conducteur. On définit 

l’épaisseur de peau δ (Fig. II. 2) comme l'épaisseur de conducteur dans laquelle la densité de 

courant chute de 100% à 37% de sa valeur maximale. 

 

Figure II-  2 : Epaisseur de peau 

L’épaisseur de peau δ peut être calculée à l’aide de la formule II.2. 

fr 







0          (II.2)
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Où f est la fréquence du signal, ρ la résistivité du conducteur, µ0 la perméabilité du 

vide (4π.10-7 H/m) et µr la perméabilité magnétique relative du matériau. 

1.2.2. Capacité 

Une ligne de transmission est formée de deux conducteurs, séparés par un isolant. Ceci 

correspond à une capacité, repartie tout au long de la ligne. La capacité linéique C de la ligne 

(capacité par unité de longueur, exprimée en pF/m) est donnée par l’expression (II.3) [34]. 













0

int

02

r

R
Ln

C r
                          (II.3) 

Où ε0, εr, r0 et Rint sont, respectivement, la permittivité du vide, la permittivité relative et les 

rayons interne et externe du fil conducteur (Fig. II-3). 

 

Figure II-  3 : Vue en coupe d’une ligne de transmission 

1.2.3. Inductance 

Lorsque les deux conducteurs de la ligne sont parcourus par un courant variable dans 

le temps, il y a création d’un effet inductif mutuel. Ceci correspond à une inductance répartie 

tout au long de la ligne, appelée inductance linéique L de la ligne (inductance par unité de 

longueur, exprimée en µH/m). Elle peut être calculée à 1' aide de l’expression (II.4). 













0

int0

2 r

R
LnL





         (II.4) 
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1.2.4. Conductance linéique 

La conductance transversale, par unité de longueur, caractérise les pertes diélectriques 

le long de la ligne. Sur les circuits aériens en fils nus, elle dépend de la qualité des isolateurs 

et de l'humidité de l'air ambiant. Sur les circuits en câbles, elle dépend de l'angle de pertes des 

isolants. Elle est, en général, négligeable pour les diélectriques utilisés à des fréquences 

inférieures au GHz. Elle est donnée par l’expression (II.5). 

  tgCG           (II.5) 

Où C est la capacité linéique de la ligne, déjà définie et ω la pulsation. 

1.3. Paramètres électriques de la ligne (appelés paramètres secondaires) 

Le modèle équivalent d’une ligne à constantes réparties (Fig. II. 1) permet d’écrire, 

pour un élément de ligne de longueur Δz, le système d'équations (II.6) suivant [35]. 
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En passant aux différentielles et en dérivant la première équation pour faire apparaître 

la quantité di/dz, on aboutit à l'équation (II.7) dite des télégraphistes. 

  vjCGjLR
dz

vd
 ''''

2

2

                   (II.7) 

Dont la solution est : 

ztjztj eVeeVeztv    )(),(
       

(II.8)    

En posant : 

   ''''2 jCGjLR     
     

(II.9) 

La solution est la somme d’une onde incidente et d’une onde réfléchie. 
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 Onde incidente : 

z

i eVV                     (II.10) 

 Onde réfléchie : 

zj

r eeVV                      (II.11) 

1.4. Impédance caractéristique 

L’impédance caractéristique d'un quadripôle est l'impédance telle que, si l'on connecte 

à sa sortie une charge égale à Zc, son impédance d'entrée est aussi égale à Zc. 

On peut calculer Zc à partir de l'onde incidente générée par la source (Fig. II-4). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II-  4 : Impédance caractéristique vue par l’entrée. 
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On peut également la calculer à partir de l'onde réfléchie sur la charge (Fig. II-5). 
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Figure II-  5 Impédance caractéristique vue par la sortie 
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              (II.13) 

La constante de propagation est donnée par :  

   '''' jCGjLR                                                                                       (II.14) 

Qui peut aussi s’écrire sous la forme : 

 j                                                                                                               (II.15) 

Où   et   sont, respectivement, le coefficient d’affaiblissement linéique (m-1) et le 

déphasage linéique, donné aussi par : 

V


                                                                                                                        (II.16) 

1.4.1. Ligne sans pertes 

Pour une ligne sans pertes (R = G = 0), l'impédance caractéristique est purement réelle:  
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Et le coefficient se réduit à : 

''CLj                            (II.18) 

Donc, pour une ligne sans pertes, où il n’y a aucune atténuation de l’onde, le coefficient est 

nul et  le coefficient vaut : 

''CL                     (II.19) 

De l’équation (II.16) on déduit que la vitesse V est constante et vaut : 

''

1

CL
V 





                  
(II.20) 

Une ligne sans pertes est donc non dispersive. 

1.4.2. Ligne à faibles pertes 

Elle se caractérise par de faibles valeurs de R, G et . Les constantes et peuvent 

être calculées à partir de : 
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En négligeant les termes du second ordre, R', G' et 2, on trouve que V est constante : 

''

1
''

CL
VCL 






                           
(II.22) 

D’où l’on déduit qu’une ligne à faibles pertes est non dispersive. 

De même, le coefficient d’atténuation est calculé à partir de : 
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En dérivant cette dernière expression par rapport à L' ou C' (le résultat est le même), on trouve 

une condition, appelée condition de Heaviside, qui minimise 

R'C' = G'L'                    (II.24) 
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Si cette condition est réalisée, l'impédance caractéristique est encore purement réelle :  

'

'

C

L
Rc                     (II.25) 

1.5. Calcul des paramètres électriques du diélectrique 

Les paramètres S11, obtenus par simulation, permettent d’accéder facilement à γl en 

présence et en absence du matériau diélectrique. 

