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Glossaire

LMI
L2E
RPR
CND
END
HFSS
CST
EM
RF
TE
™
TEM
TRL
SOLT

IRM
FDTD
TLM
FEM
MoM
EFIE
EME
VNA
NetM

sbf-wo-ec

sbf-w-ec

cp-ec

o

Laboratoire Mycrosysteme et Instrumentation

Laboratoire d’Electronique et d’Electromagnétisme

Résonateur Patch Rectangulaire

Contrdle Non Destructif

Essai ou Examen Non Destructif

High Frequency Structure Simulator

Computer Simulation Technology

Electromagnétique

Radio Fréquence

Mode transverse électrique

Mode transverse magnétique

Mode transverse électromagnétique

Through, Reflect, Line

Short, Open, Load Thru (liaison directe avec le port en court-circuit, circuit ouvert et
avec une charge 50 Q)

Imagerie par Résonance Magnétique

Finite Difference Time Domain — Méthode des différences finis

Transmission Line Matrix — Méthode de la matrice des lignes de transmission

Finite Element Method — Méthode des éléments finis

Moment Method — Méthode des Moments

Equation intégrale du champs électrique

EigenMode Expansion — Mode propre

Vectorial Network Analyzer — Analyseur Vectoriel de Réseau

Nombre de modes

sinusoidal basis function without edge condition (function de base sinusoidale sans
condition de bord)

sinusoidal basis function with edge condition (function de base sinusoidale avec
condition de bord)

Chebyshev polynomial with edge condition (polyndme de Chebyshev avec condition
de bord)

Fréquence de résonance

Facteur de qualité



BP
di ou hi

J(rs)

Bande Passante

épaisseur du diélectrique avec i = 1,2,3,...N indique le nombre de couche
permittivité du vide

permittivité relative

permittivité complexe

permittivité tensorielle

perméabilité du vide

Perméabilité complexe

pulsation qui vaut ¢ — 25 f avec f la fréquence de résonance

composante longitudinale du champ électrique
composante longitudinale du champ magnétique

avec Les indices "e" et "h" expriment respectivement les ondes TM et TE.

vecteur d’onde transverse Kg = R.ky + 9.k et Kg = |Ks]
. e 2 &x 2 1/2
constante de propagation des ondes TE, kS = (sxko - KS)
Z

constante de propagation des ondes TM, kIl = (g.k2 — K2) /2 et k2 = o2 H, €0
matrice qui relie les coefficients de la décomposition de la densité de courant
surfacique du résonateur dans le domaine spectral

fonction de base des courants de conduction

fonctions de Bessel
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Introduction générale

Introduction générale

Dans cette introduction générale, nous décrirons le déroulement de cette these et mettrons
chaque action effectuée dans son contexte appropri€é. Apres une breve introduction qui
présente la problématique et la motivation qui ont conduit aux travaux de cette theése, nous
spécifierons dans un état de D'art les différentes méthodes de caractérisations
électromagnétiques de matériaux par les méthodes couramment utilisées en réflexion-
transmission s’appuyant sur des cellules de mesures de type structures résonantes planaires,
puis nous introduirons 1’apport principal de cette theése : la caractérisation de matériaux
biologiques a 1’aide de prototypes que nous avons mis en ceuvre, en passant par leurs

modélisations, leurs validations, leurs simulations, leurs réalisations et leurs rétro-simulations.

L’objectif de cette these est la mise en ceuvre de différents prototypes de résonateurs patch
rectangulaires (RPR) afin qu’ils servent comme applicateur au contrdle non destructif (CND)
et a des applications médicales pour caractériser les propriétés diélectriques de divers

matériaux biologiques.

Nous avons comparé les résultats modélisés et simulés a I’aide de deux logiciels commerciaux
(HFSS et CST) avec notre méthode basée sur la formulation de I’équation intégrale du champ
électrique. Cette méthode permet de déduire le tenseur spectral de Green du RPR dans son
environnement diélectrique et la fréquence de résonance par résolution numérique. Nous
avons réalisé des prototypes avec et sans superstrat, de diverses dimensions et utilisant divers

matériaux connus afin d’effectuer des vérifications expérimentales et de valider ces structures.
La these est structurée en cinqg chapitres, d’une introduction et d’une conclusion générale ;

Dans le premier chapitre, nous présentons 1’état de 1’art des différentes méthodes de
caractérisation de matériaux, dans ce contexte, 1’étude a été basée sur la classification des
différents parametres des matériaux a savoir : la bande de fréquence, le type de matériau et
enfin le type de la méthode. Nous présentons alors d’une maniere succincte les classes de
méthodes et nous posons les bases qui serviront a mieux mettre en évidence les différents

phénomenes que 1’on peut rencontrer, ainsi que le choix du type de méthode le mieux adapté
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pour caractériser certains matériaux, particulierement les matériaux hétérogenes tels que : les

tissus biologiques, dans la bande de fréquence 1-10 GHz.

Le second chapitre est consacré aux propriétés €lectriques complexes des milieux biologiques.
La connaissance de I’environnement des tissus vivants ainsi que leurs interactions avec les
champs électromagnétiques est d’une importance considérable afin de pouvoir remonter au
probleme inverse. Dans ce contexte, nous avons présenté un descriptif physiologique et
électrique détaillé de ces milieux qui varient considérablement avec la nature du tissu par la
permittivité complexe, la conductivité et la fréquence. Généralement, ils sont subdivisés en
deux grandes catégories, tissus a forte teneur en eau comme la peau, le foie, le sang et le
muscle et tissus a faible teneur en eau comme la graisse et I’os. Nous avons pris en compte la
description des spectres de la conductivité et de la permittivité. La compréhension de ces
divers aspects abordés dans ce chapitre est une condition nécessaire a la caractérisation de ces

milieux complexes.

Dans le chapitre III, nous parlons des généralités des structures planaires en commencant par
la définition et la présentation des résonateurs. Les caractéristiques, les différents types, les
avantages et inconvénients, les domaines d’application ainsi que les modes d’excitations des
résonateurs microrubans ont été illustrés. On acheve cette partie par un descriptif des
différentes modélisations de ces résonateurs. Nous présentons aussi la formulation
mathématique du RPR. Partant des équations de Maxwell avec les conditions EM aux
frontieres de la structure, nous avons déterminé I’expression du champ électrique. Les
inconnues qui sont les densités de courant électrique sur la plaque conductrice, sont
modélisées selon trois types de fonctions de bases. L’utilisation de la méthode des moments
(MoM) via la procédure de Galerkin nous a permis de discrétiser et de résoudre 1’équation
intégrale, couplée avec le tenseur spectral de Green de forme diagonale. Les solutions aux
valeurs propres sont les valeurs qui annulent le déterminant de la matrice qui relie les
coefficients de la décomposition de la densité de courant surfacique du résonateur dans le

domaine spectral selon les directions [X,y].

Dans le chapitre IV nous avons validés les modeles analytiques des RPRs proposés, afin de
les utiliser comme applicateur électromagnétique au contrdle non destructif pour la
caractérisation de différents superstrats inconnus. Ces prototypes ont été modélisés par une

analyse rigoureuse avec diverses fonctions de base pour 1’élaboration des courants inconnus.

3
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L’analyse théorique proposée est basée sur la méthode des moments via 1I’approche de
Galerkin. Nous avons développés nos codes compacts structurés en Fortran 90 pour la
résolution du systéme matriciel obtenu. Nous avons confrontés nos résultats de
programmation des RPR avec et sans superstrat avec les données expérimentales publiés dans
la littérature pour différentes épaisseurs du substrat et superstrat, diverses dimensions de la
plaque conductrice et en tenant compte de la nature du substrat (anisotrope et isotrope). Deux
logiciels EM du commerce HFSS et CST ont été utilisés pour simuler les prototypes RPR
proposés. L’exactitude des résultats obtenus est évaluée utilisant quatre prototypes opérant
aux alentours de 6 GHz, tenant compte seulement de la fréquence de résonance du mode

fondamental. Le modele théorique est comparé aux simulations EM.

Le chapitre V est consacré a I’utilisation des prototypes proposés comme applicateur EM au
controle non destructif pour caractériser des matériaux biologiques et permettre
éventuellement par mesure de contraste diélectrique de déterminer leurs pathologies. Une fois
les RPRs réalisés, nous avons procédé a leurs validation en confrontons une série de mesures
sur divers échantillons (foie, foie gras, graisse, beurre, poulet, etc.) comme superstrat, avec les
simulations EM utilisant HFSS dans le but de déterminer la fréquence de résonance, le
coefficient de réflexion et le facteur de qualité qui nous permettront de remonter au facteur de

perte et la permittivité de chaque échantillon.

Et enfin une conclusion générale ol on donne les perspectives futures a traiter.
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Etat de I’art des différentes méthodes de caractérisation diélectrique de
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I.1. Introduction:

Différentes méthodes de caractérisation des matériaux ont été développées depuis les années

60 afin d’étudier les phénomenes d’interactions onde-matiere dans la gamme des ondes

électromagnétiques. Les techniques employées different selon la gamme de fréquence

exploitée, les propriétés du matériau étudié (diélectrique, magnétique, transparent, absorbant,

hétérogene, anisotrope, etc.) et I’état physique du matériau (solide, liquide, poudre, etc.). Les

premieres méthodes de mesure ont été initialement développées pour caractériser des

matériaux dans les domaines biomédicaux et agroalimentaires. Elles ont ensuite été

appliquées a la caractérisation de matériaux utilisés pour les dispositifs hyperfréquences

(diélectriques, matériaux ferromagnétiques, ferroélectriques, etc.) [I.1]. Les méthodes de

caractérisation des matériaux peuvent €tre classées en fonction de différents parametres

illustrés dans le tableau ci-dessous [1.2]:

Bande
Type de matériaux Type de méthode
de fréquence
Bande | Large Massique | Multicouche Non .
destructive
étroite | bande | et homogene | inhomogene | destructive

Tableau I.1. Classification des méthodes de caractérisation en fonction des parametres de base [1.2]

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

contre, les méthodes a bande étroite sont basées sur des mesures effectuées autour d’une
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fréquence centrale. Dans ces deux méthodes il est souvent nécessaire d’usiner les échantillons
a caractériser (méthode destructive). On peut aussi développer des méthodes non destructives

(ou non invasives) en utilisant des applicateurs RF [1.2].

Dans ce chapitre, nous présentons les différentes méthodes de 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 a la caractérisation de

matériaux hétérogenes tels que les tissus biologiques, dans la bande de fréquences 1-10 GHz.

I.2. Propriétés électromagnétiques des matériaux

Les propriétés électromagnétiques des matériaux sont définies a partir de deux parametres
constitutifs : la permittivité €, qui traduit la réaction du milieu face a une excitation électrique
(champ E de l'onde électromagnétique) et la perméabilité u, qui décrit le comportement du
matériau vis a vis d'une excitation magnétique (champ H de 1'onde électromagnétique). Une
écriture adéquate des équations de Maxwell permet de prendre en compte la conductivité
électrique du milieu au travers d'une expression généralisée de la permittivité. La permittivité
et la perméabilité doivent €tre représentées par des valeurs complexes € =¢'-je", u=u'-ju"" afin
de tenir compte des effets dissipatifs (pertes) inhérents a tout matériau. La réponse
électromagnétique de milieux hétérogeénes peut étre représentée par une permittivité et une
perméabilité moyennes a condition que la taille des hétérogénéités du matériau reste faible
devant la longueur d'onde. On parle alors de permittivité et perméabilité effectives. Enfin,
dans le cas des milieux aux propriétés électromagnétiques anisotropes la permittivité ou la

perméabilité doivent étre représentées par des grandeurs tensorielles [1.3].

Pour mesurer la permittivité et la perméabilité complexes d'un matériau, on préleve un
échantillon de matiere et on le place sur le trajet d'une onde électromagnétique progressive,
soit dans 1'espace libre, soit a l'intérieur d'une structure de propagation (ligne de transmission
ou guide d'onde). On peut €galement positionner 1'échantillon a l'emplacement du champ
électrique ou du champ magnétique d'une onde stationnaire, par exemple dans une cavité
résonante. Les coefficients de réflexion et de transmission du dispositif expérimental
dépendent directement des propriétés électromagnétiques du matériau. A partir de la mesure

de ces coefficients, réalisée a l'aide d'un analyseur de réseaux, et de l'analyse
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électromagnétique des discontinuités créées par 1'échantillon, on remonte a la permittivité et la

perméabilité de 1'échantillon [1.3].

Le choix d'une technique de caractérisation est d'abord déterminé par la bande de fréquence
exploitée, puis par les propriétés physiques du matériau : magnétique ou non, transparent ou
absorbant, isotrope ou anisotrope, homogene ou hétérogene, dispersif ou non et enfin par la
forme et la nature des échantillons de matiere disponibles : plaquettes ou films minces,

liquides ou solides, élastomeres ou granulaires. Le tableau résume tous les cas.

L'emplacement | Parameétres | Les données | Gamme de
La cellule de
des échantillons | a mesurer | physiques |fréquences
mesure )
mesurées
Aucentredela | Sy;et S,y get A large
cellule bande
Les lignes de En face d'un S 11 u Basse
transmission ou court-circuit fréquence
de guides En face d'un S £ A large
d'ondes circuit ouvert bande
En contact avec S 44 & A large
une sonde bande
Cavité Seul S 10U S, £oup Mono-
résonnante module fréquence
En face d'un S 44 Z,, Eoupt A large
En espace court-circuit bande
Libre Seul Sietsy Eetp A large
bande

Tableau L.2. Technique de caractérisation de matériaux [1.3]

En électromagnétisme, le champ d’induction électrique D représente la facon dont le champ
électrique E influe sur I’organisation des charges électriques dans un matériau donné,

notamment le déplacement des charges (d’ou la notation B) et la réorientation des dipdles
€électriques. Dans un milieu linéaire, homogene et isotrope, la relation des champs électrique

et d’induction a la permittivité, et avec réponse instantanée aux changements du champ

a
électrique, est D=cEoue désigne la permittivité sous forme scalaire [1.3].
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D’une maniere générale, la permittivité n’est pas une constante : elle varie suivant la position
dans le matériau, la fréquence du champ appliqué, I’humidité, la température, et d’autres
parametres. Dans un matériau non linéaire, la permittivité peut dépendre de la force du champ
électrique. De plus, la permittivité en fonction de la fréquence des champs électriques et
d’induction peut prendre des valeurs réelles ou complexes dont la partie imaginaire étant liée
au phénomene d’absorption ou d’émission du champ électromagnétique par le matériau. Dans
un milieu diélectrique réel, il existe toujours a basses fréquences une faible conductivité liée a
différents mécanismes microscopiques (défauts notamment). On parle alors de pertes
diélectriques. On peut tenir compte de ces pertes en définissant une permittivité complexe :
g(w) = &'(w) — je'"(w) (I.1)
Ces pertes sont souvent tres faibles. La partie imaginaire est donc tres petite devant la partie

réelle. On parle alors parfois d'angle de perte, exprimé en pour cents et défini par :
8, ~ tand, = — (I.2)

Cette appellation s'explique par le fait que cet angle §, est l'angle formé par les vecteurs
champs électriques et déplacement électrique dans le plan complexe. Les parties réelles et
imaginaires de la permittivité ne sont pas completement indépendantes. Elles sont reliées par

les relations de Kramers-Kronig.

1.3. Différents types de matériaux utilisés
Les différents secteurs d’application des matériaux permettent une classification en trois
catégories différentes : les isolants, les semi-conducteurs et les conducteurs.

v" Les conducteurs sont des matériaux ou les charges sont nombreuses et libres de se
déplacer sous l'action d'un champ électromagnétique.

v Les isolants aussi appelé matériaux diélectriques, ont pour fonction d'interdire le
passage de tout courant électrique entre deux parties conductrices. Un isolant possede
peu de charges libres, elles y sont piégées.

v" Les semi-conducteur sontdes matériaux qui ont les caractéristiques €lectriques
d'un isolant, mais pour lesquels la probabilité qu'un électron puisse contribuer a un
courant électrique, quoique faible, est suffisamment importante. En d'autres termes,
la conductivité électrique d'un semi-conducteur est intermédiaire entre celle des

métaux et celle des isolants.
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I.4. Les méthodes de caractérisation en haute fréquence

Plusieurs méthodes de caractérisation de matériau sont décrites dans la littérature [1.4]. Le
choix d’une des méthodes dépend de la bande de fréquence que I’on désire couvrir, du
parametre électrique privilégié, de la précision que 1’on désire obtenir sur celui-ci, de la
rapidité de la méthode ou de sa simplicité de mise en ceuvre, et des propriétés diélectriques et
structurelles du matériau [genre de matériau (isolant ou semi-conducteur), type de matériau a

caractériser (gaz, liquide, solide ou granulé)].

I.4.1. Les méthodes a large bande

A. Méthode en espace libre

La technique en espace libre est une technique relativement ancienne. Plusieurs travaux ont
été menés détaillant cette méthode [L.5-1.6]. Couvrant la bande RF, son principe, malgré
quelques nuances [I.7], est basé sur l’acquisition des coefficients de réflexion et de
transmission [1.8]. Elle est large bande en ondes millimétriques de la permittivité complexe
des matériaux diélectriques se présentant sous la forme de plaquette et non-destructive d’une
part et ne nécessite pas de contact entre 1’échantillon et les appareils de mesure d’autre part.
La méthode utilise un banc en espace libre dit « quasi-optique » et des antennes a cornet
rainuré focalisant pour 1I’émission et la transmission servent d’outils de mesure. Ainsi les
parametres S sont utilisés comme variables pour extraire les parametres €lectriques [1.9].
L’équipe de D. K. Ghodgaonkar [1.10] a mis au point un nouveau principe basé sur la mesure
des parametres S en réflexion et en transmission d’échantillons planaires. Ce nouveau
principe est fiable pour effectuer des mesures large bande de matériaux a fortes pertes. Quant
aux matériaux a faibles pertes, une métallisation, non reliée a la masse est mise en dessous de

I’échantillon a caractériser [1.11] pour diminuer les effets du rayonnement de 1’onde.