1.5.1. Impédance caractéristique 

En absence du diélectrique, l’impédance caractéristique en fonction des paramètres S s’écrit : 

Z(S) =Zn. (1+S)/ (1-S)                 (II.26) 

Où l est la longueur de la ligne et Zn l’impédance normalisée. 

coZcccZcZc airairair                   (II.27)                                                                                      

coZc

ccZc
al

air

air
air tanh                  (II.28)                                                           

En présence du diélectrique : 

coZcccZcZc matmatmat                   (II.29)  

coZc

ccZc
al

mat

mat
mat tanh                  (II.30)   

Ces deux mesures du paramètre γ [36-37] permettent d’accéder facilement, sur le plan 

théorique, aux paramètres εr et tan δd du diélectrique.  

Pour extraire les paramètres de propagation d’une ligne de transmission, à partir de 

l’impédance de ligne en court-circuit et en en circuit ouvert, on peut mesurer les paramètres 

de réflexion S11 sous deux configurations différentes, à savoir : La ligne en court-circuit et la 

ligne en circuit ouvert. Elles peuvent être utilisées comme des techniques larges bandes [38]. 

Toute ligne de transmission peut être représentée par ses constantes de           

propagation (Zc, γ). 

L’impédance d’entrée Zin d’une ligne de transmission chargée par une impédance ZR est 

donnée par l’expression (II.31) ci-dessous : 
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Dans le cas d’une ligne en court-circuit (ZR=0), l’impédance vue à l’entrée de la ligne s’écrit : 
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Où Zn est la résistance de normalisation qui est égale à 50 Ohm. 

Dans le cas d’une ligne en circuit ouvert (ZR= ∞), l’impédance vue à l’entrée de la ligne 

s’écrit : 
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1.5.2. Extraction de la permittivité relative complexe 

La permittivité relative complexe et la tangente de pertes sont obtenues à partir des deux 

équations suivantes : 

matair
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Où 
eff est la permittivité relative effective et tan est le coefficient de perte diélectrique. 
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1.6. Conclusion 

Ce chapitre a été consacré à la modélisation de la ligne de transmission et la monture 

utilisée dans les mesures. Nous y avons calculé tous les paramètres de la ligne de transmission 

ainsi que les dimensions des échantillons à caractériser avant de passer à l'étape de simulation 

qui fera l’objet du chapitre suivant. 
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SIMULATIONS ÉLECTROMAGNÉTIQUES 
 

1.1. Introduction 

La technique de mesure en ligne de transmission coaxiale est la plus utilisée pour 

mesurer les propriétés diélectriques des matériaux, comme en témoignent de nombreuses 

publications [39-42]. Cette méthode présente les avantages d’avoir une analyse 

électromagnétique simple  et d’être large bande. D’autre part, sa bande d’exploitation 

correspond à celle du fonctionnement des radars classiques. Dans le quatrième chapitre de 

cette thèse nous présentons une description plus  détaillée du principe de fonctionnement de la 

cellule de mesure en ligne coaxiale.  

Dans ce qui suit, nous simulerons la structure de la monture avec et sans échantillon, 

dans le cas des diélectriques avec pertes et sans pertes, en utilisant le simulateur HFSS11.1. 

1.2. Outil de simulation électromagnétique 

Afin d’étudier, d’un point vue électromagnétique, les différentes techniques de mesure 

utilisées dans la caractérisation large bande, nous avons fait appel à un logiciel commercial  

appelé HFSS (High Frequency Structure Simulator) de la compagnie Ansoft [43]. Ce logiciel 

est  basé sur la résolution des équations de Maxwell, au moyen de la méthode des éléments 

finis FEM (Finit Element Method), dans le domaine fréquentiel. Il permet la simulation de 

structures complexes dont les dimensions géométriques et les propriétés électromagnétiques 

sont définies  par l’utilisateur. Il permet aussi l’intégration de matériaux hétérogènes à 

condition que la taille  des hétérogénéités de ceux-ci ne soient pas trop petites par rapport aux 

dimensions de la structure  de propagation simulée.  

Les paramètres qui peuvent être calculés par le logiciel HFSS sont : les paramètres S, 

les cartes des champs électrique et magnétique, la constante de propagation, le diagramme de  

rayonnement des antennes etc. Ces paramètres sont déterminés tout en prenant en compte la 

plupart des phénomènes physiques inhérents à la structure de propagation (pertes diélectriques, 

pertes par conduction ou par rayonnement etc.) et en particulier la prise en compte des modes 

d’ordre supérieur excités par les discontinuités. 

Chapitre III 
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Les résultats représentés sur les figures III.7 à III.15 sont obtenus aprés extraction de la 

permittivité à partir des paramètres S11 et cela en utilisant un programme Mathcad qui contient 

toutes les équations nécessaires. Pour optimiser nos résultats, nous avons effectué  une étude 

constituée de plusieurs étapes que nous présentons dans ce qui suit. 

1.2.1. Structure de simulation 

La structure de test est constituée d’une ligne de transmission coaxiale, rayonnant dans 

un milieu semi-infini, d’épaisseur donnée et terminé par une plaque métallique. Le rapport des 

diamètres intérieur 2a et extérieur 2b, des conducteurs, est fixé de manière à ce que 

l’impédance caractéristique de la ligne à vide soit égale à 50 Ω. Ceci, afin d’adapter la cellule 

par rapport à la source hyperfréquence [44]. 

Gelin [45] a montré que, pour une sonde coaxiale de standard APC-7 (2b=7mm, 

2a=3.04), la profondeur de pénétration est de l’ordre de 5 mm. Les simulations ont été réalisées 

sur un matériau test sans pertes, de permittivité relative de 3 et pour une fréquence    de 3 GHz. 

La cellule de mesure permet d’accueillir des échantillons de Teflon et de Delrin de  

diamètre  maximal  de  23 mm (Fig. III- 1 à III- 3). 

Les dimensions de la cellule coaxiale sont les suivantes :   

-  2b = 23 mm : diamètre du conducteur extérieur de la ligne coaxiale,  

- 2a = 10 mm : diamètre du conducteur intérieur de la ligne coaxiale, 

- L = 30 mm : longueur de la grande ligne de mesure. 

- L0 = 15 mm : longueur de la petite ligne de calibrage. 