PYRAMIDAL HORN

| v

‘ TO S-PARAMETER
| TEST SET

SAMPLE UNDER >
TEST

|

v
TOS-PARAMETFR
TEST SET
ANTENNA
HOLDER

SAMPLE  MECHANICAL  SCALE ANTENNA MOVEMENT
HOLDER  VICE MECHANISM

/

{ b

.&\\' mw? i_ AN m\\\\\j&\\m
P

Figure I.1. Schéma d’un banc de mesure microonde en espace libre

en présence de 1’échantillon [1.6]
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Figure 1.2. Schématique d’un échantillon planaire [1.10]

a. Principe : Le banc de mesure linéaire en espace libre définie une méthodologie de
caractérisation pour obtenir une précision maximale sur les phases des parametres S mesurés.
Le banc se préte ainsi facilement a la caractérisation de matériaux diélectriques et ce sans
filtrage temporel. La plaquette diélectrique a caractériser d’épaisseur d est positionnée sur le
banc quasi-optique perpendiculairement a la direction de propagation de l'onde. Les
coefficients de réflexion et de transmission du dispositif sont mesurés dans les gammes de

fréquences exploitées a 1'aide d'un analyseur de réseaux vectoriels [1.12].

b. Dépouillement des mesures

La théorie utilisée pour dépouiller les mesures de parametres S est basée sur I'hypothese de la
propagation d'un faisceau gaussien. Les antennes a cornet rainuré focalisant ont été congues
de telle maniere a vérifier cette hypotheése en bande de fréquence exploitée. L'échantillon a
caractériser doit étre placé a 1'endroit ot I'onde peut étre considérée comme €tant plane (onde
T.E.M.). Compte tenu de la taille des faisceaux, les échantillons doivent avoir des diametres
minimaux afin d'éviter les problemes d'incertitude liés aux effets de bord. La caractérisation
consiste a extraire la permittivité complexe de 1'échantillon diélectrique a partir de la mesure

du coefficient de transmission, ceci connaissant son épaisseur [I.12].

c. Résultats
e Gammes de fréquences exploitées : 26,5 - 42 GHz (bande Ka) et 70 - 110 GHz (bande
W).
e Matériaux testés : matériaux diélectriques, a faibles et fortes pertes.
e Procédure d'étalonnage de I'analyseur de réseaux ABmm : TRL (Through, Reflect,
Line).
11
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e Dimensions des échantillons testés :
Diameétre = minimum 10 cm en bande W
Diametre = 22 cm en bande Ka.

Epaisseur = de quelques centaines de micrometres a quelques millimetres [1.12].

Cette technique apparait de nos jours comme une bonne technique pour les applications
industrielles, car les instruments utilisés sont sensibles aux matériaux de tres faibles pertes
[1.9]. A la fréquence de 10 GHz, Von Hippel [1.4] donne les valeurs des permittivités relatives
complexes du téflon (2.08-j7.6x10™) et du verre au borosilicate (4.38-j2.37x107). En utilisant
la méthode de I’espace libre, pour les mémes matériaux, D. K. Ghodgaonkar [I.11] obtient les
valeurs suivantes : 2—j6xlO'2 et 4.36-j10"" sachant que 1’épaisseur du téflon est 3.33mm et celle
du soda-borosilicaté est de 3,86mm. L’erreur relative sur &, peut étre évaluée a quelques 4%.
Mais I’erreur est trés importante lorsqu’il s’agit de déterminer le terme &,. Avec les méthodes
en espace libre, plus 1’épaisseur du diélectrique est grande, meilleure est la précision obtenue

sur les parametres électriques de 1’échantillon.

B. Méthode des lignes de transmission

Les méthodes de ligne de transmission (réflexion/transmission) sont basées sur la
détermination des parametres de propagation (Z et y) en présence du matériau a caractériser.
Pour extraire ces parametres de propagation, on utilise soit les parametres S en
réflexion/transmission, soit uniquement la réflexion dans deux configurations différentes, a
savoir, la ligne en court-circuit et la ligne en circuit ouvert.

Il existe dans la littérature un grand nombre de structures propagatives permettant la
transmission des signaux électriques [I.13]. La Figure L3 présente quelques types de
structures de transmission. Le choix de la structure dépend des objectifs que 1’on se fixe au
départ: rapidité de la méthode, facilité de mise en ceuvre de celle-ci et précision sur ’'un des
parametres a caractériser. Lorsque les structures propagatives sont remplies de diélectrique,

nous parlons d’un guide d’onde chargé ou de ligne chargée.

12
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Figure 1.3: Différents types et configurations de structures de transmission [1.13]

A partir des différentes structures propagatives, nous pouvons mettre en place plusieurs

configurations (microruban, coplanaire, coaxiale, bifilaire, etc.) pour caractériser des

matériaux. La Figure 1.3 ci-dessus illustre quelques configurations. Les différentes structures

de lignes de transmissions sont classées dans le Tableau 1.3 ci-dessous :

Type de Type de Pas de Conducteur Un Deux
Lignes | Structures Conducteur Conducteurs
Ligne bifilaire
Homogene | Ondes dans 'espace i i
libre
Guides diélectriques Micro-ruban
Ouverte | Inhomogéne Autre lignes & | Ligne a fente
Ondes dans un milieu un conducteur | Ligne bifilaire
inhomogéne Ligne coplanaire
Isolee
Homogéne | Guide diélectrique Guides d'ondes | Ligne coaxiale
métalliques
Fermée | Inhomogéne | Guide diglectrique Guides d'ondes | Ligne coaxiale
métalliques
chargés

Tableau 1.3: Classification des lignes et guides d’ondes [I.13]

13
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La présence d'un matériau de permittivité ou de perméabilité donnée modifie les parametres
de propagation Z. et y. La mesure de ces parametres permet théoriquement de remonter a la

permittivité complexe du matériau a caractériser.

C. Différents types de lignes utilisées pour caractériser des matériaux

La structure de transmission, destinée a caractériser les matériaux, peut étre définie en
fonction du type de mode (TEM, Quasi-TEM, TE, TM et hybride) se propageant dans la
structure [I.14]. Les lignes de transmission de type planaire (microruban, coplanaire, etc.),
sont inhomogenes, car elles comportent deux milieux de propagation de propriétés distinctes
(souvent I’air et le diélectrique). Elles contiennent de plus des conducteurs métalliques
déposés sur I'une ou sur les deux faces. Les lignes ouvertes rayonnent dans 1’espace
environnant. La fabrication des lignes de type planaire fait appel a la technique de
photolithographie [I.15]. Elles sont adaptées aussi bien a la caractérisation de matériaux en
couches minces [1.16-1.17] qu’aux matériaux en couches épaisses. Pour éviter le rayonnement

des lignes planaires ouvertes, on utilise des structures «blindées». Ces structures permettent

de confiner les champs électromagnétiques a I’intérieur du boitier.

C.1. Sonde coaxiale

a. Descriptif
Méthode de mesure en fréquence large bande et en température de la permittivité complexe de
matériaux isotropes se présentant sous la forme liquide, de poudres, de milieux mous ou

solides [1.18].

G
—__ . \
— ! _> Zo Cl ¥ Cogrm Go &r
I
N
“— de réseaux E-Eehmﬂlhﬂ

Figure 1.4. Cellule de mesure a I’aide d’une sonde coaxiale [1.18].

b. Dépouillement
L'analyse électromagnétique de la discontinuité ligne coaxiale/matériau est basée sur une
modélisation électrique par éléments localisés. Un programme de dépouillement des
mesures effectue le calcul de la permittivité complexe a partir de la mesure du coefficient de
réflexion S;;. Le domaine de validité de ce modele s'étend jusqu'a la fréquence d'apparition

du premier mode supérieur, c'est a dire autour de 20 GHz. Une procédure d'étalonnage est

14
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nécessaire pour compenser les erreurs de mesures liées aux imperfections de la cellule

(désadaptation, joint en plexiglas,...) et du cable de jonction. Une mesure sur des matériaux

de permittivité connue (éthanol et eau distillée pour les liquides et le téflon et le

polyéthyleéne) est également effectuée afin de valider la procédure d'étalonnage [1.18].

c. Résultats

Gamme de fréquences exploitée : 200 MHz - 20 GHz (analyseur de réseaux HP
8720A).

Gamme de températures exploitée : 0°C - 60°C.

Matériaux testés : matériaux diélectriques (¢'< 100), a fortes et moyennes pertes
(tan 6 > 0.05).

Précision des résultats : erreurs relatives < 5%.

Procédure d'étalonnage de l'analyseur de réseaux : Circuit Ouvert, Court-Circuit,
Eau Distillée.

Procédure d'étalonnage de la sonde coaxiale : Ethanol et eau distillée pour les
liquides et le téflon et le polyéthyléne pour les solides.

Dimensions des échantillons testés : 5 cl pour les liquides et les poudres, > 20 mm

pour le diametre et < 20/(|&;|)%° pour 1'épaisseur [1.18].

- |
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Figure 1.5. Mesure de la permittivité de 1'eau distillée

en fonction de la fréquence [1.18].

La sonde coaxiale est basée sur la terminaison d’une structure coaxiale dont on modifie le

coefficient de réflexion en 1’appliquant a 1’échantillon. Les travaux de Cole, Stuchly et la

proposition de Marcuvitz [1.19-1.20] permettent de bien comprendre le fonctionnement

d’une sonde coaxiale. La Figure 1.6 présente les différents types de sondes coaxiales

utilisées. Les sondes pénétrantes sont particulicrement intéressantes pour les matériaux

liquides. Pour des raisons d’usinage, nous nous fixons sur les sondes affleurantes, car elles

ne nécessitent aucune préparation particuliere des échantillons si ce n’est d’assurer une

15
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surface parfaitement plane entre le matériau et la sonde afin d’obtenir un bon contact

électrique.
Figure I.6a: Sondes affleurantes : (a)diélectrique Figure 1.6b: Sondes pénétrantes : (c) diélectrique
sans métallisation arriere, (b)diélectrique avec sans métallisation arriere, (d) diélectrique avec
métallisation arriere [1.19-1.20]. métallisation arriére [1.19-1.20].

Le schéma électrique équivalent de toutes ces structures est constitué par une ligne de
transmission représentant la sonde et d’une impédance (ou d’une admittance) en bout de

ligne caractérisant le matériau.

i v -

Figure 1.7: Représentation d’une sonde coaxiale et de son circuit électrique équivalent [1.19-1.20].

Le plan de référence Py (représentant aussi le Port 1) de la sonde coaxiale est directement
relié a I’appareil de mesure, le plan de référence P; est en contact avec 1’échantillon a
caractériser (Figure L.7). Les types de matériaux déja utilisés avec cette configuration
varient du liquide au solide [I.20-1.21]. L’admittance en bout de sonde, est déterminée a

partir des mesures selon la configuration suivante :

16
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Ye(w) =G+ jB 1$3)
C.2. Ligne triplaque
a. Descriptif
Méthode de mesure large bande de la permittivité et de la perméabilité complexes des
matériaux solides isotropes. Les échantillons se présentent sous la forme de plaquettes

rectangulaires ou de films minces déposés sur un support diélectrique.

connecteur

ruban
métalligue

hanti!]on

Figure 1.8. Cellule de mesure triplaque [1.22].

b. Principe
Pour valider le logiciel de dépouillement des mesures associé a la cellule triplaque, des
matériaux aux propriétés connues ont €t¢ mesurés entre 100 MHz et 8 GHz. Les valeurs
attendues pour la permittivité et la perméabilité des matériaux étalons ont été retrouvées
expérimentalement. A titre d'illustration, nous présentons sur la Figure I. Les résultats de
mesure obtenus pour des matériaux ferrocomposites (alternance de couches ferromagnétiques

et de films isolants) [1.22].

c. Dépouillement des mesures
L'analyse électromagnétique de la cellule est basée sur une approche quasi-statique [1.23].
Cette approche consiste a représenter la section transversale de la ligne triplaque contenant
I'échantillon testé par une section droite équivalente constituée d'un milieu homogene de
permittivité et de perméabilité effectives e et u.y. Le dépouillement des mesures se fait en
deux étapes. La premiere consiste a calculer la permittivité et la perméabilité effectives de la
portion de ligne contenant 1'échantillon testé en fonction des parametres S de la cellule de
mesure. La seconde étape correspond au calcul de la permittivité et de la perméabilité
complexes du matériau en fonction des valeurs de gy, uopissues de la mesure des

parametres S;;. La procédure utilisée est donc dichotomique.

17
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d. Résultats
e Gamme de fréquences exploitée : 300 kHz - 8 GHz (utilisation des analyseurs HP
8753ES et HP 8510B).
e Matériaux testés : matériaux diélectriques, ferrimagnétiques et ferrocomposites, a
moyennes et 2 fortes pertes (tan & > 107).
e Précision des résultats : erreurs relatives <5%.
e Procédure d'étalonnage de 1'analyseur de réseaux : SOLT.
Dimensions des échantillons testés:
Longueur = minimum 10 mm.
Largeur = quelques millimetres.

Epaisseurs = de quelques micrometres a 1,8 mm.
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Figure 1.9. Mesure en fonction de la fréquence de la perméabilité complexe

d'un ferrocomposite pour différentes valeurs du champ polarisant [1.23].

C.3. Ligne coaxiale

a. Descriptif

Méthode de mesure large bande de la permittivité et de la perméabilité complexes des

matériaux solides isotropes. Les échantillons a analyser se présentent sous la forme d'un tore

usiné aux dimensions géométriques de la ligne coaxiale utilisée [1.24].

Ame externe du guide coaxial

Echantillon
cu guide coasial
—_— -
|
.
— i —
pon 1 F Fs . por 2

Figure I.10. Cellule de mesure ligne coaxiale [1.24].
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b. Principe
Cette méthode de caractérisation permet le calcul simultané de la permittivité et de la
perméabilité complexe a partir de la mesure des parametres S d'une ligne de transmission

coaxiale contenant le matériau a étudier (Figure 1.10).

c¢. Dépouillement
L'analyse électromagnétique de la discontinuité ligne coaxiale/matériau est basée sur une
modélisation €lectrique par éléments localisés. Un programme de dépouillement des mesures
effectue le calcul de la permittivité complexe a partir de la mesure du coefficient de réflexion
Si1. Le domaine de validité de ce modele s'étend jusqu'a la fréquence d'apparition du premier
mode supérieur, c'est a dire autour de 20GHz. Une procédure d'étalonnage est nécessaire pour
compenser les erreurs de mesures liées aux imperfections de la cellule (désadaptation, joint en
plexiglas,...) et du cable de jonction. Une mesure sur des matériaux de permittivité connue
(éthanol et eau distillée pour les liquides et le téflon et le polyéthylene) est également

effectuée afin de valider la procédure d'étalonnage [1.24].
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Figure 1.9. Mesure en fonction de la fréquence de la permittivité

et de la perméabilité d'un ferricomposite [1.24].

d. Résultats
e Matériaux testés : matériaux diélectriques, ferrimagnétiques et ferrocomposites, a
moyennes et 2 fortes pertes (tan & > 107).
e Précision des résultats : erreurs relatives < 5%.
e Procédure d'étalonnage de 1'analyseur de réseaux : SOLT.
Dimensions des échantillons testés :
Diametre intérieur = 3.04 mm.
Diametre extérieur = 7 mm.

Epaisseur = de 2 a 4 mm.
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C.4. Guide d’onde
Les techniques de mesure en guides d’ondes ont été largement utilisées pour la caractérisation
électromagnétique des matériaux. En comparaison des techniques, elles permettent une
mesure continue sur tout le spectre jusque 30 GHz. Ces méthodes sont adaptées a des mesures
larges bandes notamment pour les matériaux fortement dispersifs. En contrepartie, elles sont

moins précises pour la caractérisation des matériaux de tres faibles pertes.

a. Descriptif
La méthode de mesure en guide d’onde rectangulaire figure parmi les techniques les plus
utilisées [1.24]. Elles sont larges bandes des éléments du tenseur de perméabilité et de la

permittivité complexe.

guide d'onde .
S

H,

i

ferrie |

Fa)
~ di¢lectnique
1

S,
Figure 1.12. Cellule de mesure non réciproque en guide rectangulaire [1.25].
b. Principe

Le matériau a caractériser est placé a I’intérieur de la structure de propagation. Un analyseur
de réseaux permet de mesurer sur une large bande de fréquences les coefficients de réflexion
Si1 et, éventuellement, de transmission S;,, dont on déduit les propriétés électromagnétiques
(&, Uy) du matériau. L'échantillon testé est de forme rectangulaire (plaquette ou couche
épaisse). L’analyse électromagnétique de la cellule de mesure suppose que seul le mode
fondamental TE se propage le long du guide d’onde. Pour cela, les dimensions de ce dernier

sont adaptées au fonctionnement monomode de la structure de propagation [1.24-1.26].

c¢. Dépouillement des mesures
Le dépouillement des mesures, c'est-a-dire la détermination de € et u du matériau a partir des
parametres S;; du dispositif, nécessite d'associer a l'analyse €électromagnétique dynamique de
la cellule (probléme direct) un programme d'optimisation (probleme inverse).
e Le probleme directimplique le calcul des modes de propagation dans les

différentes régions de la cellule, puis le raccordement des champs
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électromagnétiques dans le plan des discontinuités cellule vide - cellule chargée.
Cette analyse permet la description rigoureuse du comportement dynamique de la
cellule. Pour assurer une bonne précision des résultats théoriques, 10 modes sont
pris en compte dans les calculs.

La résolution du probleme inverse consiste a effectuer a une fréquence donnée,
partant d'un état initial, une série d'itérations des inconnues du probleme, afin
d'obtenir la convergence des parametres S;; théoriques, calculés a partir du logiciel
de simulation de la cellule, vers les parametres S;; mesurés. Pour cela, nous utilisons

une procédure d'optimisation numérique.

Résultats

e Gamme de fréquences exploitée : 7 GHz - 13 GHz (analyseur de réseaux HP 8510B).
e Matériaux testés : matériaux composites, a moyennes et a fortes pertes (tan o >107).
¢ Procédure d'étalonnage de 1'analyseur de réseaux : TRL.

e Dimensions des échantillons testés :

Longueur = maximum 25 mm.
Largeur = 10,16 mm.