-  L1 = 15 mm puis 5mm : longueur de l’échantillonde Téflon,  

-  L2 = 15 mm puis 5mm : longueur de l’échantillon de Delrin.   

L’analyse électromagnétique de la ligne coaxiale est basée sur la théorie des lignes qui 

suppose que seul le mode fondamental TEM se propage dans la région vide de la ligne. Celle-

ci pourrait éventuellement générer des modes d’ordre supérieur dans la région contenant 

l’échantillon. Le logiciel HFSS prend en compte ces modes d’ordre supérieur. 

 

 

. 
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Figure III- 1 : Représentation de la monture coaxiale de calibrage à vide en simulation 

 

 

 

 

Figure III- 2 : Représentation de la monture coaxiale de calibrage remplie de matériau en 

simulation 
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Figure III- 3 : Simulation de la ligne de calibrage à vide et avec échantillon en court-circuit 

1.2.2. Problèmes rencontrer  ( échantillon - Lames d’air ) 

L’hypothèse avancée pour la technique de mesure en ligne coaxiale (propagation d’un 

mode TEM unique dans toutes les régions de la ligne) impose le remplissage total de la section 

transverse de la ligne par l’échantillon. Cela entraîne des contraintes d’usinage de l’échantillon 

torique très fortes car la présence d’une lame d’air entre ce dernier et les parois conductrices de 

la ligne doit être évitée. 

Ce montage nécessite un usinage précis de l’échantillon et de la monture coaxiale. 

L’échantillon doit être légèrement moins épais que la monture coaxiale (de -0.01mm à -

0.10mm), afin que le montage des échantillons soit possible (Fig. III- 4). 

 

Figure III - 4 : Echantillon de Delrin et Téflon pour d = 5mm puis 15mm 
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Même si les tolérances mécaniques respectées à l’issue de cette procédure d’usinage 

sont faibles, l’insertion manuelle de l’échantillon à l’intérieur de la ligne implique 

inéluctablement la présence d’une lame d’air. Cette dernière va influencer la précision des 

résultats de mesure. 

Pour illustrer ce problème, nous avons étudié l'effet de ces erreurs de dimensions sur la 

détermination de la permittivité diélectrique εr. Pour simplifier notre étude, nous ne nous 

intéresserons qu'à l'aspect statique du problème. Nous supposons, en particulier, que ces lames 

d’air n’engendrent pas l’apparition de modes d’ordre supérieur qui rendraient la méthode 

complètement imprécise. Les grandeurs caractéristiques du problème étudié sont représentées 

sur la figure III-5. 

 

Figure III - 5 : (a) Représentation géométrique de la présence de lames d’air dans la ligne 

coaxiale (b) Schéma électrique équivalent de la présence de lames d’air entre la monture 

coaxiale et l’échantillon 

La capacité linéique d'un tronçon de ligne coaxiale remplie de diélectrique de 

permittivité  

relative εr et de rayons extérieur et intérieur R1 et R2 s'écrit :  

)
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2 0

R
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C r
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                   (III.1)

 



Chapitre III.                                                                             Simulations électromagnétiques 

38 

La présence des lames d'air dans la ligne coaxiale impose de définir trois régions : gap 

d’air - matériau - gap d’air, ce qui définit, d’un point de vue schéma électrique, trois capacités 

C1, C2 et C3 montées en série (Fig. III-5). La capacité effective de l'ensemble matériau et lames 

d'air s'écrit [46] :  

321
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La correction de la valeur mesurée de la permittivité, à l’aide d’un schéma électrique 

équivalent constitué de capacités linéiques en série, peut être envisagée. Mais une autre 

difficulté, en relation avec la présence de lames d’air dans la cellule, apparait. Elle est liée à 

l’estimation de l’épaisseur de ces capacités. Les erreurs de mesure liées à la présence de lames 

d’air entre l’échantillon et les conducteurs de la ligne sont plus importantes au fur et à mesure 

que la fréquence augmente. Pour cela, nous avons effectué une correction sur la valeur de la 

permittivité relative mesurée, en apliquant l'équation (III.5) qui nous donne la relation entre la 

permittivité diélectrique relative mesurée et la permittivité réelle. 

Dans ces simulations et pour réduire le nombre de paramètres, nous avons supposé que 

la lame d’air entre le matériau et le conducteur extérieur est nulle. On constate que l'erreur 

augmente très rapidement avec l’épaisseur de la lame d’air et de la valeur de la permittivité du 

matériau. Cela a pour effet d'abaisser la valeur de la permittivité mesurée. 

1.2.3. Correction du gap d’air 

Pour corriger les erreurs liées aux imperfections du dispositif de test, en l’occurrence le 

câble de jonction de l’analyseur, la transition conique coaxial/coaxial associée à la 

discontinuité ligne/guide, les pertes métalliques liées à la conductivité finie des conducteurs 

utilisés pour réaliser la cellule ou encore les défauts d’alignement des différents éléments, nous 

avons rajouté l'équation (III.6), dans le programme Matcad. 
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La formule III.5 permet d'estimer la permittivité complexe effective 

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la capacité totale d'un ensemble constitué de trois couches : l’air, le matériau et l'air.  
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Où nomr ,
  est la permittivité complexe nominale, a et b les diamètres interieur et 

exterieur du porte échantillon et ri et r0 les diamètres intérieur et extérieur de l’échantillon.  

Pour obtenir une formule de correction du gap, cette équation peut être réarrangée en 

renommant mreffr ,,
   et crnomr ,,

  ( permittivité complexe corrigée) et en résolvant 

pour cr ,
 . 

D’après la formule (III.5) nous obtenons alors : 
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L'épaisseur de la paroi a été calculée en soustrayant la valeur du diamètre intérieur de 

l'échantillon, de la valeur de son diamètre extérieur et en divisant la différence par deux. 

Pour extraire les pertes diélectriques initiales, nous simulons les cas avec pertes 

diélectriques (σAP ) et sans pertes (σSP ). La différence entre les deux conductivités électriques 

extraites donne la conductivité électrique du diélectrique après correction, notée σd :  

SPAPd                      (III.7) 

La correction de la conductivité électrique a permis de retrouver sa valeur réelle. Ce qui 

permet de conclure que le modèle choisi et la procédure d’extraction appliquée sont bons. 

Comme en pratique il n’y a pas de matériaux sans pertes, ce type de mesure ne peut pas 

être effectué.  
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1.2.3.1. Erreur géométrique 

L’erreur dans la valeur mesurée de la permittivité relative peut être approximée par 

l’écart de déviation du diamètre. La méthode de correction proposée utilise une ligne coaxiale 

à air dans laquelle un échantillon du matériau à caractériser est inséré (Fig. III-16). 

 

 

Figure III - 6 : Représentation de l’erreur d'excentricité 

L'onde provenant de la source est réfléchie sur le matériau, avec un coefficient de 

réflexion complexe : 
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et se propage avec un coefficient de transmission complexe : 

)( let                      (III.9) 

Avec : 

)( rrc

j


 

                 (III.10)

 

Les réflexions successives de cette onde, sur les deux plans de transition, donnent lieu 

aux équations III.11 et III.12, qui peuvent être résolues pour ɣ et l en fonction de S11 et S21 et 

finalement  pour µr et ɛr.  
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Les inexactitudes sont principalement causées, d’une part, par la précision de 

l’analyseur de réseau (Fig. III- 16a) et d’une autre part, par le remplissage imparfait de la 

section coaxiale par l'échantillon (Fig. III- 16b). 

1.2.3.2. Correction de l'erreur géométrique  

Quand un entrefer uniforme sépare la tige interne de la ligne et le matériau (Fig. III-

16a), la capacité équivalente (par unité de longueur de l'échantillon) est la combinaison, en 

série, de la capacité entre la tige et l'échantillon (isolée par de l'air) et la capacité entre les deux 

surfaces cylindriques de la matière. 

Par conséquent, la constante diélectrique mesurée dans l'échantillon, est inférieure à la 

permittivité relative et est très proche de : 
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Où m est la fraction de remplissage ; m = log (b / a) / log (b/d) ≈ 1 + ∆ / α                     

α =log (b / a), et ∆=2 (d -a)/(d + a), est la fraction de déviation sur le diamètre intérieur.  

Un effet similaire a lieu quand il ya un vide d'air entre le diamètre extérieur de 

l'échantillon et la ligne coaxiale. L'usinage du diamètre extérieur est mieux contrôlé et 

l'influence de ce  gap d’air est le rapport b / a ; inférieur à celui causé par le fossé intérieur, 

dont on ne tient pas compte. Lorsque la tige intérieure de la ligne n'est pas centrée par rapport à 

l'échantillon (Fig. III-6b), l'influence du gap d’air est réduite et un calcul fastidieux conduit à :  
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Où s = ∆c/(d -a) est le paramètre d'excentricité. 
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De même, la formule (III.15) montre que dans un milieu magnétique, la valeur mesurée 

de µeff est inférieure à la valeur réelle µr. 
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                 (III.15)
 

En utilisant des calculs simples, on peut voir que les erreurs fractionnelles sur µr et ɛr 

sont proportionnelles à ∆ et ɛr, respectivement. Pour les constantes diélectriques élevées, la 

dernière erreur peut être très importante. 

Les valeurs de ɛeff sont calculées en fonction de ∆, sans excentricité (s = 0), et avec une 

excentricité intégrale (s =1). 
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Où α = log (b / a) et ∆ = 2 (d - a) / (d + a). 

1.3. Résultats de simulation    

Afin d’évaluer les effets des différents paramètres sur les mesures, nous avons simulé, 

en fonction de la fréquence, les principaux paramètres de la ligne (tels que la permittivité, les 

pertes, l’erreur sur la permittivité et la constante de propagation) avant et après correction, pour 

les deux diélectriques (Teflon et Delrin). Les résultats obtenus sont donnés par les figures III- 7 

à III-15.  

Dans les figures III- 7, III- 8 et III- 9, nous représentons, respectivement, la partie réelle 

de l’impédance caractéristique de la ligne coaxiale de calibrage, la partie réelle de l’impédance 

caractéristique et la partie réelle de la constante de propagation de la ligne coaxiale à vide et 

avec échantillon de Téflon de longueur 15 mm. On peut voir que la partie réelle de 

l’impédance caractéristique de la ligne coaxiale avec échantillon de Téflon est plus faible que 

celle de la ligne à vide. Mais c’est l’inverse qui se produit dans la figure III- 9 ; la constante de 

propagation de la ligne avec échantillon est plus élevée.   
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Figure III- 7 : Partie réelle de l’impédance caractéristique de la ligne coaxiale de calibrage. 
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Figure III- 8 : Partie réelle de l’impédance caractéristique de la ligne coaxiale à vide et avec 

échantillon de Téflon de longueur 15 mm. 
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Figure III- 9 : Partie réelle de la constante de propagation de la ligne coaxiale à vide et avec 

échantillon de Téflon de longueur 15 mm. 

 

Les figures III- 10 à III- 15 concernent le deuxième diélectrique qui est le Delrin. Les 

trois premières illustrent, respectivement, en fonction de la fréquence, la permittivité relative, 

les pertes diélectriques et l’erreur relative du Delrin, avant correction. Nous constatons que la 

permittivité et les pertent diminuent avec la valeur du gap (Fig. III- 10 et III- 11). Cependant, 

pour l’erreur relative la situation s’inverse ; celle-ci est minimale pour la ligne sans gap et 

augmente pour les autres valeurs.  
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Figure III- 10 : Partie réelle de la permittivité relative du Delrin. 
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Figure III- 11 : Les pertes diélectriques du Delrin. 
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Figure III- 12 : La partie réelle de l’erreur de la permittivité relative du Delrin 

 

Les trois dernières figures (III- 13, III- 14 et III- 15) donnent les résultats des mêmes 

paramètres tracés dans les trois figures précédentes, mais après correction. Nous voyons 

clairement une nette amélioration des résultats et l’annulation de l’effet du gap d’air. On voit 

qu’après correction, les trois courbes se confondent presqu’en une seule, surtout pour les pertes 

dielectriques. Ceci témoigne d’une part des bonnes étapes de correction suivies et de la 

nécessité d’effectuer les correction nécessaires avant les mesures. 
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Figure III- 13 : Partie réelle de la permittivité relative du Delrin après correction. 
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Figure III- 14 : Pertes dielectrique du Delrin après correction. 