Epaisseurs = de quelques centaines de micrometres a quelques millimetres

C.5. Ligne microruban

a.

Descriptif
Méthode de mesure large bande de la permittivité et de la perméabilité complexes des

matériaux solides isotropes. Les €chantillons testés se présentent sous la forme de

plaquettes rectangulaires ou de films minces déposés sur un support rectangulaire

[L.27].

Substrat

/,/Plun de

masse

Figure 1.13. Cellule de mesure en ligne microruban [1.27].
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b.

C.

d.

Principe

La méthode est basée sur la mesure des parametres de répartition (parametres S;;)
d'une ligne microbande contenant le matériau a étudier (Figure I1.13). Les
parametres Sjj; sont mesurés a 1'aide d'un analyseur de réseaux vectoriels. L'échantillon
testé est de forme rectangulaire (plaquette ou film mince). L'originalité de la méthode
réside dans le fait que 1'échantillon est directement posé sur le substrat de la ligne, sans
étre obligé de remplir entierement la section transverse de la cellule. Ceci permet un
processus de mesure simple et reproductible. De plus, les contraintes d'usinage du

matériau sont minimisées [1.28].

Dépouillement des mesures

Le dépouillement des mesures, c'est-a-dire la détermination de €* et u* du matériau a
partir des parametres S;du  dispositif, nécessite  d'associer a I'analyse
électromagnétique de la cellule (probleme direct) un programme d'optimisation
(probleme inverse).

Le probleme direct est basé sur l'approche dans le domaine spectral qui autorise la
prise en compte dans les calculs de plusieurs modes de propagation.

La résolution du probléme inverse est réalisée a 1'aide d'une procédure d'optimisation

numérique basée sur la méthode de Raphson - Newton.

|
I Lty S S S T ﬂyr'\t“rg‘fr\rg i
i

| M |

F req uence (GHz)

Figure I.14. Permittivité et perméabilité d'un diélectrique étalon [1.29].

Résultats

e Gamme de fréquences exploitée : 300 kHz - 15 GHz (analyseurs de réseaux HP
8753ES et HP 8510B).

e Matériaux testés: matériaux diélectriques, ferrimagnétiques et ferrocomposites, a
moyennes et 2 fortes pertes (tan & > 107).

e Précision des résultats : erreurs relatives < 5%.
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e Procédure d'étalonnage de Il'analyseur de réseaux :SOLT jusqua 8 GHz
et TRL jusqu'a 15 GHz.
e Epaisseurs des échantillons testés : de quelques dizaines de micrometres a quelques

millimetres.

1.4.2. Les méthodes a bande étroite

Les méthodes résonantes sont les méthodes de caractérisation les plus précises sur €’ et sur €’
[L.30], surtout pour les matériaux faibles pertes. Cette méthode est en général a bande étroite
[L31]. Les méthodes résonantes sont basées sur les parametres de résonance, a savoir la
fréquence de résonance f, et le coefficient de qualité Q a vide et en charge. L’extraction de f,
ou de Q se fait a partir des parametres de réflexion. Parmi les configurations permettant
d’appliquer la méthode résonante, nous pouvons citer les résonateurs dits «whispering-
gallery» [1.32], guides d’ondes (cylindrique, rectangulaire, etc.), cavités résonantes [1.33], etc.
La cellule résonante permet de travailler en haute fréquence ou/et en basse fréquence en

jouant sur les dimensions de 1’échantillon et de la cellule de mesure. Parmi ces méthodes nous

citons les cas suivants :

A. Cavité cylindrique [1.34-1.35-1.36]:

a. Descriptif
La cavité développée permet de mesurer la permittivité complexe €'-j¢" et donc des
pertes associées (tano).Il s'agit d'une mesure monofréquence. Les matériaux
caractérisés sont isotropes, et peuvent se présenter aussi bien sous la forme solide,
liquide ou de poudre.

R . échantilion

paroi
métallique

Figure 1.15. Cellule de mesure a 1’aide d’une cavité résonante [1.34].
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b.

C.

d.

Principe

La cavité résonante utilisée est de forme cylindrique a section circulaire. Les modes
propres exploités sont de type transverse magnétique (TMy;o et TMgy0). L'échantillon
de forme cylindrique (batonnet) est inséré au centre de la cavité (Figure 1.15), ou le
champ électrique est maximum et quasi-constant dans un rayon de quelques
millimetres. La constante diélectrique et la tangente de pertes sont calculées a partir de
la variation de la fréquence de résonance Af et de la modification du facteur de

qualité AQ de la cavité dues a la présence de 1'échantillon dans la cavité.

Dépouillement des mesures

Le programme de dépouillement des mesures est basé sur la théorie des faibles
perturbations. Cette approche consiste a utiliser des hypotheses simplificatrices afin
d'exprimer analytiquement €' et €" en fonctions des parametres mesurés (Af et AQ).
Pour respecter les hypothéses initiales, la variation relative de la fréquence de
résonance ne doit pas dépasser 10%. Les principaux parametres sont les volumes de la
cavité et de I'échantillon, les fréquences de résonance a vide et en charge, ainsi que les
facteurs de qualité a vide et en charge. Pour la mesure des poudres et des liquides,

I'étude électromagnétique prend en compte la présence du porte échantillon.

mE WM e i 12 2,12

- |

E * ] : i

% i résonance

=" [ 7 en charge

- ! T Il

- |

@ - - résonance T[T
---------------------- A vide T

Fréquence (GHz)

Figure 1.16. Coefficient de réflexion a vide et en charge en fonction de la fréquence

d’une cellule en cavité cylindrique [1.34-1.35-1.36]
Résultats
o Fréquences exploitée voisines de 5 et 12GHz (analyseur de réseaux HP 8720A).
 Matériaux testés : diélectriques faibles pertes (tan & < 10°).
e Précision des résultats : erreurs relatives < 2% pour €', et erreur absolue de
5.10™* pour tan §.
e Dimensions des échantillons testés :

¢ 22mm < hauteur < 24mm
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e 4mm < diametre < 6mm

e volume liquide ou poudre : environ 0.3cl.

B. Stub microruban

a. Descriptif
Méthode de mesure résonante, monofréquence, permettant la caractérisation de
matériaux diélectriques, solides et isotropes, se présentant sous forme de plaquettes

ou de couches épaisses [1.3].

Echantillon

ubstmt
X

Stub”

Plan de
masse

Figure 1.17. Cellule de mesure en stub microruban [1.3].

b. Principe
L'échantillon a caractériser est directement posé sur une ligne mise en dérivation par
rapport a une ligne principale réalisée en technologie microruban (Figure 1.17). Les
parametres de répartition Sj du dispositif de mesure sont mesurés par un analyseur
de réseaux vectoriels associé a une monture de test universelle (photo ci-dessous).
L'avantage de la méthode de mesure, outre l'absence de problemes d'usinage de
I'échantillon, réside en la simplicité de l'analyse électromagnétique associée a la
cellule qui permet, a partir des parametres S;j, de remonter aux caractéristiques

diélectriques du matériau sous test.

c¢. Dépouillement des mesures
L'exploitation des parametres S;jdu dispositif sous test permet la mesure de la
fréquence de résonance et le calcul du facteur de qualité en charge (en présence de
I'échantillon diélectrique). La connaissance de cette fréquence de résonance permet
de remonter a la partie réelle €'.rde la permittivité effective complexe
Soff = E'eff - jgneff de la structure résonante. La détermination du facteur de qualité nous

amene a la valeur de la partie imaginaire € ¢fr. Les permittivités €'efr €t € ofr €tant
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calculées, nous utilisons une procédure d'optimisation pour remonter aux

valeurs €' et €" du matériau diélectrique a caractériser.

Lk 4 FA- 3 L]

e N~

=

&

Module S12 en dB : [S12]
&

+ 512 (d8) du slub 3 vice i .‘{
B L _.1.:.-1—
== [512] (48) du shib aves i1
échantilion de réféence i

Frégquence (GHz)

Figure 1.18. Décalage de la fréquence de résonance du stub

dii a I'introduction de I'échantillon [1.3].
d. Résultats

e Fréquences exploitées : voisines de 3GHz, 8,82GHz et 14,35GHz (analyseur de
réseaux HP8510B et d'une cellule Wiltron de mesure sous pointes).

 Matériaux testés : matériaux diélectriques a pertes moyennes 2 fortes (tand >107).

e Précision des résultats : erreurs relatives < 6%.

e Procédure d'étalonnage de l'analyseur de réseaux : TRL.

e Dimensions des échantillons testés : Longueur maximum de 10 mm, Largeur de
quelques millimetres, Epaisseur de quelques dizaines de micrometres a quelques

millimetres.

1.4.3. Autres méthodes résonantes

Plusieurs types de méthodes résonantes existent dans la littérature. Sans pourtant les traiter en
profondeur, ces méthodes couvrent les domaines centimétriques et millimétriques. Les plus
utilisées sont basées sur des résonateurs en mode de galerie (WGM Whispering
Gallery Mode) [1.32], les résonateurs Fabry-Perot, des cylindres a fente résonante (Split-
cylinder Resonator), des résonateurs magnétiques et diélectriques (TEq; Split-Post Dielectric
and Magnetic Resonators), la cavité entrante (Re-entrant cavity) [[.30], etc. En se basant sur
les travaux de James Baker-Jarvis et de son équipe, nous pouvons comparer sous forme de

tableau toutes ces techniques résonantes [1.37].
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Technique d’extraction (GHz) E; Q, tand
TE,; Cavity 5-50 1-500 10"-10° 10°-10~
Re-entrant 0.1-2 1-50 1x10%-4x10" 10"-10"
Split post 1-10 1-1000 | 0.5x10*4x10° 10°-102
Split Cavity 5 - 50 1-500 2x10*-5x10° 10° - 107
TE, Dielectric Resonator 5-50 2-10° 1x10°-2x10" 10°- 107
TEoy, Dielectric Resonator 1-50 2-10° 2x10*-5x10° 10°-10°
WGM 5-200 10 - 10° 10° 107-107
Fabry-Perot 20 - 200 2-100 10° 10° - 102

Tableau 1.4 Tableau comparatif des techniques résonantes de mesure du diélectrique [1.38].

Les méthodes basées sur les cavités sont les plus précises au niveau des pertes diélectriques,

mais les mesures ne sont qu’aux fréquences de résonances. Pour les applications

microélectroniques, nous avons besoin de méthodes large bande pouvant couvrir les

fréquences des applications jusqu’a 10GHz.

L.5. Etude comparative des différentes méthodes

Dans ce paragraphe, sous forme de tableau, nous résumons les deux grandes méthodes

utilisées dans la caractérisation des matériaux, a savoir : la méthode large bande et la méthode

bande étroite. Le choix d’une monture associée a une procédure d’extraction dépend de la

précision recherchée sur les différents parametres électriques du matériau (g; ou tan dg).

Cellule de Paramétres | Grandeurs Types de Erreur Tangente
mesure mesurés physiques bandes relative de perte
Espace libre Siet/ou §; g et/ou ., Large bande -/- > 107
ou étroite
Cavité S,ou S, £r Ou |1, Fréquence < 2% sur ¢, <10°
résonante unique
Capacité M.I.M Si et §j; = Large bande < 5% sur g, -/-
Ligne de SietS; eretouy, | LargeBande | <5% sure; > 107
fransmission
Sonde coaxiale Sii g Large Bande < 5% sur g, > 5.107

Tableau L.5: Comparaison des méthodes de ligne de transmission et de 1’espace libre [1.39-1.40]
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Le tableau 5 montre que la technique de la sonde en réflexion ne permet pas d’extraire des
tangentes inférieures a 5 .10 Cette limitation est causée par les pertes par rayonnement. On
peut réduire I’effet des pertes par rayonnement en placant des métallisations sur une ou
plusieurs faces de 1’échantillon. A partir du tableau ci-dessus, nous pouvons constater que
combiner la technique de la cavité et celle de la sonde en réflexion permettrait de balayer une
large plage de fréquence d’une part, d’atteindre de bonnes précisions sur &, d’autre part et

enfin, d’extraire des tangentes de pertes inférieures a 10™.

I.6. Conclusion

Dans ce chapitre on a évoqué un état de I’art qui traite les différentes méthodes de
caractérisation électromagnétique de divers matériaux afin d’extraire leurs parametres
diélectriques. L’objectif de notre travail est essentiellement basé sur la caractérisation de
matériaux complexe en particulier les tissus biologiques dans une plage de fréquence
1-10 GHz. Le moyen le plus adéquat et précis est I'utilisation en milieu non confiné d’une
structure résonante planaire comme applicateur au controle non destructif sur un matériau
test¢ afin de remonter au probleme inverse et extraire les caractéristiques diélectriques

¢’ et ¢’ du matériau biologique.
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I1.1 Introduction

Durant ces vingt dernieres années, en raison de 1’apparition de nouvelles technologies, les
sources électromagnétiques se sont multipliées et 1’exposition quotidienne de I’homme a ces
champs s’est d’autant plus accrue. C’est pourquoi de nombreuses études se sont orientées vers
les interactions entre champs électromagnétiques et tissus biologiques.

La connaissance de l’influence de ces champs sur le corps humain est d’une importance
considérable, aussi bien dans le milieu médical qu’industriel. D’une part les champs
électromagnétiques sont utilisés a des fins médicales, aussi bien pour les diagnostics (par
exemple, en Imagerie par Résonance Magnétique (I.LRM.) ou plus généralement en imagerie
médicale [IL.1], [IL.2]) que pour les traitements (en oncologie pour les traitements par

électrochimiothérapie [11.3]).

Les propriétés diélectriques d’un tissu biologiques sont assez complexes, elles varient
considérablement avec la natures du tissu par la permittivité relative &, et &, la conductivité
o et la fréquence f respectivement. Généralement un tissu est divisé en deux grandes
catégories, tissu a forte teneur d’eau comme la peau, le sang et le muscle et tissu a faible
teneur d’eau comme la graisse et 1’os [11.4].
Pour sa complexité, une modélisation précise de la répartition des champs électromagnétiques
dans le corps humain est nécessaire. Cette modélisation doit tenir compte des particularités du
systeme étudié [IL.5].
v' Les propriétés électromagnétiques des tissus sont trés différentes de celles des
matériaux habituellement étudiés en éElectromagnétisme, de plus elles sont

partiellement connues.
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v' Dans la plupart des cas, les champs électromagnétiques sont a I’origine d’effets
thermiques, eux-mémes affectant la circulation des fluides des tissus. Ainsi, un
probleme couplant ces phénomenes doit étre considéré.

v' La géométrie complexe des tissus (partiellement connue, elle-aussi) constitue une
difficulté majeure, aussi bien dans [’analyse mathématique que dans

I’implémentation numérique.

I1.2. Généralités sur les tissus vivants

Des matériaux complexes Comparés aux matériaux habituellement étudiés, le corps humain
est un milieu fortement hétérogene composé d’une multitude de constituants ayant chacun des
propriétés tres spécifiques. Durant les 50 dernieres années, les propriétés électromagnétiques
de ces matériaux ont été largement étudiées pour des fréquences comprises entre 10Hz et
10GHz. A ce sujet, les travaux de Gabriel et al. [11.6], [IL.7], [II.8] sont actuellement la
référence la plus complete et la plus citée, donnant les propriétés électromagnétiques de plus
de 45 tissus différents.

Les tissus biologiques sont principalement constitués d’eau, ils se comportent comme un

matériau diélectrique a pertes. Gabriel et al. ont montré que les parametres électriques

dépendent fortement de la fréquence a laquelle sont étudiés les phénomenes (Figure IL.1).
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Figure II.1. Propriétés électromagnétiques du sang, de la graisse
et du muscle en fonction de la fréquence [11.5].

Comparée aux matériaux diélectriques classiques, la permittivité de la plupart des constituants
du corps humain est élevée. Par exemple a 1kHz, la permittivité relative du muscle est
supérieure a 30000. Par ailleurs, bien que faiblement conducteurs, les tissus biologiques ont

une conductivité non-nulle et ne peuvent donc étre considérés comme des matériaux isolants.
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D’un point de vue général, plus un tissu est constitué d’eau, plus il est conducteur, plus il est
sec, plus il est résistant. La Figure II.1 montre les variations fréquentielles de la permittivité
et de la conductivité de trois tissus : le sang (contenant beaucoup d’eau), le muscle (contenant
de I’eau mais moins que le sang) et la graisse (contenant peu d’eau). En raison de ces
propriétés peu courantes, les équations décrivant les champs électromagnétiques (plus
précisément les approximations des équations de Maxwell) doivent €tre utilisées prudemment.
En particulier, se pose la question de la validité de 1’approximation quasi-statique. Les
Figures I1.2 et I1.3 donnent I’évolution du rapport we/a avec w est la pulsation, égale a 27 f,
ou f est la fréquence, € et o sont les permittivité et conductivité du milieu en fonction de la

fréquence.

Figure IL1.2. Evolution du rapport we /o en fonction de la fréquence [I1.5].

Ce rapport, d’apres la loi d’Ampere, permet de comparer les courants de conduction et les
courants de déplacement. Il est clair, d’apres les Figures I1.2 et II.3 que pour les trois tissus
considérés (sang, muscle et graisse) les courants de déplacement ne sont pas négligeables
devant les courants de conduction : I’approximation quasi-statique est-elle encore valable, ou

faut-il lui préférer I’équation vectorielle des ondes ?

0,5 I

—w  UIVUuU

|
g™ || I
w . I
§ 0o
P 0B - S T—r 4
| P s

%

Figure I1.3. Zoom de la figure 2 pour des fréquences
entre 1kHz et 10MHz [I1.5].
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Par ailleurs, les permittivité et conductivité des tissus données par Gabriel et al. sont des
valeurs macroscopiques qui ne décrivent pas les phénomenes microscopiques a 1’intérieur
d’un tissu. En particulier, comment détecter a partir de ces données macroscopiques des
informations sur des tumeurs dont la taille est petite devant celle du tissu? Enfin, notons que
les données macroscopiques publiées dans la littérature peuvent varier significativement d’un
article a I’autre pour un méme organe, ce qui pose la question de leur validité. Les différences
sont dues a la difficulté d’effectuer des mesures sur des corps vivants. La plupart du temps,
une ablation du tissu est effectuée avant la mesure. Se pose alors la question de la préparation
du tissu, de la date de la mesure apres la mort du tissu, et des changements métaboliques chez
un tissu mort. De plus les propriétés des tissus varient d’un sujet a I'autre. Il est donc
impossible d’obtenir exactement les mémes résultats expérimentaux. Dans ce contexte, le
Contrdle Non Destructif (CND) des matériaux est 1’activité de recherche actuelle qui permet

de caractériser un matériau sans passer par sa détérioration.

Pour modéliser précisément la distribution des champs électromagnétiques dan un organe du
corps humain, une approche consiste a partir d’'une modélisation microscopique (c’est-a-dire
au niveau cellulaire) afin de construire un modele macroscopique de 1’organe par des
méthodes d’homogénéisation; un modele électrique ainsi qu’une connaissance précise de la

distribution des champs dans la cellule biologique sont alors indispensables [11.5].

I1.3. Descriptif physiologique du milieu biologique

Les tissus biologiques sont constitués de cellules qui sont ’unité de base du vivant dont les
dimensions varient entre 5 et 20 um. De formes tres variées (la plupart des cellules sont
déformables en fonction des contraintes qu’elles subissent) et de structure plus ou moins
complexe, les cellules vivantes présentent cependant une organisation universelle. Elles

baignent dans une phase aqueuse constituant le milieu extracellulaire.

Les milieux intra et extra-cellulaires sont séparés par une membrane constituée d'une double
couche lipidique d'une épaisseur comprise entre 5 et 7 nm (Figure I1.4). Des macromolécules
sont distribuées sur toute la surface de la cellule et certaines sont insérées au travers de celle-
ci constituant ainsi des canaux d'échanges sélectifs. Le milieu aqueux intracellulaire, ou
cytoplasme, renferme tous les organites assurant les fonctions vitales de la cellule. Il a une

structure complexe. Composé a 80 % d’eau, il contient également une grande quantité de sels,
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de protéines, d’acides nucléides, et de petites molécules et dans la plupart des cas des
structures de membranes vari€es (organelles) qui peuvent également affecter les propriétés

diélectriques.

Milieu extracellulaire Pestéine
C

M /Blcouche lipd clique
WWYV ’
- > I~

Protéine
Milieu intracellulaire embranaire

Figure I1.4. La membrane cellulaire [11.9]

La membrane cellulaire se comporte comme un diélectrique de permittivité relative proche de
celle des lipides (approximativement 3) formant une couche isolante séparant deux milieux
conducteurs [I1.9]. On reconnait la structure d'une capacité dont la valeur peut étre estimée en

appliquant la formule du condensateur plan :
E€m€o

Cn == = 1pF /em? (IL1)

ou d est I'épaisseur de la membrane cellulaire et &, sa permittivité relative. Il s'agit 1a d'une

valeur tres élevée due a l'extréme finesse de la membrane. Il faut €tre conscient du fait que
modéliser un systeme complexe c’est le simplifier de maniere a pouvoir décrire un certain
type de phénomene. Nous nous intéressons alors au comportement diélectrique des tissus
biologiques.

La nature des ions majoritaires dans la cellule est présentée dans le Tableau IIL.1.

Concentration | Concentration
Ions extracellulaire | intracellulaire
(mM) (mM)
Na* 142 10
ClI- 103 4
HCO3 24 10
Protéines™ 16 36
HPO3%~ + SOZ~ + acides organiques 10 130
Ca?* 5 10"
K* 4 140
Mg?* 2 30
H*(pH7.4) 4.10° 4.10°

Tableau II.1 — Concentration des ions majoritaires dans le milieu

intra et extracellulaire, d’apres [11.10]
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I1.4. Propriétés électriques des tissus biologiques

Lorsqu’un champ électrique est appliqué a un matériau, I’énergie dans le champ peut &tre
dissipé par les mouvements des frottements des porteurs de charges et transformée en chaleur
et (ou) stockée par la polarisation des constituants du matériau. Théoriquement, un stockage
d’énergie peut aussi se produire dans les champs magnétiques, mais ce phénomene est
négligeable pour la plupart des éléments biologiques car leur perméabilité magnétique est
quasiment égale a . Les matériaux, et plus particulierement les milieux biologiques peuvent
donc avoir un comportement a la fois diélectrique et conducteur. De plus, les propriétés
électriques des matériaux sont dépendantes de la fréquence du champ électrique appliqué. Ces

différents aspects seront abordés dans cette partie [1I.11].

a. Formulation générale pour un milieu mixte diélectrique conducteur
De nombreux matériaux possedent des comportements électriques mixtes : a la fois
conducteur et diélectrique a pertes. Une solution ionique classique telle que 1’eau salée par
exemple présente une conductivité ionique du fait de la présence d’ions libres de se déplacer
mais est également polarisable car les molécules d’eau sont polaires et peuvent donc
s’orienter en présence d’un champ électrique. De plus celle-ci peut étre également le sicge de
pertes diélectriques quand la fréquence du champ atteint des fréquences voisines de 25 GHz
(voir Annexe A.l). Il est alors utile de disposer d’une description mathématique globale
prenant en considération toutes ces caractéristiques (conductivité, permittivité et pertes). Dans
un tel matériau, deux types de courant coexistent : le courant de conduction dii aux
déplacements des charges libres et le courant de déplacement 1i€ a 1’oscillation des dipdles. La

contribution globale du courant peut s’écrire [I1.11]:

I—

=Jc+Ja (I1.2)
En remplacant I’expression de densité de courant de conduction par :

J= of (IL.3)
ou T est la densité de courant, c’est-a-dire la quantité de charges traversant une section du

milieu par unité de surface et de temps (en [A/rnz] ou [C/s-mz]), E est le champ électrique

appliqué au matériau, o est la conductivité électrique du milieu qui s’exprime en [S/m].

et I’expression de densité de courant de déplacement en fonction du champ électrique par :

o(w) = jwgy . g(w) (IL4)
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on obtient :
Iz oF + jweg . s((o)fl> = (0 + jwgg . 8(0)))E (IL.5)
Le terme (6 + joe0 - e(w)) définit la dépendance qui existe entre le champ électrique et la
densité de courant totale dans le matériau. C’est la conductivité complexe définie pour un
milieu a la fois conducteur et diélectrique (a pertes) [I1.11]:
o(w) = (0+ jwegy. e(w)) (I1.6)
En développant, cela donne :

o(w) = 0+ o04(w) + jwgy . €'(w) = o'(w) + jo""(w) (I1.7)

Avec : 6'(®) = 6 + o4(w) : la partie réelle représentant I’ensemble des pertes dans le matériau,
les pertes ohmiques par ¢ et les pertes diélectriques par 64. La puissance totale dissipée dans
un matériau conducteur et diélectrique a pertes peut donc étre exprimée par :

P= %a’(a)).Ez = %a. E? + %ad(a)). E? (IL8)
Une partie de la puissance dissipée étant indépendante de la fréquence (puissance dissipée par
effet Joule) et une autre partie étant directement proportionnelle a la fréquence (puissance
dissipée par pertes diélectriques).
¢" (o) = wepe' : la partie imaginaire qui est ’'image du courant de déplacement généré dans le
milieu du fait de la polarisabilité du matériau, une partie de ce courant étant réduite dans le
cas de pertes diélectriques [1I.11].
Ce mode de représentation (conductivité complexe), est subjectif. Il est a utiliser plutot
lorsque 1’on souhaite mettre en avant les propriétés conductrices du matériau (apparaissant
dans la partie réelle) tout en décrivant les propriétés di€lectriques (apparaissant dans la partie
imaginaire). Etant donné que le milieu a décrire n’est ni un diélectrique pur ni un conducteur
pur, rien n’empéche d’utiliser la terminologie des diélectriques (permittivité complexe) pour
le décrire. Il suffit pour cela d’opérer la transformation suivante qui existe entre la permittivité

et la conductivité (Equation 11.4) :

g(w) = (ow) (IL.9)

jweo
La nouvelle expression de la permittivité complexe prenant en compte la conductivité statique

o est alors donnée par :

g(w) = €'(w) —j (w%o + s”(w)) (IL.10)
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ou encore :

g(w) = /(o) —j 22 (IL11)
Ainsi la permittivité complexe (Equation II.11) ou la conductivité complexe (Equation I1.7)
définies ci-dessus suffisent a la caractérisation électrique d’un milieu. Remarquons tout de
méme la diversité des termes utilisés pour décrire les propriétés électriques des matériaux qui
peut parfois préter a confusion. Dans un souci de synthese, la signification des différents

termes utilisés pour la formulation de ces propriétés est fournie en annexe C.

b. Comportement conducteur
Outre son aspect diélectrique, tout matériau est également susceptible de contenir des charges
libres capables de se déplacer sous I’effet d’un champ électrique. La conductivité électrique
est définie comme étant 1’aptitude d’un matériau a laisser les charges électriques se déplacer
librement, autrement dit a permettre le passage d’un courant électrique. Cette aptitude du
matériau a conduire I’électricité en réponse a un champ électrique est formalisée par la loi
d’Ohm (équation I1.3) [II.11]. Dans un conducteur, un courant électrique s’accompagne
toujours d’un dégagement de chaleur par effet Joule, qui est caractérisé par sa puissance :
P=E?.o (IL.12)
En régime sinusoidal, cela donne :

P=-I[E2. o (IL.13)

Les charges électriques libres contribuant a la conductivité électrique peuvent étre de
différents types. Dans les métaux par exemple, les charges libres sont des électrons qui ne
sont pas liés a des atomes particuliers et donc libres de se déplacer [II.11]. Ce type de
conduction n’entraine pas de réel déplacement de matiere. Dans une solution ionique les
porteurs de charges sont des ions libres de se déplacer. Les porteurs de charges sont donc des
atomes ou des molécules entieres ionisé€es et non pas seulement des électrons comme dans les
métaux. Le courant génere un réel transport de matiere. Typiquement, il s’agit du type de
conduction électrique (conduction ionique) rencontrée dans les liquides corporels. La valeur
de la conductivité pour de telles solutions est liée a la nature des ions dissous ainsi qu’a leur

concentration (voir Annexe B).

c. Courant de déplacement et conductivité complexe
Dans un diélectrique, les charges ne sont pas libres de migrer comme dans un conducteur.

Néanmoins 1’application d’un champ électrique entraine un déplacement local de ces charges.
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Ce déplacement est matérialisé par la quantité D (qui sera définie plus loin). Si le champ varie
dans le temps, sinusoidalement par exemple, un mouvement oscillatoire des dipdles apparait,
et donc si on se place a une section particuliere du milieu, on observe que la quantité de
charges traversant la section par unité de temps n’est pas nulle, autrement dit qu’il existe un
courant électrique traversant la section. Ce courant résultant du déplacement alternatif des

charges liées est appelé courant de déplacement, et n’est donc finalement que la dérivée

temporelle du déplacement électrique D [IL.11]:

. aD (IL.14)
Ja = ot
En régime harmonique, cela devient :
Ja(w) = jo.D(w) (IL.15)

En remplagant D(w) par son expression en fonction du champ électrique, on obtient :
Ja(®) = jo. e(©).g. E (IL.16)

Cette expression décrit la dépendance qui existe entre le champ électrique appliqué et la
densité de courant (de déplacement) générée dans le milieu. Il est intéressant de constater que
d’un point de vue formel, elle est analogue a la loi d’Ohm définie pour les milieux
conducteurs (Equation II.3) dans le sens ou elle décrit la dépendance entre le champ électrique
appliqué a un milieu et la densité de courant en résultant. En élargissant le concept de
conductivité au régime sinusoidal dans un diélectrique on introduit la notion de conductivité
complexe définie par I’équation 11.4. En développant I’expression, nous obtenons :
g(w) = wegy. " (W) + jwey . €'(w) (I1.17)
Si le diélectrique est sans pertes (¢''(w) = 0), la conductivité complexe est purement
imaginaire, le courant de déplacement est alors déphasé de —a/2 par rapport au champ
électrique, et son amplitude est proportionnelle a la fréquence du champ électrique appliqué
(courant circulant dans une capacité pure). S’il y a des pertes, la conductivité complexe est
composée d’un terme imaginaire et d’un terme réel. La partie réelle est formellement
identique a la conductivité définie en § I1.4.b car elle génere un courant proportionnel et en
phase avec le champ. On nomme conductivité dynamique cette grandeur :
o4(w) = wey . €' (w) (I1.18)
Dans un conducteur, nous savons qu’un courant électrique s’accompagne toujours d’un
dégagement de chaleur par effet Joule caractéris€ par sa puissance en régime sinusoidal

(Equation I1.14). Par analogie, on dira qu’un diélectrique est, lorsqu’il est soumis a un champ
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électrique variable d’amplitude E, le siege de pertes diélectriques correspondant a une
puissance dissipée :

1 1 .
P = EGdEZ = 580. e’ . E? IL19)

La conductivit¢é dynamique c4(®) est donc une grandeur proportionnelle a la puissance
dissipée dans le diélectrique. Méme s’il décrit le méme phénomene, le facteur de pertes ¢’ (w)
revét une information légerement différente. Il est proportionnel a la quantité d’énergie perdue
par cycle du signal alternatif. Dans le domaine fréquentiel, cela implique que s’il y a des
pertes, la conductivité dynamique c4(w) augmente continuellement avec la fréquence, alors
que le facteur de pertes €’ (@) passe par un maximum a la fréquence pour laquelle la quantité

d’énergie perdue par cycle du champ alternatif est maximale [II.11].

d. Comportement diélectrique

On dit qu’un milieu est diélectrique ou isolant s’il ne contient pas de charges libres
susceptibles de se déplacer de facon macroscopique par opposition a un conducteur qui, lui,
présente des porteurs de charges (électrons ou ions) capables de migrer librement.
Néanmoins, comme toute matiere, un tel milieu est formé de charges positives et négatives
liées a I'intérieur d’atomes et de molécules. Si ces charges ne peuvent pas migrer librement,
elles sont néanmoins susceptibles de se déplacer dans un volume confiné sous I’effet d’un
champ électrique appliqué. Aucune charge ne peut entrer ni sortir du matériau mais certaines
charges peuvent se déplacer localement et créer ainsi des dip0les électriques [I1.11].
Lorsqu’un tel milieu est soumis a un champ électrique, on dit qu’il est polarisé. D’une
maniere générale la polarisation est définie comme étant une perturbation locale de la
distribution des charges électriques provoquée par I’application d’'un champ électrique. Au
sens mathématique, la polarisation globale d’un milieu P représente la densité volumique des
moments dipolaires du milieu. Elle s’exprime en [C/m*]. Dans le cas d’un milieu isotrope
celle-ci peut étre considérée comme étant directement proportionnelle au champ électrique
appliqué:

P=x.g.E (IL.20)
avec & la permittivité du vide (g9 = 8, 85 x 107'?F/m) et y la susceptibilité du matériau. La
susceptibilité y décrit la capacité du matériau a se polariser en réponse a un champ électrique
(polarisabilité). Une susceptibilité nulle engendre une polarisation nulle. Des charges liées qui
peuvent étre déplacées sur une longue distance entrainent un moment dipolaire important et

donc une grande susceptibilité. La polarisation n’est pas une grandeur mesurable directement.
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Pour caractériser la perturbation induite par le champ électrique, on utilise plutdt la notion de

déplacement électrique ou flux électrique D, qui est le produit de la quantité de charges
déplacées par la distance parcourue, et qui s’exprime donc en [C/m?]. Dans le cas d’un milieu

linéaire, homogene et isotrope le déplacement électrique est donné par [11.11]:

D=¢,.E+ P (IL21)
ou le terme g, .E caractérise le déplacement électrique dans le vide d’apres le formalisme de
Maxwell. En remplacant P par son expression en fonction de E (Equation I1.20), on obtient :

D=¢ (1+x).E=¢.E (IL.22)
ou € = gy (1 + ) désigne la permittivité du matériau. La connaissance de cette grandeur pour
un matériau renseigne donc sur le déplacement électrique D qui sera occasionné par 1’action
d’un champ électrique. En pratique on définit souvent la permittivité relativement a celle du
vide :

E=¢€ .¢ (IL.23)

g est une grandeur caractéristique utilisée pour décrire les effets de polarisation des
matériaux. Dans le but de simplifier la notation, dans le reste de ce chapitre, la permittivité

relative sera désignée simplement par &.

Principaux mécanismes de polarisation

La polarisation résultante de ’application d’un champ électrique (Equation I1.20) dans un
milieu peut avoir des origines variées, et les mécanismes de polarisation ne sont pas propres
qu’aux matériaux possédant des charges liées. Dans une certaine mesure des charges libres
dans un matériau peuvent aussi contribuer a la polarisation globale du matériau. De plus, les
mécanismes ne sont pas tous aussi rapides les uns que les autres. Certains réagissent
instantanément, d’autre nécessitent un certain temps avant que la polarisation ne s’établisse.
On dénombre 4 mécanismes principaux de polarisation :

» La polarisation d’orientation: Celle-ci est liée a 1’orientation des dipdles permanents.
Elle est le plus souvent rencontrée dans les gaz et les liquides (ex : orientation des
molécules d’eau). Dans les solides, la rotation des dipdles est en générale bloquée. Le
processus d’orientation est relativement rapide et n’occasionne des fréquences de
relaxations qu’a partir de quelques GHz (voir Annexe A.1).

» La polarisation ionique: Elle provient du déplacement relatif des ions de signes

opposés en présence d’un champ.
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» La polarisation électronique : 11 s’agit de la polarisation induite par le faible
déplacement des nuages électroniques par rapport au noyau des atomes que cela soit a
I’échelle de I’atome ou d’une molécule. Le déplacement des €électrons est un processus
tres rapide (de 1’ordre de la pico seconde).