 



Chapitre III.                                                                             Simulations électromagnétiques 

48 

1 10
3

 0.01 0.1 1 10

0.1

1

10

100

sans gap

gap  int

gap  ext

Erreur relative_Re(r) %

Fréquence_GHz

 

Figure III- 15 : L’erreur de la permittivité relative du Delrin après correction. 

 

1.4. Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons simulé la structure de la monture avec et sans échantillon, 

dans le cas des diélectriques avec pertes et sans pertes, en utilisant le simulateur HFSS11.1. 

Nous avons ainsi procédé à toutes les étapes préliminaires nécessaires à la simulation et aux 

mesures telles que la définition de la structure de test, l’usinage de l’échantillon, la correction 

du gap d’air et la correction de l’erreur géométrique. La méthode expérimentale est présentée 

dans le chapitre suivant. 

 

 

 



 

49 

 

  

 

 

METHODE EXPERIMENTALE 

 

1.1. Introduction 

Dans ce chapitre, nous développons une méthode utilisant une monture coaxiale qui 

permet l’extraction des paramètres électriques des substrats par la mesure en réflexion. Cette 

monture coaxiale est en contact à son extrémité avec les échantillons puis le court-circuit. Pour 

la validation, nous utilisons les matériaux isolants de type téflon et Delrin. Une validation de la 

méthode se fera d’abord sur des matériaux monocouche, ensuite nous l’appliquerons aux 

substrats multicouches. Les positions des deux matériaux sont inversées (Delrin-Téflon puis 

Téflon-Delrin) pour vérifier leurs asymétries. Pour les matériaux multicouches, le Téflon sera 

utilisé comme matériau de référence. 

1.2. Présentation de la monture coaxiale en réflexion 

Une cellule coaxiale est une ligne coaxiale, composée d'un conducteur central et un 

conducteur extérieur cylindrique en aluminium. Cette ligne peut être reliée au banc de mesure 

à l'aide d'un connecteur SMA qui est placé sur l’une de ses extrémités, afin de pouvoir relever 

les paramètres de réflexion S11 et remonter aux paramètres électriques du matériau [47]. A 

l’autre extrémité, nous placons un court-circuit pour effectuer des mesures en réflexion, en 

veillant à ce que le matériau à tester soit en contact direct avec le court-circuit (Fig. IV- 1). 

1.2.1. Principe de la méthode 

Comme nous l’avons déja mentionné dans l’introduction, cette méthode à été utilisée 

d’abord pour les substrats monocouche et puis pour les multicouches. La figureIV-1 montre la 

structure de la ligne avec échantillon ainsi que les plans de référence des mesures (P0, P1, P2). 

Notre méthode nécessite l’utilisation de deux lignes de longueurs différentes ; l’une pour le 

calibrage et l’autre pour les mesures. Pour chaque méthode il nous faut six mesures. Dans une 

première étape, nous effectuons une mesure des paramètres S11 en circuit ouvert et une autre en 

court-circuit au niveau du plan P1, à l’aide d’une ligne courte de longeur L0 = 15 mm, pour 

faire le calibrage. La deuxième étape consiste à refaire les mêmes mesures mais de toute la 

Chapitre IV 
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ligne, à vide, de longeur L = 30 mm. Dans la troisième étape on refait aussi les mêmes mesures 

mais pour la ligne complète et avec un échantillon d’épaisseur L1 =L2= 15 mm.  

 

Figure IV- 1 : Vue en coupe de la monture coaxiale en réflexion. 

 

Pour faire un déplacement du plan P1 au plan P2 nous appliquons la formule suivante [48] :  

Sij' = Sij . exp (-2ɣl)        (IV.1) 

Où l est la distance entre P0 et P1 et γ est la constante de propagation. 

1.2.2. Validation expérimentale 

Dans cette partie, nous devons établir les plans techniques sur lesquels s’appuiera la 

réalisation pratique de la cellule, puis définir la procédure d’étalonnage permettant d’éliminer 

les erreurs systématiques de la mesure du coefficient de réflexion. Enfin, nous devons valider 

la méthode mise en œuvre à partir de la mesure de la permittivité complexe de matériaux 

diélectriques aux propriétés bien connues.  

1.2.2.1. Réalisation de la cellule de mesure 

Pour garantir la représentativité des mesures du coefficient de réflexion réalisées sur la 

discontinuité ligne / guide vis à vis des propriétés électromagnétiques des échantillans, la 

cellule de mesure doit présenter un diamètre externe égal à 23 mm. Dans ces conditions, la 

connexion de la cellule de mesure à l’analyseur de réseaux vectoriel requiert l’utilisation d’une 
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transition coaxiale / coaxiale. Cette transition est constituée d’un connecteur de type SMA, 

adapté au câble de jonction de l’analyseur de réseaux (diamètre de 3,5 mm) et d’un tronçon 

coaxial conique qui assure la variation progressive du diamètre de la ligne entre le connecteur 

et la ligne coaxiale d’accès à la discontinuité, qui présente un diamètre de 5 mm.  

Pour éviter l’apparition d’une discontinuité dans le tronçon conique (Fig. IV- 2), le 

rapport entre le diamètre interne du conducteur extérieur et le diamètre du conducteur central 

vaut, sur toute la longueur du tronçon, 2,3 (condition d’adaptation d’impédance à 50 ohms). 

 

 

Figure IV- 2 : Constituants de la petite et la grande ligne coaxiale en réflexion. 