» La polarisation d’interface: Ce type de polarisation est lié a la présence de charges
mobiles qui s’accumulent aux interfaces séparant différentes régions d’un milieu (voir
Annexe A.2). Elle ne peut donc exister que dans un milieu possédant des charges
libres de migrer, au moins localement, et est inexistante dans un milieu diélectrique

pur ne possédant que des charges liées [II.11].

e. Pertes diélectriques et permittivité complexe

La notion de permittivité définie auparavant convient bien au cas d’une polarisation par un
champ électrique statique ou variable mais suffisamment lentement pour que la polarisation
ait le temps de s’établir entre chaque cycle du champ électrique. En réalité, les déplacements
de charges menant a la polarisation ne sont pas instantanés. Les interactions entre molécules
tendent a ralentir 1’orientation des dipdles qui ne peuvent pas suivre les orientations du champ
électrique si celles-ci sont trop rapides. L’existence de cette inertie dans le milieu a une
double conséquence :

> Premieérement, le travail développé pour aligner les dipoles malgré les forces qui
s’opposent a ce déplacement consomme de 1’énergie prélevée sur le champ électrique.
Cette énergie se dissipe dans le matériau sous forme de chaleur. Un diélectrique
absorbant de I’énergie par cette maniere est qualifié de diélectrique a pertes [11.11].

» Deuxiemement, 1’orientation des dipdles se fait avec un certain retard par rapport a
I’application du champ électrique. Si ce dernier est alternatif, alors les champs Det E
ne sont pas en phase.

En régime alternatif la permittivité ne peut alors plus étre représentée par un simple réel et

doit étre définie comme une grandeur complexe dépendant de la fréquence du champ

appliqué:
D(w) = &(w) . .E(w) (I1.24)
avec :
f(w) = ¢'(w) -je'" (w) (I1.25)
et:
tans = 88’,’((:))) (I1.26)
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ou la partie réelle ¢’(w) est la permittivité et a la méme signification que la permittivité & en
régime statique (polarisabilité du matériau), si ce n’est qu’elle peut varier avec la fréquence.
La partie imaginaire ¢’ ’(w) est appelée facteur de pertes, elle témoigne de 1’existence des
pertes énergétiques dans le matériau. Les pertes occasionnées sont aussi souvent représentées
par I’angle de pertes 0. La réponse fréquentielle d’un diélectrique est liée aux différents
mécanismes de polarisation qui y siegent et plus précis€ément aux constantes de temps qui
caractérisent ces mécanismes (voir Annexe A). Typiquement, le terme ¢’’(w) passe par un
maximum a la fréquence caractéristique de relaxation et tend vers zéro pour les fréquences

inférieures et supérieures [II.11].

f. Impédance électrique

La détermination des différents termes composant la permittivité ou conductivité complexe
suffit a la caractérisation électrique complete d’un matériau. Cependant, ces grandeurs ne sont
pas accessibles directement. A 1’échelle macroscopique, I’'impédance Z traduit la relation qui
existe entre la tension aux bornes d’un circuit et le courant le traversant suivant la relation
bien connue de la loi d’Ohm (loi d’Ohm intégrale) [II.11]:

Uu=12.1 (IL.27)
Toutes les grandeurs de ces relations sont complexes ce qui garantit un éventuel déphasage
entre la tension et le courant. Considérons la configuration classique d’une géométrie de type

condensateur plan d’épaisseur e et de section S telle que celle représentée en Figure IL.S.

Figure I1.5 — (a) Modele type “condensateur plan” d’un matériau,
(b) modele électrique équivalent [11.11]

Le courant électrique circulant dans le condensateur peut s’écrire simplement :

[ = |T| S (I1.28)

et la différence de potentiel entre les deux armatures est donnée par :
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U= |§| e (I1.29)
d’ou, 'impédance complexe :
g U_[Ele_ 1 e (I1.30)
= L fls ow’s
ou encore :
Z(w) =3 o K= jwsj‘s(w) (IL31)
avec :
K=eS (I1.32)

K étant le facteur géométrique de cellule en m™'. La notion d’impédance peut étre étendue 2
d’autres géométries plus complexes que la géométrie de type condensateur plan.

Retenons simplement que 1’expression reste la méme et que seul le facteur de cellule K
change selon les différentes géométries. En pratique, 1’admittance (inverse de I’'impédance)
donne une représentation plus significative des comportements électriques microscopiques
des matériaux :

(IL.33)

Z(w) = o(w).— =jw30£(a))_%

Z(w) =K

Celle-ci est 'image de la conductivité complexe au facteur géométrique K pres. Le calcul
inverse (passage des propriétés macroscopiques aux propriétés microscopiques) est alors
facilité [IL.11].

En développant I’expression de I’admittance en fonction des caractéristiques du milieu, nous

obtenons une admittance composée de 3 termes :

! 1 1 11.34

L’admittance totale peut alors étre vue comme 1’association en parallele des trois admittances
(deux conductances et une capacitance) représentées en Figure IL5. Dans ce modele G
représente la conductance liée aux déplacements des charges libres (courant de conduction) et
traduit donc le comportement ohmique du matériau. G, est la conductance matérialisant les
pertes diélectriques, et C est la capacité représentant la tendance diélectrique (sans les pertes)
autrement dit la capacité a se polariser du matériau.

On notera cependant que les composants G, et C ne sont toutefois pas des composants
ordinaires car ils présentent une dépendance fréquentielle si le diélectrique présente des pertes

[IL.11].
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I1.5. Spectre diélectrique caractéristique des tissus biologiques

Le comportement électrique fréquentiel d’un milieu biologique est lié a la combinaison de
plusieurs mécanismes de relaxations. Méme si chaque tissu présente ses spécificités en termes
de propriétés électriques [I1.10] [II.12], il existe néanmoins une tendance globale que 1’on

peut retrouver dans de nombreux tissus. Cette tendance est représentée sur la Figure IL.6.

€A AD (S/m)
. + 10
10
10° 17
10° 10° 10" f (Hz)

Figure II.6 — Spectre diélectrique caractéristique des tissus biologiques,
courbe typique pour un tissu contenant beaucoup d’eau tel que le muscle [11.14].

a. Conductivité
Pour de basses fréquences, le tissu est caractérisé par une conductivité ionique (conductivité
statique) qui dépend fortement du volume de fluide extracellulaire présent (les cellules
pouvant étre considérées comme isolantes). Lorsque la fréquence augmente, la conductivité
augmente progressivement jusqu’a atteindre un palier entre 10 a 100 MHz.
Ensuite, aux fréquences micro-ondes une large augmentation de la conductivité est visible du

fait de la relaxation diélectrique de I’eau.

b. Permittivité
L’augmentation de la conductivité est inévitablement associée a une chute de permittivité
(selon la relation de Kronig-Kramer). En basses fréquences, la permittivité relative peut étre
incroyablement élevée (de 1’ordre de 105 a 106 ou plus). Au fur et a mesure que la fréquence
augmente, trois régions principales de dispersions entrainant une chute de permittivité
peuvent étre distinguées. Ces dispersions sont nommées respectivement o, B et v, selon la
terminologie de Schwan [II.13]. Lorsque la fréquence augmente, les dispersions observées
sont associées a des structures de plus en plus petites, en commencant par les cellules et leur

environnement en basses fréquences, puis les organelles subcellulaires et de larges molécules
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pour des fréquences intermédiaires, puis finalement les molécules d’eau pour les fréquences

les plus élevées.

c. Dispersion a
La dispersion a, observable pour des fréquences allant de 10 Hz a 1 kHz fut découverte pour
la premiere fois par Schwan en 1948 sur des muscles [II.14]. Celle-ci entraine une large chute
de la permittivité. Plusieurs mécanismes peuvent contribuer a cette dispersion.
Le plus connu est celui i€ a la diffusion des nuages de contre-ions a proximité des surfaces de

cellules, décrit par la théorie de Schwartz (voir Annexe A.3).

d. Dispersion
La dispersion apparait généralement pour des fréquences allant de 0.1 a 10 MHz. Elle fut
analysée pour la premiere fois par Hugo Fricke et K. S Cole [II.15]. On [Iattribue
principalement a la charge capacitive des membranes cellulaires via le milieu extra et intra-
cellulaire et se décrit donc assez bien par la théorie des mélanges de Maxwell-Wagner. Une
approche plus détaillée de cette dispersion est fournie en annexe A2, en particulier pour les
suspensions cellulaires. Elle se caractérise par une large chute de permittivité de 1’ordre de
1000 a 10000. En général d’autres petites dispersions de plus faible amplitude se superposent
a la fin de dispersion B. Ce sont entre autres des phénomenes liés a des effets Maxwell-
Wagner a I’échelle des organelles a I’intérieur des cellules (noyau et mitochondries) ou a la

relaxation dipolaire des protéines.

e. Dispersion y
Les milieux biologiques sont composés majoritairement d’eau. La dispersion y traduit la
relaxation dipolaire de ces molécules d’eau. Elle apparait pour des fréquences situées autour
de 25 GHz et occasionne une chute de permittivité de 1'ordre de 50 pour une large
augmentation de la conductivité d’environ 70 S/m. On observe en général dans les milieux
biologiques une autre dispersion (invisible dans 1’eau pure), plus petite, pour des fréquences
allant de 0.1 a 3 GHz, parfois appelée dispersion 6. Celle-ci est attribuée en partie a la
relaxation dipolaire des molécules d’eau liées a des protéines qui est plus lente (t plus grand,

/< plus petit) que celle des molécules d’eau ™ libres ™.
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I1.6. Conclusion

Les concepts de base permettant de comprendre les propriétés électriques des milieux
biologiques ont été abordés. Les outils de description des aspects conducteurs et diélectriques
des milieux ont été aussi présentés. L’origine du comportement électrique d’un tissu
biologique a été discutée a travers la description de ses principaux constituants, pour enfin
aboutir a la description des spectres de conductivité o(®) et permittivité €’ () typiquement
rencontrés dans un tissu biologique. La compréhension des différents aspects abordés dans ce
chapitre est une condition préalable a une étude visant la caractérisation des milieux

biologiques.
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I11.1: Généralités sur les structures microrubans imprimées

1.

Introduction

La technologie de réalisation de circuits micro-onde fait appel treés largement a des structures

microrubans. Dans un grand nombre de ces applications, il est nécessaire de disposer de

circuits sélectifs, accordés sur une fréquence bien précise (oscillateurs, filtres, résonateurs,

etc.) [III.1]. Elles sont aussi utilisées dans la technologie des circuits intégrés sur GaAs, InP,

etc. Les circuits sélectifs employés pour ce type d'applications sont pour la plupart constitués

a l'aide de résonateurs micro-ondes dont la technologie dépend de la fréquence de travail, du

coefficient de qualité recherché et de 'encombrement maximal admissible [1I1.2].

On emploie principalement:

- Des résonateurs a éléments localisés lorsque les dimensions des composants

réalisables dans une technologie donnée sont treés inférieures a la longueur d'onde

guidée: les coefficients de qualité obtenus sont alors de 1'ordre de la centaine;

- Des résonateurs a éléments semi-localis€s constitué€s de courts troncons de ligne pour

des fréquences plus élevées, pour une technologie identique a celle du cas précédent;
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- Des résonateurs a ligne ou a cavité lorsqu'on cherche a obtenir de forts coefficients de
surtension; - des résonateurs diélectriques, beaucoup plus compacts [II1.2].

Dans ce chapitre nous examinerons en détail le résonateur a ligne microruban, tels que : les

différents types de résonateurs microrubans ainsi que leurs avantages et inconvénients. Les

modes d’excitations et les différentes méthodes de modélisations seront abordés.

2. Les structures résonantes microruban

Les structures microruban proposées pour la premiere fois par Duchamps [III.3] en 1953 aux
USA, en 1955 par Gutton et Baissinot [II1.4] en France et en 1970 Byron a décrit la structure
planaire en tant qu’antenne. Une structure résonante a €lément imprimé communément
appelée Résonateur Patch est une ligne microruban de forme réguliere [1I1.5]. Sous sa forme
de base, un résonateur microruban se compose d’un ruban conducteur sur un c6té du substrat

diélectrique appelée Patch et un plan de masse de ’autre c6té, comme représenté sur la

Figure IIIL.1.

< W >
Ruban conducteur Pt ’
t*__:_:::: -—— - - - - - _;L
¢ + Plan de masse

________ Substrat

Figure III.1. Présentation de la structure résonante microruban

Le patch est généralement a base d’un matériau conducteur tel que le cuivre ou I’or. Le patch
et les lignes d’alimentation sont habituellement photogravés sur le substrat diélectrique. Pour
certaines applications le patch peut étre recouvert par un autre diélectrique qu’on appelle
superstrat afin de lui servir de couche protectrice ou pour ajuster les parametres de la

structure résonante [II1.5].

3. Domaines d’application et différents types de résonateurs

Les résonateurs planaires sont des dispositifs constitués de gravures métalliques reposant aux
interfaces d’un empilement de substrats diélectriques. Réalisés avec des technologies
identiques a celles des circuits imprimés, ils sont potentiellement bas cofit, 1égers et
d’encombrement limité. Ils sont omniprésents dans le domaine militaire que civil, et pour ces

raisons, ils sont utilisées dans de nombreux systemes de communication tels que la téléphonie
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mobile, les systtmes multimédia sans fil (WIFI, Bluetooth) ou encore les communications
spatiales. Ils trouvent également des applications dans certains systemes radar ou de
télédétection et sont utilisées dans des bandes de fréquences allant de 1GHz jusqu’aux bandes
millimétriques. Dans les travaux de recherche actuels ces dispositifs sont introduits dans le

domaine biomédical tel que : biocapteurs, [II1.5].

Il faut distinguer:
¢ les résonateurs planaires : vus comme des lignes planaires terminées par soit des court-
circuits (technologie fente) ou bien des circuits ouverts (technologie ruban), parmi les
applications les plus importantes on a les filtres et les antennes patch
¢ les résonateurs 3D intégrés dans des circuits planaires (technologie hybride), on retrouve
les résonateurs MEMS (Micro Electro Mecaniques) et les résonateurs diélectriques ou
résonateur YIG, parmi les applications les plus importantes on a les résonateurs a

fréquence réglable.

4. Avantages et inconvénients
Les résonateurs microrubans présentent de nombreux avantages et ont également des
limitations comparativement aux résonateurs micro-ondes classiques dont leurs applications

couvrent de large domaine fréquentiel. Ils sont résumés dans le tableau suivant:

Avantages Inconvénients

- Bande passante étroite permet d’améliorer la - Bande passante étroite, souvent associée avec les

sensibilité a une fréquence donnée ; probleémes de tolérances (géométriques et physiques) ;
- Faible poids ; - Modélisation complexe ;
- Encombrement réduit ; - Pertes par ondes de surfaces ;
- Configurations conformes possibles ; - Difficultés de caractériser les matériaux a fortes
- Faible cofit de fabrication ; pertes ;
- Production en masse possible ; - Faible isolation entre la source d’alimentation et
- Résonateurs multi-fréquences ; I’élément conducteur.
- Compatibilité avec les circuits hybrides et MMIC ;
- Alimentation réalisée simultanément avec le

résonateur.

Tableau III.1. Avantages et inconvénients des résonateurs planaires [II1.5].
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5. Les modes d’excitations
Les résonateurs microbandes peuvent €tre alimentés par diverses facons. Celles ci peuvent
étre classées en deux catégories.
Avec contact La puissance RF alimente directement le patch en utilisant un élément de
connexion tel qu'une ligne microbande ou coaxiale.
Sans contact Le couplage de champ électromagnétique effectue le transfert de la
puissance entre la ligne microruban et le patch (couplage par ouverture et couplage de
proximité).
La largeur de la ligne microruban d'alimentation doit étre choisie de fagon a assurer
I’adaptation de I’'impédance du coté du générateur (Figure II1.2). Ce type d'alimentation est
facile a mettre en ceuvre et permet une adaptation d'impédance facile avec la structure

résonante par simple positionnement du point de contact [IIL.5].

—Ame

Ligne Micromban

Figure II1.2: Alimentation par ligne [IIL.5].

L'alimentation coaxiale ou le conducteur intérieur est attaché au patch et le conducteur

externe au plan de masse est également largement utilis€é (Figure IIL.3). Ce type

N

d'alimentation est facile a mettre en ceuvre et a adapter. Mais il offre une bande passante

N

étroite et est difficile a modéliser et particulicrement pour des épaisseurs de substrat

supérieures a 0.02 4y (49 est la longueur d’onde dans I’espace) [111.5].

Pate
; . e
||‘§ | Cable Conial

Figure II1.3 : Alimentation par cable coaxial [IIL.5].

L'alimentation par ligne microruban ou par cable coaxial présente une asymétrie qui génere
une composante croisée. Pour remédier a cet état de fait, 'alimentation par fente a été
introduite (Figure IIL.4). Ce type d'alimentation est le plus difficile 2 mettre en ceuvre.
Cependant, il est facile a modéliser. Il se compose de deux substrats séparés par un plan de

masse sur lequel est pratiquée la fente. La ligne d'alimentation se situe sur la face libre du
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substrat inférieur et le patch se trouve sur la face libre du substrat supérieur. Cette
configuration permet une optimisation indépendante entre la ligne d'alimentation et le patch.
En général un diélectrique avec une permittivité élevée est utilisé pour le substrat inférieur et
un diélectrique épais avec une permittivité faible est utilisé pour le substrat supérieur. Le plan
de masse isole la ligne d'alimentation du patch. Pour cette structure, les parametres électriques
du substrat, la largeur de la ligne d'alimentation et la taille de la fente peuvent €tre utilisées
pour optimiser le résonateur. L'adaptation d'impédance s'effectue en agissant sur la largeur de

la ligne d'alimentation et sur la longueur de la fente [II1.5].

Fatch

Ligne Micvorban .~ 7 Fente A, —— EH

/LY

Plan de masse —l—

Figure III.4: Alimentation par couplage par fente [II1.5].

Parmi les différents types d'alimentation, le couplage de proximité (Figure IILS) offre la
meilleure bande passante (environ 13%). La distance entre la ligne d'alimentation et le patch
peut étre utilisée pour adapter I'impédance du résonateur. Le principal inconvénient de ce type

d'alimentation est qu'il est difficile a mettre en ceuvre [IIL.5].

Ligne Microruban
Patch

Figure II1.5: Alimentation par couplage par proximité [IIL.5].

6. Les différentes modélisations
Pour analyser le fonctionnement du résonateur microruban, selon la fréquence d'opération et
aussi avec la précision demandée. Des méthodes différentes sont utilisées. Parmi ces

méthodes, nous allons expliquer les méthodes existantes qui se récapitulent comme suit :

6.1. Les méthodes approximatives:
Ces méthodes sont issues d'une approche physique du phénomene ol des hypotheses

simplificatrices permettant d'obtenir des modeles analytiques des équations assez simples, en
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contrepartie, on obtient des résultats qui ne sont qu’approchés [II.6]. Ces méthodes sont
généralement basées sur les courants magnétiques équivalents le long des bords du patch.
Elles sont donc représentées comme suit :

6.1.1. Modeéle des lignes de transmission
Dans cette modélisation, un résonateur imprimé rectangulaire est considéré comme une
section rayonante faisant partie d’une ligne de transmission. Sur la Figure IIL6 (a, b, ¢), trois

circuits équivalents sont présentés pour trois configurations différentes [III.1].

Ge < th -
BN t
} Be _ ; 1 Zop, Erep
1
1 Ly N
¥ L — v "
Il‘-Wp-’I ( )ye i [ [:Zof, Eref
a b -
Zop, &
+ s rep'.'.'.
+. i x,_ ' é:::
X¢ { - Zofs Eref
4 bt

(c)

Figure III.6: Modele équivalent d’une plaque métallique rectangulaire
(a) Non chargée
(b) Avec une ligne d’alimentation le long du bord radiant
(c) Avec une ligne d’alimentation le long du bord non radiant [III.1].

Z,, représente I'impédance caractéristique de la ligne équivalente pour plaque microruban,
avec une largeur wy, ou &, est la constante diélectrique effective du substrat [II1.1].

B. et G. sont les parties capacitives et conductrices de I’admittance Y.. Dans les cas Figure
IIL.6: (b) et (c) Zor et &.r sont respectivement 1’impédance caractéristique et la constante
diélectrique effective de la ligne d’alimentation avec une largeur wy. Dans tous ces cas, la
réactance parasite due a la discontinuité créée par la jonction de la ligne d’alimentation et la
plaque métallique a été négligée. Y. peut €tre calculée a partir de la formule approximative

suivante [III.1]:

Ge + jB. = [14+j(1—-0.6361Ink,d)] (I11.1)

ma
loﬂo
Ao : longueur d’onde en espace libre

a : longueur du bord radiant du résonateur

n() = 1’IJO/SO
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ko = 2T A

d : épaisseur du substrat

Nous considérons que les champs dans le substrat sont uniformes suivant les coordonnées
transversales, ce qui nous permet de calculer 1’admittance caractéristique du résonateur
plaquée :

Y, = Zf (IIL.2)

Le modele de la ligne de transmission peut étre développé pour les structures patch a deux
ports. Ces modeles équivalents sont utiles pour une analyse approximative des réseaux
microrubans avec alimentation série. La Figure IIL.8 montre le modele de la ligne de
transmission d’une plaque métallique a deux ports.

u 2 L Zon» Eref2

—Prz—ld— Wi 1 Ye
<_ Wp" 1 1 l Zop, Erep

ST e

1

Zof1, Erel

Figure II1.8: Circuit équivalent d’un résonateur plaqué a deux ports [III.1].

Les limites de modélisation de ligne de transmission
Il y a plusieurs contraintes qui limitent la précision des résultats obtenus a partir de cette
méthode pour I’analyse des résonateurs microrubans. Les hypotheses principales pour cette
modélisation sont :
1.Les champs sont supposés uniformes le long de la largeur w, de la plaque
rectangulaire.
2.Les courants transversaux le long de la longueur de la plaque rectangulaire sont
supposés nuls.
L’analyse détaillée des plaques rectangulaires montre que méme aux alentours de la fréquence
de résonance, la distribution des champs magnétiques et électriques le long du bord
rayonnant, n’est pas toujours uniforme. Aussi les courants transversaux sont les conséquences

inévitables des méthodes d’alimentation et sont toujours présents.
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6.1.2. Modeéle de la cavité
Un modele de cavité bi-dimensionnelle pour représenter le résonateur microruban donne plus
de précision que le modele de la ligne de transmission. Dans ce modele, la plaque microruban
est considérée comme un résonateur bi-dimensionnel entouré par un mur magnétique parfait
tout au long de sa périphérie. Les champs au dessous de la plaque se développent en termes de
modes résonants du résonateur bi-dimensionnel. Les champs électrique et magnétique E,,, et

Hpn pour chaque mode, sont calculés a partir de leur fonction modale correspondante

@ [TIL1]:
Epn = ©mn 2 (I1L.3)

(I11.4)

ou Z est le vecteur unitaire normal au plan de plaque. Chaque mode a une dépendance
temporelle de la forme e/t. Pour calculer ki, il faut résoudre I’équation suivante :

(VZ 4+ KZn)@mn =0 (I1L.5)

avec mg% = 0 sur le mur magnétique (périphérie de la plaque métallique) ;

Le «V» représente la partie transversale de 1’opérateur V et le «p» est la direction
perpendiculaire au mur magnétique.

En élargissant les dimensions de la cavité, I’effet de bord a I’extrémité de la plaque est pris en
compte. Quant a le rayonnement, la perte diélectrique effective du substrat est considérée plus
grande que sa valeur réelle. Supposons que la puissance rayonnée soit P; donc la tangente de
perte efficace se calcul par [1IL.1]:

P. + P,
p, ¢

8, = (I1L6)

ou Py est la puissance dissipée dans le substrat diélectrique et §4 est la tangente de perte du
diélectrique seul. Pour tenir compte des pertes thermiques dans le conducteur P., 8. peut

encore étre modifiée :

PrtPa+Pe ¢
E—— |

5. =
e Pd

(II1.7)

L’impédance d’entrée du résonateur est calculée pour trouver la puissance dissipée dans la

plaque métallique en introduisant une tension d’une grandeur V a I’entrée :

vI?
P+ 2jo (Wg— Wp)

Zin = (11IL.8)
ouP=Py+P.+P;+P;

Psreprésente la puissance dissipée en forme des ondes de surface.

We représente 1’énergie électrique moyenne emmagasinée.
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Wy représente 1’énergie magnétique moyenne emmagasinée.

Les fonctions modales pour une plaque rectangulaire

Dans la méthode de cavité un mur magnétique parfait est placé sur les bords de la plaque pour
former une cavité idéale. Afin de tenir compte de 1’effet de bord dans cette modélisation, la
longueur effective de la plaque s’écrit comme L, = L + 2 AL ou AL correspond a I’extension
de champs aux bords de la plaque. La fréquence de résonance du mode dominant dans la

cavité résonante sera :

c

ﬁ 2Ly Erliy

ou « ¢ » est la vitesse de la lumiere dans le vide (C=2.98€8 m/sec). & et L, sont la permittivité

(I1I1.9)

relative et la perméabilité relative du substrat respectivement.

La largeur effective de la plaque métallique W, est calculée de :

We = W+ AW (1IL.10)
ou AW est approximativement [III.1]:
In4
AW = (n—> d (IIL11)
T

Le «d » est I’épaisseur du substrat.

Le « AW » est beaucoup moins important que AL dans un résonateur plaqué rectangulaire
ordinaire, parce que AL va influencer la fréquence de résonance du résonateur, tandis que AW
ne joue pas un tel role décisif.

Pour une plaque rectangulaire les fonctions caractéristiques (modales) sont :

mmx nmy
Pmn(X,¥) = cos( L )cos ( W ) (I11.12)
avec les constantes caractéristiques k,, égales a :
Kmn = (m)z - (n_n)z (I11.13)
Le We

Le mode dominant est a m=1 et n=0 donc ky; = k;g = Li est le nombre d’onde pour ce

e

mode.

6.1.3. Modélisation des réseaux multiports
Dans cette modélisation (Multiport Network Modeling) pour les plaques microrubans
rayonnants, les champs au dessous de la plaque et les champs extérieurs (rayonnés, 1’onde de
surface et le champ a I’extrémité de la plaque) se modélisent séparément avec les sous réseaux

multiports [IIL.1].
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Les champs de deux c6tés d’une interface, situé entre deux sous réseaux multiports seront
adaptés les uns avec les autres a chaque port de sous réseaux. Cette adaptation des sous
réseaux repose sur les équations de Kirscoff aux ports interconnectés des sous réseaux.
L’équilibre des tensions aux ports des sous réseaux est équivalent a 1’équilibrage des
composantes tangentielles du champ électrique. De la méme fagon, la continuité des courants
a chaque port assure la continuité des composantes tangentielles du champ magnétique a
I’interface.

Les sous réseaux multiports sont caractérisés en terme de matrice Z ou matrice Y combinés
ensembles. Ces matrices sont déterminés a partir de la méthode de la segmentation [III.1] qui

a leur tour vont étre utilisées pour trouver les caractéristiques du résonateur comme la

fréquence de résonance, la largeur de bande, le rayonnement et les parametres de dispersions.

6.2. Les «Full-wave » :
Les modeles de résonateurs planaires qui tiennent comptent du substrat d’une facon
rigoureuse, s’appellent les solutions « full-wave ». La dimension latérale du résonateur est
supposée infinie et les conditions aux frontieres sont appliquées a I’interface air-di€lectrique.
Ceci est accompli en utilisant la forme exacte de la fonction de Green pour le substrat
diélectrique. Cela nous permet un calcul exact du rayonnement en espace, les ondes de
surface, la perte diélectrique et le couplage aux éléments externes qui doit étre inclut dans le
modele. L’utilisation de la fonction de Green dans une solution de la méthode des moments
(MoM) [III.1], donne un modele qui est exact et extrémement versatile, tandis que le temps
utilisé par le CPU est comparativement long. Les avantages des méthodes « full-wave » sont :

1- Fidélité: Ces techniques fournissent généralement des résultats assez exacts pour
I’impédance d’entrée, le couplage mutuel et radar cross section.

2- Compétences: Les solutions « full-wave » incluent les effets des ondes de surface,
les rayonnements des ondes en espace et aussi le couplage externe.

3- Versatilité: Les solutions « full-wave » s’utilisent pour mettre en pratique les
éléments et les réseaux des résonateurs microrubans avec différentes techniques
d’alimentation, les formations multicouches et pour les substrats anisotropes.

Les méthodes « full-wave » les plus répondues qui sont issues des méthodes utilisées en

électromagnétisme sont donnés comme suit [II1.1]:

63



Chapitre I11 Généralités sur les résonateurs et formulation mathématique du prototype

6.2.1. La méthode des différences finies (FDTD)

« FDTD » est I'acronyme de l'expression anglaise « Finite Difference Time Domain ». C'est
une méthode de calcul de différences finies dans le domaine temporel, qui permet de
résoudre des équations différentielles dépendantes du temps. Cette méthode est couramment
utilisée en électromagnétisme pour résoudre les équations de Maxwell. Cette méthode a été
proposée par Kane S. Yee en 1966 [1I1.7-8].

En analyse numérique, la FDTD est une technique courante de recherche de solutions
approchées d'équations aux dérivées partielles qui consiste a résoudre un systeme de relations
liant les valeurs des fonctions inconnues en certains points suffisamment proches les uns des
autres. En apparence, cette méthode apparait comme étant la plus simple a mettre en ceuvre
car elle procede en deux étapes: d'une part la discrétisation par différences finies des
opérateurs de dérivation/différentiation, d'autre part la convergence du schéma numérique
ainsi obtenu lorsque la distance entre les points diminue. Toutefois, il convient de rester
vigilant et critique sur les résultats obtenus tant que la seconde étape n’a pas été montrée en

toute rigueur.

6.2.2. La méthode de la matrice des lignes de transmissions (TLM):

La méthode de la matrice des lignes de transmission TLM [II1.9] permet de discrétiser les
champs et les courants de la structure étudiée en petits éléments, chacun de ces éléments est
considéré comme un ensemble de ligne de transmission et les calculs s’effectuent directement
dans le domaine temporel. L’un des points forts de cette méthode est la formulation simple
qui ne dépend pas beaucoup de la géométrie de la structure étudiée (ce qui n’est pas le cas
pour la méthode spectrale). Elle est facile pour traiter des structures complexes composées de
plusieurs matériaux, et particulierement appropriée pour l'analyse des structures planaires

multicouches [1I1.9].

6.2.3. La méthode des éléments finis (FEM) :

La méthode FEM s’applique aux dispositifs microondes de formes quelconques. Elle est
basée sur la résolution des équations de Maxwell et sur la description géométrique de la
structure sous forme d’un maillage. Elle consiste a diviser I’espace en petits éléments
homogenes mais de taille pratiquement tres variable, ce qui constitue 1’un des points forts de
cette méthode [II1.9]. Cette méthode permet de calculer, en chaque point des éléments
divisant I’espace, les champs électriques qui minimisent la fonction d’énergie, cette dernicre

s’écrit sous forme matricielle : [J] = [Y] - [E]. ou [J] représente les sources de courant et [E]
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les champs électriques inconnus. La matrice [Y] qui décrit la géométrie et les contraintes de
frontieres, est généralement clairsemée car chaque élément n’interagit qu’avec ses voisins.
Les autres grandeurs comme le champ magnétique et les courants induits sont calculés a partir
des champs électriques. L’avantage de la méthode FEM est 1i¢ au fait que la forme
tétraédrique et la variation des dimensions des cellules élémentaires caractérisant le volume
discrétisé, donne au maillage une tres grande souplesse. Cette méthode permet de simuler des

structures géométriques complexes mais avec des gros moyens informatiques [111.9].

6.2.4. La méthode des moments (MoM)

L'utilisation de la MoM dans les problemes électromagnétiques a été développée pour la
premiere fois par Newman [II1.9], est une maniere de résolution d’équations intégrales qui
permet de réduire celles-ci en un systeme d’équations linéaires appliqués aux structures
planaires ou quasi-planaires sur les structures de 2-D [III.9]. Pour utiliser cette méthode, il
faut décomposer la structure étudiée en plusieurs parties ou cellules. La résolution numérique
des équations de Maxwell de la structure étudiée, permet d’écrire les champs électriques ou
magnétiques en fonction d’une somme des courants induits. Le calcul de la distribution de
courant évalué sur chaque section par annulation des champs électriques tangentiels, permet
d’obtenir les parametres [Z]. Dans la MoM, 1'équation intégrale est réduite a un ensemble
d'équations algébriques linéaires de la forme suivante: [Z]-[I] = [V]. La matrice d’impédance
[Z] est calculée a partir des équations intégrales. On va exciter la structure avec le vecteur de
tension [V] et par la suite le vecteur de courant [I] sera calculé. Une fois le courant calculé

pour chaque élément, les champs électrique et magnétique seront déterminés [I11.9].

I11.2. Formulation mathématique

1. Introduction:

Dans ce chapitre nous avons présenté la formulation mathématique du résonateur patch
rectangulaire (RPR). Partant des équations de Maxwell avec les conditions électromagnétique
(EM) aux frontieres de la structure considérée, nous avons déterminé les expressions des
champs selon les modes TE et TM associées a une couche diélectrique pour un patch résonant
rectangulaire inséré entre un substrat et un superstrat. L’utilisation de la méthode MoM via
procédure de Galerkin, qui fait appel aux conditions aux limites de frontieres, nous a permis la
détermination du tenseur spectral de Green, la discrétisation et la résolution de 1’équation

intégrale couplée a ce dernier. Une comparaison entre les fonctions d’essai et de base nous a
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mené a retrouver les densités de courants électriques inconnues sur la plaque conductrice.
Dans ce contexte, nous avons modélisés dans le domaine spectral par un choix rigoureux,
trois fonctions de base que nous avons détaillé dans ce chapitre. Les solutions aux valeurs
propres du systéme matriciel obtenu, nous a permis de déduire la fréquence de résonance et le
facteur de qualité. C’est avec ces deux parametres diélectriques que nous remonterons par la

suite au probleme inverse pour caractériser les matériaux biologiques.

2. Présentation de la structure étudiée
La géométrie de la structure a étudier avec le systeme d'axes considéré est représentée par la

Figure II1.8 suivante [II1.10]:

Y
b X
a
z
€3=1 r Ai
Z= d1+d2 3 al
q €, Superstrat
Z=0;
(EI'XI erz) Substrat
z=0 >

Figure IIL.8: Structure géométrique du résonateur patch
rectangulaire inséré entre un substrat anisotrope uniaxial
et un superstrat isotrope

La plaque conductrice est, donc, imprimée entre deux substrat diélectrique: le premier, est
anisotrope uniaxial d'épaisseur d; et de permittivité tensorielle € = gydiag[€y, €rx, Erz]. Alors
que le second diélectrique est isotrope d'épaisseur d; et de permittivité relative €. Au dessus
de cette dernicre couche se trouve l'air, caractéris€ par une permittivité absolu gy et une
permittivité relative €3=1. Tous les milieux sont supposés non-magnétiques c'est-a-dire qu'ils

ont une perméabilité égale a po [111.10].