 

1.2.2.2. Résultats expérimentaux 

Pour pouvoir exploiter les mesures du coefficient de réflexion, nous avons utilisé un 

analyseur de réseaux de type VNA.E5062A et la structure de la figure IV-3  Cela revient à 

positionner le plan de référence de la mesure du coefficient de réflexion à l’extrémité de la 

ligne coaxiale d’accès, sur la face avant de l’échantillon cylindrique à caractériser. 
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Figure IV- 3 : Photos de la petite et la grande ligne coaxiale en reflexion  

(échantillon de 15 mm). 

 

Les résultats expérimentaux des figures IV-4, IV-5 et IV-6 présentent respectivement la 

permittivité relative, les pertes diélectriques et l'erreur sur la permittivité relative du Téflon 

(échantillon de 15 mm). Ces figures montrent que, sur toute la bande de fréquence, la 

permittivité relative est constante, et vaut 2.035, la valeur de la tangente des pertes oscille 

légèrement autour de 0.5 10-3 et l’erreur vaut environ 0.3, entre 0.01 GHz et 1 GHz. Au delà 

de cette fréquence elle devient irrégulière. 
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Figure IV- 4 : Partie réelle de la permittivité relative du teflon (échantillon de15 mm). 
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Figure IV- 5 : Tangente de pertes diélectriques du Teflon (échantillon de 15 mm). 
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Figure IV- 6 : Erreur de la permittivité relative du Teflon (échantillonde 15 mm). 

 

Dans les figures IV-7 et IV-8, nous traçons, respectivement la permittivité et les pertes 

diélectriques pour le Delrin, avec un échantillon de 15 mm. La valeur de la permittivité varie 

entre 3 et 4, mais à 0.01 GHz elle vaut 3.65, tandis que la tangente des pertes varie entre    

6.10-3 et 0.2.10-3 dans toute la bande de fréquence. Les figures IV-9 et IV-10 sont obtenues 

pour l’échantillon de 5 mm sans gap d’air, elles montrent aussi que la permittivité est très 

voisine de la première valeur (3.65) et que l’angle de perte varie entre 6.10-3 et 0.2.10-3. 
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Ces résultats ont été considérés comme très bons puisque, pour tous les paramètres et 

pour les deux échantillons, les valeurs expérimentales obtenues sont très proches des valeurs 

typiques dans la gamme de fréquence considérée (0.01 GHz à 1.5 GHz).  
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Figure IV- 7 : Partie réelle de la permittivité relative du Delrin (échantillon de 15 mm). 
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Figure IV- 8 : Tangente des pertes diélectriques du Delrin (échantillon de 15 mm). 
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Figure IV- 9 : Permittivité relative du Delrin (échantillon de longueur 5 mm et sans gap 

d’air) 
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Figure IV- 10 : Tangente des pertes diélectriques du Delrin  

(échantillon de longueur 5 mm et sans gap d’air) 

 

Les figures IV-11 et IV-12 montrent, respectivement, la permittivité relative et la 

perméabilité relative en même temps que les pertes diélectriques et magnétiques pour le 

Téflon (échantillon de 5 mm de longueur sans entrefer). Ces figures montrent que même si les 

valeurs de la permittivité et la perméabilité fluctuent un peu, les pertes sont parfaitement 

constantes sur toute la plage de fréquence.  
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Figure IV- 11 : Partie réelle de la permittivité relative et tangente des pertes diélectriques du 

Téflon (échantillon de longueur 5 mm sans gap d’air). 
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Figure IV- 12 : Partie réelle de la perméabilité relative et tangente des pertes magnétiques 

du Téflon (échantillon de longueur 5 mm et sans gap d’air). 
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Les figures VI-13 illustrent, la permittivité relative du Delrin (échantillon de 5 mm de 

longueur, avec un entrefer de 0,5 mm de diamètre interne). Les courbes en rouges sont les 

valeurs corrigées, obtenues à l'aide des équations (III.6) et (III.16) en tenant compte des effets 

du gap d’air. Nous remarquons qu’après correction, les valeurs obtenues se rapprochent 

d’avantage des valeurs typiques. 

Pour un même échantillon et dans les mêmes conditions, la simulation et les résultats 

expérimentaux sont très proches. Ce bon accord démontre, pour les mesures corrigées en 

utilisant le kit de court-circuit / Circuit ouvert / matériau standard, que la technique utilisée et 

la procédure d'étalonnage ont réussi sur toute la bande de fréquence. Pour la mesure corrigée à 

l’aide du kit court-circuit/circuit ouvert/matériau étalon, la concordance entre théorie et 

expérience est très bonne sur toute la bande de fréquence exploitée. 

 

 
 

Figure IV- 13 : Partie réelle de la permittivité relative du Delrin, avec et sans correction,  

(échantillon de longueur 5 mm et sans gap d’air). 
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Sur la figure VI-14, nous représentons les valeurs initiales (courbe en bleu) et les 

valeurs corrigées (courbe en rouge) de la permittivité relative du Téflon (avec un échantillon 

de longueur 5 mm et de gap d’air de 0,5 mm de diamètre interne). Nous remarquons, comme 

pour le Delrin, qu’après correction, la permittivité relative du Téflon est améliorée ; elle passe 

d’environ 1.85 à 2.2. Nous précisons, là aussi, que la procédure de correction utilisée est 

efficace sur toute la bande de fréquence exploitée. 

 
Figure IV- 14 : Partie réelle de la permittivitérelative du Teflon, avec et sans correction 

(échantillon de longeur 5 mm et avec gap d’air de 0.5 mm de diamètre interne). 

 

1.3. Extraction des paramètres électriques des matériaux multicouches 

Dans cette section, nous nous basons essentiellement sur les principes de la sonde 

coaxiale en réflexion. Nous plaçons, dans la cavité métallisée, un diélectrique bicouche dans 

une configuration donnée (Fig. IV-15 a) puis nous inversons les positions des couches (Fig. 

IV-15 b). Dans la littérature, des études ont montré que la sonde coaxiale est sensible à la face 

de l’échantillon qui est en contact avec le conducteur central [49]. Cette sensibilité est causée 

par la répartition des champs électromagnétiques au voisinage du conducteur central [50,51]. 