En premier lieu notre travail consiste a déterminer la fonction tensorielle spectrale de Green,
relative a la représentation géométrique de la structure en Figure IIL.8. Ensuite on formulera
I'équation intégrale du champ électrique (EFIE) basée sur une étude des grandeurs
électromagnétiques aux frontieres de la structure considérée, ou les inconnues seront les
densités de courants électriques sur le patch, pour en arriver a l'application de la méthode

MoM via la procédure de Galerkin afin de discrétiser 1'équation intégrale obtenue.
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3. Détermination des champs selon les modes TE et TM associées a une couche
diélectrique:

En considérant comme sous entendu une variation temporelle en e'®¢

et en partant des
équations de Maxwell dans le domaine de Fourrier, nous pouvons montrer que les champs
transverses dans une couche diélectrique peuvent s'écrire en termes de composantes

longitudinales E, et H, [II1.10] par les expressions suivantes:

= iky €, aE~z (ks,2) (*)l»loky —
= —= I11.14-
— ik, €, 0F, (Ks,z) wHoky —
y ¢z z S 0Bx
_Xy& _ I11.14-b
— lkX ai‘]; (ks, Z) (Daoszky —
Hy (k = — — E, (Kg, I1.15-
X ( S Z) k% aZ k% z ( N Z) ( a)
_ ik, 0H, (K, wepe, Ky —
H, (ks,z) = k_zy Z; 5 2) +——2F, (ks,2) (I11.15-b)
S Z kg

En effectuant de simples manipulations algébriques, et tout en sachant que:
k§ = |ks|? = k& + k2 (I1L.16)
Les égalités (II1.1-a) et (III.1-b) donnent alors le systeme matriciel suivant:

LE_ZaEA; (kS'Z) =
] E(ks2)| |ioe oz _|Es (ks, 2)
ks y —k

= *_ ~ (II1.17)
E (kS' Z) wk_LSlOHZ (ks, Z) ES}} (kSJ Z)

_ k k
On pose : F(Kg,15) = kis[kx _]Z ]
y X

n_n

Les indices "e" et "h" expriment respectivement les ondes TE et TM.
En procédant de la méme maniere avec les équations (III.15-a) et (III.15-b) on obtiendrait le

systéme suivant:

“2E (Ks,2)| e
F(Kkg, 15). l Hy (;:SZ;] I | e _ l;g 8: 3 (IL18)
Les formes générales de E; et H; sont:
Ez(Kks, z) = A%ek2Z 4 Bee~ikiz (I11.19-a)
H,(ks, z) = Ahelkiz 4 Bhe-ikiz (IIL.19-b)

ol A, BS, A" et B" sont les coefficients spectraux.
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et kS et kI sont respectivement les constantes de propagation des ondes TE et TM dans le

diélectrique [III.10] et s'expriment selon les expressions:
1

5 1
kg = (adh — 212)7 1 = (ekf — D)2

En substituant les expressions de E, et HZ données par (II1.19a) et (II1.19b) dans (II1.17) et
(III.18) on obtiendrait:

e
[_ &Kz o] [E2Kz b
Fy(ks z) = elfez| ExKs |4 o-iksz|ExKs (I11.20-a)
mAh %B
ks ks
Es(kg, z) = e A(ks) + e K22 B(ks) (I11.20-b)
~ Es(ks,z
Es(Kksg, 111.21
S( S Z lElsl(ks; )l ( )
avec: k, = diag[kg, k;‘];
De la méme maniere on obtient:
~ e(ks, Z _ ik —ik
Hs(ks,z) = |-} = g(ks)[e™% A(ks) + e K% B(ks)] (I11.22)
HS (kSr )
. _ wepex Kk
avec: g(kg) = dlag[ e ’wuo]

4. Détermination du tenseur spectral de Green:
La forme globale du tenseur spectral de Green en z = d; pour un substrat diélectrique uniaxial
et recouvert d'un superstrat isotrope, peut étre obtenue en faisant une étude aux limites de

I'équation (II1.8) dans les différentes régions [I11.10].

1. Région du substrat 0 < z < d; (milieu uniaxial):

En partant avec I'hypothese que le champ électrique tangentiel total est nul au point zéro,

c'est-a-dire (ES (kg,0) = O) on obtient :

A(Ks) + B(ks) = 0 = A(ks) = —B(Ks) (I11.23)
En remplacant (I11.23) dans les équations (I11.21) et (II1.22) on aura:

Eis(ks, z) = 2isin(k,.z). Ay (kg) (I11.24)
ﬁlS(kS' Z) = zg(ks) COS(I{Z. Z). Al (ks) (III'ZS)
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2. Région du superstrat d; < z < d; (milieu isotrope):
E,s(Ks,z) = A,(Kg). ek2z + B, (Kg). e~ 1k2z? (I11.26)
Has(ks,2) = B2 (ks)[A, (ks). €22% — B, (k). €712 (I1L.27)

3. Région de I'air z > d;+d, (g, = €, = 1):
D'apres la condition de rayonnement de Sommerfeld on a le champ électromagnétique

disparait en z = 400 et les expressions de E, et H, donnent [II1.10]:

Ezs(ks, z) = B3 (Kg).e™* (IT1.28)
ﬁ3s(ks, Z) = —gg(ks) Bg (ks) e_ikzz = —gg(ks).E3s(ks, Z) (III.29)

Cependant au voisinage des interfaces z = d; et z = d; + d, les composantes tangentielles de

Eget Hget s'expriment par:

Eis(ks, d;) = Eps(ks, dy) (II1.30-a)
(kg dy) — Hys(ks, dy) = j(kg) (I11.30-b)
E,s(kg,d; +d,) = Ess(kg, d; + dy) (I11.31-a)
H,s(kg, d; +d,) = Hyg(kg, d; + dy) (I11.31-b)

D'apres les conditions aux limites on déduit 'expression suivante:

Ef(ks, d;) = G(ks).J(Ks) (I11.32)

avec:

(g5cosky,.d, + iggsink,.d,). (sink{,.d,) (III.33)
(coskg,.dy). (g5ggcosky,. d; + igigdsinky,.d,) + (sinkg,.d,). (g¥ggcosks,. d; + igd”sinks,.d;)

a(ks) =

enfin G(Kg) peut se mettre sous la forme suivante:
(T11.34)

— 1. N€ N
G(ks) = —diag [5. kS, =5 kg]

i
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avec:
Ne€ = k,cos(ky,dy) + i"g—zzzsin(kzzdz), (IIL.35-a)

D¢ = cos(k,,d,)|[eck,cos(kidy) + ikssin(kid,)]
€ K, kE (IT1.35-b)

+isin(k,,d,) L—" k,,cos(kid,) + ie, kz 2 Sin(kgdl)],
2 2z

NP = cos(ky,d,) + i:Tzsin(kzzdz), (I1L.36-a)

D" = cos(k,,d,)[krcos(kld,) + ik,sin(kld,)]
e (ITL1.36-b)

+isin(k,,d,) [klsz cos(kd,) + ikzzsin(kgdl)].

2Z

5. Equation intégrale du champ électrique (EFIE):
Le champ électrique tangentiel dii aux courants surfaciques J est exprimé par [II1.10]:
1 rtoo = = <
Es(rs) = mff—oo dks . F(ks, rs). G(ks) ](ks) (III'37)
k k
T _ 1| y
avec : F(Kg,15) = ™ [ky _kx]
La condition de bord, impliquant que le champ électrique tangentiel total s'annule sur la

plaque microbande, implique 1'équation intégrale:
77 dks . F(ks, Ts). G(ks). J(ks) = 0 (I11.38)

6. Solution par la méthode des moments:

L'application, dans le domaine de Fourrier, de la procédure de Galerkin conforme a la
méthode des moments permet de réduire 1'équation intégrale (III.38) en une équation
matricielle; ou les courants surfaciques J sur la plaque sont développés en une série finie de

fonctions de base J, et Jym selon 'expression:

—yN Jan(rs)] 4 oM 0 ] (I11.39)
Jrs) = Ln=1an [ 0 ]  Lm=1bm []ym(rs)
avec ay, et by, sont les coefficients du développement modal.
En appliquant la transformée vectorielles de Fourrier sur I'expression (1I1.39):
Jin(ks) = [ drgF* (ks, %) []Xn(()rS)] (IL.40-a)
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N 0 (I11.40-b)
_ +
Jam(Ks) = [ drsF* (Ks, s) []ym(rs)]
k k . (I11.40-a)
< 1 . . + 1| y —ikg.r
ol I'on sait que: F*(Kks, 1) ks [ky _kx] e sTs
Ce qui nous donne les expressions (II1.40-a) et (I11.40-b) comme suit:
- 1 [k 111.42-a
]1n(ks) = ke [kx] -]xn(rs) ( )
s IRy
avec: Jyn (Kg) est la transformée scalaire (usuelle) de Fourrier de Jy,, (rg).
(I11.42-b)

. . . 1 k
Ce qui implique que: Jom(Ks) = kis [_;{1 ] Jym(rs)
X

En substituant les transformées vectorielles de (II1.39) dans (II1.38). Ensuite, 1'équation
résultante est testée par le méme systeme de fonction de base. Ces transformées vont étre

utilisées ultérieurement dans le développement du courant sur la plaque [II1.10].

Par conséquent, 1'équation intégrale (II1.38) se trouve réduite au systeéme matriciel suivant:

[(_El)NXN (_EZ)NXM] [(a)le] —0 (I11.43)
(B)mxn  (Bmxm! L(B)wmxy
ou:
_ o 1 - .
B = [ disz [5G + 56" (—Ks)anCls) (IT1.44-2)
—00 S
_ i keky - ;
Bn = ||| dhs =52 [6° = 6 ksl (ks) (IIL44-1)
— o0 S
_ kK ) )
B = [ dis =26 = 6y (—s)Ten ) (ILdd-0)
—00 S
— o 1 . N
(By)im = ff dks 17 [kFG® + k56" [y (—ks)]ym (ks) (I1.44-d)
— o0 S
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Dans (I11.44-a) - (I11.44-d), J,,, et Tym sont les transformées scalaires de Fourrier de J, et Jyn
respectivement. Afin d'obtenir une solution non triviale de (II1.43), nous imposons une valeur
nulle pour le déterminant de la matrice B de (II1.43), ensuite, nous tirons la fréquence de

résonance, la bande passante et le facteur de qualité.

7. Fréquence de résonance - facteur de qualité - bande passante:

L'équation (30) possede une solution non triviale uniquement dans le cas ou:
det(B(w)) =0 (I11.45)

Physiquement, cela signifie qu'en l'absence de la source excitatrice, il y a des courants
électriques, dus a l'entretient mutuel entre champs et courant. Cette situation résume les
conditions de résonance au niveau de la plaque conductrice, ce qui est demandé, car I'antenne
est concue pour opérer au voisinage de sa résonance. Toutes ses caractéristiques sont estimées
a cette fréquence. La condition (II1.45) est appelée équation caractéristique pour les modes
propres. Elle est généralement vérifiée par une fréquence complexe f = f, + if;. Le facteur

de qualité et la bande passante sont définis par [II1.10]:

Q=" 2f, (I11.46)

BP = 1/Q (I1L.47)

8. Choix des fonctions de base et convergence:
Dans ce qui va suivre, nous allons faire une étude comparative en choisissant trois types de

fonctions de base, qui sont présenté comme suit :

1. Fonction de base sinusoidale sans conditions de bord (sbf-wo-ec):
Commencant par les fonctions de base sinusoidales définies sur le domaine entier, données

par Newman et Forrai pour développer les courants [II1.10].

Jxn(rs) = sin [kn1 (x + %)] .Cos [knz (y + g)] (I11.48-a)
Tym (1) = c0s [k, (x+3)] 51 [k, (y + g)] (ITL48-b)
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sachant que:

Jin(ks) = [ drg.e™®sTs ) (rg) = 1. Ty (I1L.49)
tel que:
a/2
i = —ikgX o3 E
Iyn = J dx. e %X sin [kn1 (X + 2)] (I11.50-a)
—a/2
et:
~ b/z s b
Ln =/ 2 dy.e ikyY. cos [knz (y + 5)] (I1L.50-b)

On déduit  Jy, (Ks) comme suit:

a/2

Jym(Ks) = f—a/z dx. e "X, cos [km1 (x + %)] f_bé/zz dy. e %Y sin [kmz (y + g)] (ITL.51)

2. Fonction de base sinusoidale avec conditions de bord (sbf-w-ec):

Dans la procédure de résolution de Galerkin qui est une des variantes de la méthode des

moments, on commence par projeter l'inconnue J(rg) sur un systéme de fonctions de base

orthogonales. Ces fonctions définies uniquement sur le métal sont convenablement choisie. Si
par exemple on considére le développement en série de J(rs) dans (II1.37), le choix de la
fonction de base sinusoidale dans ce cas peut €tre soumis aux criteres suivants [I11.10]:

» Son domaine de définition est le métal conducteur. En outre, pour éviter les solutions
parasites (résonances non physiques), on la prend deux fois continfiment dérivable.

» Ses composantes appartiennent aux plans conducteurs: sur le bord du métal, la
composante tangentielle est maximale alors que sa composante normale s'annule
(condition de bord).

Les fonctions de bases sinusoidales données par (II1.48-a) et (II1.48-b) se mettent alors de la

forme suivante:

oy i 0 +9)

Jin(rs) = sin [kn1 (x += >
1-(3)

2
e, (2 +2
el o
L (%%
a

Ce qui représente les fonctions de base sinusoidales avec condition de bord.

(II1.52-a)

iym (rs) =
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Pour la structure considérée, nous obtenons:

b/2

-b/2

Figure II1.9. Application des conditions de bords
sur la plaque condition (sbf-w-ec)

a
a- Surles bords |x| = - On aura:

iym (rg) | =2 la composante tangentielle est maximale
T2

Jin (15) | =2 la composante normale s'annule
2

b- Sur le bord |y| = gon aura:

Jn (rs) | yl=2 la composante tangentielle est maximale
T2

iym (rg) | /<2 la composante normale s'annule
2

Une fois les conditions de bord ont ét€ vérifi€es, on va calculer les transformées de Fourrier

des fonctions de base sinusoidales avec condition de bord afin de déterminer les expressions

des courants:

ixn(ks) = f dxf dY-e_ikx'x- e~ y¥ Jan(rs) = Txn-Tyn (IIL.53)
Tel que:
a/2
- . a
Iy = f dx. e 7% sin [k, (x + E)] (II1.54-a)
—-a/2
et:

o= 72 gy 0oy 2]

(II1.54-b)
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Si on procede au changement de variable suivant :

Y = ing = —b ing =d —b 6do
b = sin y—zsm y—zcos

On aura:
T = 2 [omgo (2 = 27 4 (—iynyy (22 4 22 1155
= | O (S )+ Yo S+ (IIL55-a)
. br k,b n,m k,b n,m (ITIL.55-b)
O | (B2 _MeT) o yng (f¥2 el
Iyn—4(l) []0(2 2>+( 1)]0<2 + 2)]
Par analogie on va déduire I'expression de jym (kg):
a/2 b/2
B iy €OS [km1 (x + %)] ik ) b
Jym(ks) = f dx.e™xx, = f dy.e Y. sin [kmz <y+z)] (I1L.56)
—a/2 1— (%x) —b/2

Par analogie avec la formule calculée précédemment en (II1.55-b) on a:

. . Ky Ky
=220 o (2 2) o (52 s
Et fym a été calculé précédemment (I11.51):

ib .M T mpT

ym = Py [e—l 2 .sinc [(kmz + ky) g] —e 2 .sinc [(kmz — ky) g” (I11.57-b)

P}

3. Courant de patch rectangulaire avec polynome de Chebyshev plus condition de bord
(cp-ec):
Ce type de fonction de base consiste en des combinaisons des polyndomes de Chebyshev avec

des facteurs de pondération pour incorporer la condition de bord [III.10].

On sait que:
J(rs) = TN, a, [Ixn(()rs)] + M b [Iym%rs)] (IIL58)
avec dans ce cas:
Jan(rs) = [VT= G720y, (5)] | 22| (I11.59-a)
hym(rs) = | 722 [T= G/B)7U, ()] (IIL.59-b)

ou T et U sont les polyndmes de Chebyshev de premiere et deuxieme espece.
Les transformées de Fourrier de (II1.52-a) et (II1.52-b) nous donne 1'expression suivante selon

la structure I11.10:
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Pour la structure considérée, nous obtenons:
A y

b/2

-b/2

Figure IIL.9. Application des conditions de bords
sur la plaque condition (cp-ec)

Jan () = w2 52 (=)™ %72 1 (e S) + Ty (ke 5)| s (R 3) ] (I11.60)

De la méme maniere on va calculer jym(ks) et pour la méme structure précédente on aura
I'expression suivante:

a

Jym(s) = w2 2 (=)™ [ (ke 2) + Jamgea (K 3) | [y (K 5)] (IIL61)

La procédure de Galerkin de la méthode des moments est utilisée pour résoudre 1'équation
intégrale, alors que les fonctions de base définies dans le domaine du patch entier sont
utilisées pour développer les courants inconnus sur le patch, donc au lieu d'accomplir la
double intégration infinie des expressions (II1.44-a)-(Il1.44-d) dans I'espace rectangulaire
(kx , ky), nous passons aux coordonnées polaires. Les intégrandes des intégrales pour les
éléments de la matrice des moments (I[1.44-a )-(I11.44.-d ) sont singuliéres lorsque D° ou p"
est nulle [III.10]. Nous avons aussi établi nos codes compacts structurés en Fortran 90 des
trois types de fonctions de base ainsi que les fonctions Dyadic spectrale de Green
efficacement implantés dans le but de valider le modele analytique. Dans le chapitre suivant
nous verrons en détail les résultats de nos modélisations comparés a ceux de la littérature et de
simulation par les logiciels commerciaux tenant en compte de la convergence et du temps de

compilation.
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II1.3. Conclusion

Dans ce chapitre, nous nous somme intéressé aux généralités des structures planaires
résonantes. Dans ce contexte, nous avons donné définition, présentation, avantages-
inconvénients, domaines d’applications ainsi que les différents types de résonateurs. Les
modes d’excitations et les différentes modélisations de ce type de structure ont été pris en
considération. Nous avons également développé en détail des expressions littérales,
commencant par la représentation spectrale de Green, passant par la résolution de 1'équation
intégrale qui a été déterminé par la méthode des moments via la procédure de Galarkin. Enfin,
nous avons choisi trois fonctions de base définies dans le domaine spectral pour développer
les courants inconnus sur le patch. La fréquence de résonance, le facteur de qualité et la bande
passante ont été déduit par la résolution du déterminant de la matrice globale qui n’est
solution non triviale que si elle est nulle. L’objectif de cette modélisation est d’étudier le
résonateur afin de le réaliser et de le valider pour qu’il serve comme applicateur au controle

non destructif pour la caractérisation de matériaux complexe biologiques.
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IV.1. Introduction:

Ce chapitre est focalisé sur la validation des modeles analytiques des RPR proposés au
chapitre précédent. Ces RPR modélisés en utilisant une analyse Full wave rigoureuse avec
divers types de fonctions de bases pour I’élaboration des courants de conduction inconnus.
L’analyse théorique proposée est basée sur la MoM via I’approche de Galerkin. Les résultats
de cette modélisation ont été trouvés grace a des codes compacts structurés en Fortran
implantés pour la résolution du systeme matriciel aussi bien par les trois fonctions de base que

les fonctions Dyadic spectrale de Green.