Ceci sous-entend que la capacité globale créée ne reste pas la même quand l’orientation de 

l’échantillon change (εr1 ≠ εr2).  

Notons que la permittivité effective réelle de la couche inconnue se détermine en 

fonction de celle de la couche de référence.                      
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Figure IV- 15 : (a) Sonde coaxiale en présence d’un échantillon bicouche de même 

épaisseur 

(Configuration 1), (b) Sonde coaxiale en présence d’un échantillon bicouche de même 

épaisseur (configuration 2). 

 

1.3.1. Extraction des permittivités complexes de chaque couche  

Considérons que le diélectrique bicouche, en contact avec la plus grande surface 

métallique au point C, fait que les pertes globales ne soient pas identiques selon l’orientation 

de l’échantillon. Par ailleurs, à l’interface des deux diélectriques (point B), la capacité est la 

même quelle que soit l’orientation de l’échantillon. 

Nous savons que :  

cjwll r /                      (IV.2) 

2211 llltottot                      (IV.3) 

21 llltot                      (IV.4)

  

Quand nous mettons (IV.2) dans (IV.3) nous obtenons la permittivité effective de la  
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Première couche, en fonction de celle de la couche de référence : 

2)2( TeflonrtotrDelrinr                             (IV.5) 

Cette méthode d’extraction a le privilège de ne pas forcément se baser sur la 

connaissance préalable de l’épaisseur de chaque couche. Seule l’épaisseur de la couche 

globale doit être connue afin de respecter les dimensions de la monture de test. 

1.3.2. Résultats expérimentaux 

Les figures IV-16 et IV-17 représentent, respectivement, la permittivité relative et les 

pertes magnétiques du Delrin (échantillon de 5 mm sans entrefer). Sur ces deux figures, nous 

voyons que les courbes en rouge qui représentent, respectivement, la permittivité relative et 

les pertes du Delrin (obtenues en utilisant les méthodes bicouches), sont pratiquement les 

mêmes que les courbes de référence, en bleu (obtenue avec le même échantillon, dans la 

même gamme de fréquence (10 Mhz - 1 GHz). Mais en regardant les deux figures en même 

temps, nous pouvons voir que les valeurs retenues concernent l’intervalle de fréquence 10 

MHz – 100Mhz. Dans cette gamme de fréquence, la tangente des pertes diélectriques est 

comprise entre 2% (à 10 Mhz) et 5% (à 100Mhz). La précision des résultats obtenus témoigne 

de la qualité de la méthode expérimentale utilisée.  

 

 

Figure IV- 16 : Permittivité relative du Delrin  

(échantillon de longueur 5 mm et sans gap d’air). 
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Figure IV- 17 : Tangente des pertes diélectriques du Delrin  

(échantillon de longueur 5 mm et sans gap d’air).  

 

1.4. Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons développé la méthode de la monture coaxiale qui a permis 

l’extraction des paramètres électriques des substrats par la mesure en réflexion. Pour la 

validation, nous avons utilisé des matériaux isolants de type Téflon et Delrin. La validation 

s’est d’abord effectuée sur des matériaux monocouche avant de l’appliquer aux substrats 

multicouches. En inversant les positions des deux matériaux (Delrin-Téflon puis Téflon-

Delrin) nous avons vérifié  leurs asymétries. Pour les matériaux multicouches, le Téflon est 

utilisé comme matériau de référence. 

Nous avons ainsi montré que l'utilisation de la monture coaxiale en réflexion, pour 

caractériser les matériaux multicouche, conduit à des résultats satisfaisants. L’utilisation du 

Delrin a permis de prouver la faisabilité de la méthode. 
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CONCLUSION GENERALE 

 

L’objectif de cette thèse était le développement de techniques de mesures permettant 

la modélisation et la caractérisation des propriétés diélectriques des matériaux en monocouche 

et en multicouches. La technique développée est basée sur la méthode des lignes de 

transmission.  

Nos travaux se sont déroulés en trois grandes étapes : 

 La première a consisté à identifier les techniques de mesures les mieux adaptées à la 

modélisation et à la caractérisation de la permittivité complexe des matériaux 

diélectriques. 

 Ensuite, nous avons utilisé le logiciel commercial HFSS qui nous a permis de simuler 

le fonctionnement de la monture coaxiale avec les différentes structures et de 

comparer leurs performances. Les résultats de simulation montrent que la technique de 

la monture coaxiale en réflexion est la mieux adaptée à la modélisation et la 

caractérisation électromagnétique des structures monocouche et multicouches dans la 

bande de fréquences 100Mhz – 1 GHz. 

Du point de vue de la précision des mesures, nous avons évalué précisément l’effet des lames 

d’air entre l’échantillon à caractériser et les plans métalliques de la sonde/cellule de mesure en 

simulation et nous avons calculé et corrigé l’erreur de mesure résultante. Nous avons aussi 

simulé différentes épaisseurs de différents échantillons pour étudier l’influence de l’épaisseur 

sur les résultats de mesure. 

 Enfin, une monture coaxiale a été réalisée et utilisée pour la caractérisation, dans une 

bande de fréquence allant jusqu’à 1GHz. L'influence des discontinuités sur la 

permittivité extraite et des pertes de la monture sur les pertes de l'échantillon a été 

analysée et une première routine de correction a été mise au point. Cette première 

étude a montré la nécessité d'utiliser deux lignes de longueurs différentes afin 

d'éliminer l’influence des discontinuités. Nous avons pu constater que cette monture 

offrait une limitation de la tangente de pertes à hauteur de 10-4. Cette technique est 

basée sur la mesure des paramètres S en utilisant des substrats de diélectrique 

d'épaisseur de 5 mm et 15 mm dans la méthode des structures en monocouche et en 

bicouches. 
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La monture coaxiale a été calibrée en simulation électromagnétique avant la validation 

expérimentale. L'utilisation de la sonde coaxiale en réflexion nous a permis d’obtenir des 

résultats très satisfaisants dans les deux méthodes. 

Les objectifs que nous nous sommes fixés au début de ce travail ont été atteints, à 

savoir, mettre en place une procédure d’extraction des matériaux monocouches et 

multicouches sur une large bande de fréquences, avec une erreur relative (écart) inférieure à 

5% sur la permittivité relative et des tangentes de pertes faibles jusqu’au moins à 10-3. 

Toutefois, beaucoup de travail reste à faire pour monter par exemple aux fréquences 

correspondant aux ondes millimétriques. Nous avons utilisé des connecteurs SMA pour 

valider le travail, mais l’utilisation des connecteurs K serait une meilleure solution pour la 

montée en fréquence. 
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 ملخص:
قياسات السماحية  في رو موجات كأداة تشخيص للكشف عن سرطان الجلد،إن التقنيات المعتمدة على الإطار متحد المحور بالانعكاس تستعمل في قياس انعكاس الميك

 قياسات السماحية المعقدة لأعضاء وانسجة الحيوانات في مجال الميكروموجات وذلك لاحتياجات الطب البيطري الحديث. في هذا العمل قمنافي المعقدة للعينات السائلة وكذا 
 الطبقات في نطاق واسع للترددات.  بتطوير تقنية لتحديد خصائص المواد متعددة

وخطا 01-4ميل الضياع بمقدار  بالحصول على، سمح SMAالمجس متحد المحور بالانعكاس قد تم تطويره خصيصا من اجل قوام ميكروإلكترونى، إن استعمال موصل 
" سمح (Téflon)"و"تيفلون (Delrin) دلرانت متعددة الطبقات مثل إن استعمال مجس متحد المحور في تقنية الانعكاس على قواما .%14040السماحية النسبية بنسبة 

 .بقياس مواد ذات طبقات ثنائية مما يتطلب معرفة جيدة حول الخصائص والأبعاد لطبقة كهربائية
أخذها لتقليص هذا التأثير عندما تكون  مم( والقياسات التي يمكن 140في هذه الأطروحة تحدثنا حول تأثير فجوات الهواء )استعمال عينات ذات فجوة هواء تقدر بـ  

اكاة المحإن و اخيرا ف تجريبيا كما تم وصف بنية الإطار التجريبي، مشاكل المعايرة والنتائج التجريبية. التحقق منهاقد تم  المحصل عليهاإن القيم  المادة قيد القياس.
 بينت أننا نستطيع الحصول على نتائج جيدة. يةالكهرومغناطيس

 .النصف ناقلةالمواد  ،المتعددة الطبقات المواد، عازلة طبقة رقيقة، المركبة السماحية المحوري،المجس ، الاسلاك الناقلة الكهربائي، القياسفتاحية: كلمات م
 

Résumé : 

Les techniques basées sur la monture coaxiale en réflexion sont utilisées dans  la réflectométrie en micro-ondes comme un 

outil de diagnostic, pour la détection du cancer de la peau, des mesures de la permittivité complexe sur des échantillons liquides, 

et les mesures de la permittivité diélectrique complexe des organes et tissus des animaux dans la bande  micro-ondes, pour les 

besoins de la médecine vétérinaire moderne. Dans ce travail, nous avons développé une technique pour caractériser les matériaux 

multicouches dans une gamme large bande de fréquences. 

Une sonde coaxiale en réflexion a été spécialement développée pour substrat microélectronique. L’utilisation du connecteur 

SMA, nous a permis d’obtenir une tangente de perte de 10-4 et de permittivité relative avec une erreur de 0,145%. L'utilisation de 

la sonde coaxiale dans la technique de réflexion sur des substrats multicouches telles que le Delrin et le Téflon permet de mesurer 

des matériaux bicouches ce qui nécessite une bonne connaissance sur les paramètres et les dimensions d'une couche électriques. 

 Dans cette thèse, nous avons discuté de l'influence des gaps d'air (en utilisant des échantillons avec gap d'air de 0,5 mm) et 

les mesures qui peuvent être prises pour minimiser cette influence lorsque le matériel est mesuré. Les valeurs intrinsèques ainsi 

déterminées ont été vérifiées expérimentalement. Nous avons décrit la structure de la monture de teste, ses problèmes d'étalonnage 

et les résultats expérimentaux. Enfin, les simulations de l'électromagnétisme ont montré que nous pouvons obtenir de bons 

résultats. 

MOTS-CLES : Caractérisation électrique, lignes de transport, sonde coaxiale, permittivité complexe, fine couche 

diélectrique, matériaux multicouches, matériaux semi-conducteurs. 

 
 

Abstract : 

 

Techniques based on fixture probes in reflection are used in microwave  reflectometry as a novel diagnostic tool for 

detection of skin cancers, for complex permittivity measurements on liquid samples and oil shale, and for complex dielectric 

permittivity of animals’ organs and tissues measurements in microwave band for the needs of modern veterinary medicine. In this 

work, we have developed a technique to characterize multilayer materials in a broadband frequency range. A coaxial probe in 

reflection has been especially developed for microelectronic substrate. Using SMA connector, loss tangent of 10-4 and relatifs 

permittivity have been measured with an error of 0.145%. The extension of the coaxial probe in reflection technique to multilayer 

substrates such as Delrin and Teflon permitted to measure bilayer material provided the good knowledge of electrical parameters 

and dimensions of one layer. In the coaxial transmission line method, a factor that greatly influences the accuracy of the results is 

the air gap between the material under test and the coaxial test fixture. In this work, we have discussed the influence of the air gap 

(using samples of 0.5 mm air gap) and the measures that can be taken to minimize that influence when material is measured. The 

intrinsic values thus determined have been experimentally verified. We have described the structure of the test fixture, its 

calibration issues, and the experimental results. Finally, electromagnetism simulations showed that the best results can be 

obtained.  

KEY-WORDS: Electric characterization, transmission line, coaxial probe, complex permittivity, thin layer dielectric, 

multilayer materials, semiconductor materials. 
 

 