Nous avons traité dans ce chapitre des études comparatives afin de valider les modeles RPR
proposés. Dans ce contexte, nous avons comparé le modele analytique avec et sans superstrat
avec les données expérimentales publiés dans la littérature pour différentes épaisseurs du
substrat, diverses dimensions de la plaque conductrice et en tenant compte de la nature du

substrat diélectrique (anisotrope et isotrope)

Nous avons aussi utilisé deux logiciels EM du commerce HFSS et CST pour simuler les
prototypes RPR proposés avec et sans superstrat tenant en compte de I’effet de la variation de
I’épaisseur des matériaux diélectriques et que nous avons confronté a nos résultats.

La précision des résultats obtenus est évaluée utilisant des prototypes opérant aux alentours de
6 GHz, tenant compte seulement de la fréquence de résonance du mode dominant

fondamental.
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IV.2. Convergence et temps de calcul

La convergence et le temps de calcul sont parmi les critéres les plus importants menant a
l'efficacité d'une approche numérique. La fréquence de résonance obtenue d'une structure sans
superstrat pour différents types et nombres de fonctions de base est présentée dans le Tableau
IV.2. La plaque conductrice microbande rectangulaire considérée ici a les dimensions
suivantes : a = 25mm et b = 15.357mm imprimée sur un substrat de permittivité relative ¢, =

2.2. Les dimensions de substrat sont W; =50 mm, L; = 40mm et d; = 0.8mm.

Les codes ont été développés sous le langage d’exécution Fortran 90 fonctionnant sur un PC
équipé d'INTEL® CORE™ 2 DUO, Processeur 2 3.0 GHz et 2.0 Giga-octets RAM. Pour une
plaque conductrice microbande imprimé sur un substrat diélectrique, le temps de calcul de la
fréquence de résonance est en moyenne aux alentours de 343 s pour sbf-wo-ec, 794 s pour
sbf-w-ec et 321 s pour cp-ec. Le critere de convergence de S-parametres a été atteint apres le

calcul de 9 itérations pour cp-ec, 11 itérations pour sbf-w-ec et 27 itérations pour sbf-wo-ec.

Types Nombf*e de Frequency (GHz)
fonctions fonctions

de base de base d,=0.8 d,=1 d,=1.6 d,=2 d=2.5 d=3 d;=3.5
N=1 M=1 5295 5.182 4.925 4.786 4.651 4.522 4.408

sbf-wo-ec N=3 M=2 5295 5.182 4925 4786 4.651 4522 4.408
N =3 M=3 5292 5.180 4.924 4788 4.650 4523 4.414

N=1 M=1 6.110 6.067 5.895 5.753 5.623 5489 5.360

sbf-w-ec N=3 M=2 6.110 6.067 5.895 5.753 5.623 5489 5.361
N =3 M=3 6.100 6.067 5.889 5751 5.623 5489 5.361

N=1 M=1 6.333 6.255 6.123 6.009 5.889 5.779 5.665

cp-ec N=3 M=2 6.333 6.255 6.123 6.009 5.889 5.779 5.665
N=3 M=3 6.392 6.257 6.125 6.003 5.892 5.751 5.667

Tableau IV.2. Fréquence de résonance et convergence d'une structure sans superstrat
pour différents types et nombres de fonctions de base

On peut donc noter qu’une excellente convergence de la fréquence de résonance est obtenue
pour une troncature de 1’intégrale infinie aux valeurs : ks = 60ko, 50k, 40k, et peut I’étre pour
ks = 30k( avec variation des variables N et M dans le cas du polyndme de Chebyshev, par
contre elle a été atteinte uniquement pour ks=60k,, 50k, pour les fonctions de base

sinusoidales avec et sans condition de bord [IV.1]. On observe que le modele proposé atteint
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la convergence utilisant seulement deux fonctions de bases (N=1 et M=1). Néanmoins, nous
avons employés un nombre de fonctions de base égal a 6 (N=3 et M=3). Pour la plupart des
résultats obtenus (voir Tableau IV.1) on obtient une bonne convergence de notre

modélisation.

Une étude similaire sur la convergence et le temps de compilation a été faite sur un prototype
RPR avec superstrat. La méme plaque conductrice rectangulaire que dans le cas précédent est
insérée entre deux diélectriques isotrope (permittivité du Duroid & = 2.2 et tgd= 9.10™); les
dimensions du substrat et superstrat isotrope sont les mémes (W, = 50 mm, L;, = 40 mm).
Les épaisseurs du substrat et du superstrat sont d; = d, = 0.8mm. Nous remarquons que la
convergence est aussi atteinte utilisant seulement deux fonctions de base, mais avec un temps

de compilation plus grand que celui obtenu pour la structure monocouche.

L'utilisation de diverses fonctions de courants de conduction, basées sur des considérations
physiques définissant les conditions de bord sur la plaque conductrice, mene aux conclusions

suivantes :

1) La sbf-wo-ec est issue du modele mathématique de la cavité, ce qui est donc une méthode
de résolution plus proche de I’aspect physique, son aspect théorique est simple. Cependant, sa
convergence est modérée (longue durée dans la compilation et de I’exécution des

programmes).

2) La sbf-w-ec est le modele, qui se rapproche le plus du réel, car son équation est une
combinaison des fonctions sinusoidales et des fonctions de Bessel. Sa convergence est plus
rapide comparativement au cas précédent mais son aspect théorique est relativement

compliqué car il fait appel aux fonctions de Bessel.
3) La cp-ec, appliquant uniquement, sa résolution numérique est importante (convergence des

résultats plus rapide que les deux cas précédents, donc un gain important en temps).

Cependant, son aspect théorique est complexe car il fait aussi appel aux fonctions de Bessel.
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IV.3. Comparaison entre les résultats du modéele analytique et ceux publiés

Dans cette partie nous avons a comparer le modele du RPR proposé (avec et sans superstrat,
des couches isotropes et anisotropes) avec des données expérimentales publiées dans la
littérature afin de valider les différents résultats. La mesure du critere de précision est définie
comme la différence de la fréquence de résonance relative de simulation et la fréquence de

référence appropriée. Elle est déterminée par la formule suivante:

Afr /fr (%) = [ |fref 'fr simulation | / fref] *100 (IV'I)

ou, fir estla fréquence de résonance mesurée [IV.2].

La fréquence de résonance du RPR présenté dans la Figure IIL.8 sans superstrat (d,=0) est
calculée et comparée avec les résultats présentés dans [IV.2]. Le Tableau IV.2 illustre deux
types de structures anisotropes (& = 13.0 et g, = 10.0). Le premier représente deux épaisseurs
différentes du substrat tandis que le deuxieme représente des dimensions différentes de la

plaque conductrice.

Fréquence de Résonance (GHz)
Mes. | Calc. | Sbf Sbf cp-ec
[IV.2] | [IV.2] | wo-ec | w-ec
1.27 20.0 30.0 | 2.264 |2.268 | 2.261 |2.263| 2.268
1.27 9.5 15.0 | 4495 [4.520| 4355 [4.419| 4.369
2.54 19.0 30.0 | 2.242 |2.260| 2.177 |2.209| 2.181

d 1 a b
(mm)| (mm) | (mm)

d; u b Afr/fr (%)

(mm) | (mm) | (mm) Sbf Sbf cp-ec
wo-ec | w-ec

1.27 | 20.0 | 30.0 0.1 0.1 0.2

1.27 | 95 | 150 3.0 1.7 3.0

254 1190 | 30.0 | 29 1.5 2.7
Tableau IV.2: Comparison entre la fréquence de résonance calculée, les mesures
et les résultats de la literatures [IV.2], pour une structure anisotropique monocouche;

dy=0, £,=13.0 (tg 5=0), &, =10.0 (tg 6=3.5x107)

Comme on peut le constater dans le Tableau IV.2, un bon accord est observé entre nos
données calculées et les résultats de [IV.2]. L'erreur relative de la fréquence de résonance

(Af,/f;) donne une valeur moyenne moins de 2 %.
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Une comparaison similaire a été aussi faite sur deux RPRs ayant les mémes dimensions, sauf
que l'on a considéré leur substrat comme isotrope avec les valeurs différentes de permittivité
(erx = &7 =13.0 et gx = &, =10.0). L'accord entre nos résultats et [IV.2] peut étre évalué
quantitativement par la moyenne de I'erreur de changement de fréquence de résonance; moins
de 14 % pour une structure avec substrat isotrope (€ = & =13.0) et moins de 5 % pour une

structure avec substrat isotrope (& = & =10.0).

IV.4. Les simulation électromagnétique

Les simulations €électromagnétiques ont été effectuées a 1’aide des logiciels de simulation EM
du commerce: HFSS (High Frequency Structure Simulator), le CST Microwave Studio
(Computer Simulation Technology) qui fait parti de CST Studio Suite version 2009 et 2010.
Comme les autres outils de CAO pour la modélisation électromagnétique, ils sont basés sur la
résolution numérique des équations de Maxwell avec des conditions initiales et aux limites
bien définies. HFSS et CST disposent d’une tres vaste variété de fonctionnalités et outils
permettant la modélisation, la conception et la simulation rapide et précise des composants

hyperfréquences.

1. Lelogiciel HFSS
a. Généralités
HFSS est un simulateur électromagnétique 3D de haute performance. Son code de calcul est
basé sur la méthode des éléments finis (méthode fréquentielle), associés a des interfaces pour

représenter des résultats reliés aux problemes électromagnétiques en 3D.

Des modules post-traitement permettant aussi de calculer des parametres tels que les
parametres S, les fréquences de résonance et les champs. C'est un outil permettant le calcul du
comportement électromagnétique d'une structure a 1’aide d’outils permettant calcul plus
détaillée de:

v" Quantités de base: champ proche, champ lointain

v Impédances caractéristiques des ports et leurs constantes de propagation

v' Les paramétres S normalisés par rapport a une impédance de port spécifique, afin de

générer une solution du champ électromagnétique, HFSS emploi la méthode des

éléments finis. En général, cette méthode divise 1'espace de résolution du probléme en
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plusieurs milliers de régions plus petites et représente le champ dans chaque sous

région (élément) avec une fonction locale.

b. Méthode des éléments finis
La géométrie du modele, étudié sous HFSS, est automatiquement divisée en un grand nombre
de tétracdres. La valeur d'un vecteur champ (E ou H) en un point a I'intérieur d'un tétracdre est
calculée par interpolation des valeurs des champs dans les sommets du tétracdre. Ainsi, en
représentant les valeurs des champs de cette maniere, HFSS transforme les équations de

Maxwell en équations matricielles qui sont résolues par les méthodes numériques classiques.

En divisant la structure en plusieurs petites régions, HFSS calcule les champs séparément
dans chaque élément en fixant des criteres de convergence. Plus les éléments sont petits, plus

la solution est précise mais plus le temps de calcul est long.

2. Lelogiciel CST
a. Généralités
Le logiciel de simulation électromagnétique CST Studio Suite est un outil spécialisé pour la
simulation électromagnétique tridimensionnelle de composants en haute-fréquence. Il est
dédié avant tout aux applications micro-ondes et RF telles que les communications sans fil,
mais permet aussi de simuler des mesures de compatibilité électromagnétique et

d’interférence électromagnétique.

Le module principal de CST Microwave Studio propose deux moteurs de résolution par
différences finies, I’'un dans le domaine temporel, I’autre dans le domaine fréquentiel, opérant

sur des grilles parallélépipédique ou tétraédrique.

Mode fréquentiel: le solveur du domaine fréquentiel est basé sur les équations de Maxwell
dans le domaine harmonique, il est utile pour simuler des problemes de taille relativement
faible, ou pour simuler a une fréquence ou quelques une, toutefois il est nécessaires pour les

cas avec les conditions aux limites périodiques.

Mode temporel: le solveur temporel permet la simulation des structures de comportement a

large plage de fréquence
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Mode propre: La méthode des modes propres communément connu sous le nom
« eigenmode expansion (EME) » est basée sur une solution rigoureuse des équations de
Maxwell, représentant les champs électromagnétiques partout en termes d'un jeu de base de
modes locaux. En principe une solution exacte peut €tre obtenue utilisant un nombre infini de
modes dans ce développement. Bien siir, en pratique le nombre de modes est limité et il y aura
des erreurs numériques dans la mise en ceuvre, comme dans n'importe quelle technique

numérique.

Ainsi pour augmenter la précision on peut simplement augmenter le nombre plus de modes,
permettant de modéliser précisément les problemes qui ne peuvent pas Etre calculés avec
d'autres techniques. L'algorithme est en soi bidirectionnel et utilise la matrice de dispersion
(matrice S) pour joindre les différentes sections du guide d'ondes ou aux structures non

uniformes des modeles. Toutes les réflexions sont prises en considération dans la méthode.

b. La FDTD
C'est une méthode basée sur la résolution des équations de Maxwell. Ces équations sont
congues pour décrire la création et la propagation d'une onde électromagnétique dans un
milieu bien déterminé. La méthode des différences finies temporelles est fondée sur le schéma
proposé par Yee [IV.3]. Elle permet de calculer a chaque instant discret de l'espace, les
composantes du champ électromagnétique dans chaque cellule parallélépipédique du volume

tridimensionnel (Figure IV.1).

Figure IV.1. Cellule parallélépipédique

Les composantes des champs électromagnétiques sont représentées a la Figure IV.2.
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Figure IV.2. Disposition des champs électromagnétiques

Des conditions aux limites doivent étre définies autours du volume de simulation pour le
calcul des champs électromagnétiques. Cette méthode est une méthode de calcul volumique et
donc en particulier bien adaptée a I'étude des cellules imprimées sur des substrats. Son
avantage est la résolution 3D méme de structures complexes [IV.4]. Mais, elle nécessite de
mailler tout le volume défini, ce qui peut devenir rapidement prohibitif en terme de temps de
calcul et de matériel informatique a mettre en ceuvre. Enfin, c'est une méthode temporelle qui

permet de caractériser des structures sur une large bande de fréquence en une seule simulation

[IV.5-1V.6].

c. Fonctionnement :
Le programme CST Microwave Studio dispose de nombreuses fonctionnalités. Dans le
contexte qui nous intéresse, le déroulement de la résolution par différences finies d’un
probleme de propagation électromagnétique est le suivant : on commence par créer un
maillage, soit par importation de fichier géométrique, soit par dessin « a la main » des objets

souhaités.

On précise ensuite pour chacune des zones ainsi délimitées les caractéristiques
électromagnétiques des matériaux: permittivité, perméabilité et conductivité. Puis on définit
une source de champ EM; dans notre cas, on choisira une onde plane, inclinée de 1’angle
souhaité par rapport au domaine de simulation pour rendre compte de 1’angle de dépression

du résonateur.
La fréquence de travail est ensuite précisée. CST Microwave Studio propose de raisonner

avec un pulse gaussien, la fréquence variant entre deux bornes a définir. Pour un calcul en

bande L, par exemple, on choisira funin = 1 GHz et fn.x = 12 GHz. A partir des fréquences
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précisées et de la géométrie des objets et domaines, le programme calcule le pas du maillage

spatial et discrétise 1’espace.

Il importe ensuite de définir les ports de sortie. On peut réaliser des mesures ponctuelles des
champs et de leurs composantes en tout point de I’espace maillé, et — avantage non
négligeable — également extrapoler des mesures en champ lointain, ce qui est nécessaire pour

des communications avec un récepteur se trouve a grande distance.

3. Validation du modele proposé avec les logiciels commerciaux
Pour une plaque conductrice microbande monocouche, le temps de compilation de la
fréquence de résonance est en moyenne aux alentours de 148 s pour CST, 124 s pour HFSS.
Le critere de convergence de S-parametres a été atteint apres le calcul de 9 itérations pour

CST, 11 itérations pour HFSS.

Les Figures IV.3.a-b montrent l'effet de I'épaisseur de substrat isotrope sur la fréquence de
résonance des prototypes avec et sans superstrat, respectivement, tandis que la Figure IV.3.c

montre I'effet de 1'épaisseur du superstrat isotrope sur la fréquence de résonance.
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Figure IV.3.a: Fréquence de résonance sans superstrat en fonction de d;, pour d,=0

La plaque conductrice rectangulaire (a = 25mm et b = 15.357mm) est inséré entre deux

diélectriques isotropes (permittivité Duroid &, = 2.2 et tgd= 9.10™); les dimensions planaires
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du substrat et superstrat isotrope sont les mémes (W, = 50mm, L;, = 40mm). Dans les
Figures IV.3.a-b, 1'épaisseur du superstrat est constante (d, = 0.8mm) et I'épaisseur du substrat
d; varie. Dans la Figure IV.3.c 1'épaisseur de substrat est constante (d; = 0.8mm) et 1'épaisseur

du superstrat d; varie.
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Figure IV.3.b: Fréquence de résonance avec superstrat en fonction de d,, pour d,=0.8 mm
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Figure IV.3.c: Fréquence de résonance en fonction de d,, pour d;=0.8 mm
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Tout d'abord, une comparaison des courbes de la fréquence de résonance en fonction de d;
(des Figures IV.3.a-b), montre l'effet de la présence du superstrat sur la fréquence de

résonance.

D'autre part, a premiere vue sur la Figure IV.3, montre un accord qualitatif avec des données
publiées [IV.7- IV.8]. Les Figures IV.3.a-b montrent 1'effet de I’épaisseur du substrat sur la
fréquence de résonance. Nous observons que les valeurs de fréquence de résonance avec
superstrat sont légerement plus faibles que celles obtenues pour une structure monocouche.
Ceci est principalement di a la permittivité effective de la région au dessous de la plaque

conductrice.

Quand le substrat atteint les valeurs épaisses, les valeurs de la fréquence de résonance tendent
a se stabiliser. Cependant, quand 1'épaisseur de substrat devient plus basse et principalement
quand d; < dy, l'effet du substrat diminue et la fréquence de résonance devient principalement
lié au superstrat. Par conséquent, les résultats obtenus sont en bon accord avec la littérature

[IV.9].

Quant a la comparaison des simulations a 1’aide des logiciels HFSS et CST avec le modele
proposé, nous remarquons qu'il y a un bon accord entre HFSS et CST avec sbf-w-ec
et la cp-ce. Cependant, le modele sbf-wo-ec donne une allure semblable avec un écart
considérable. Ceci peut étre attribué a 1'absence de singularités de bord. C'est pourquoi, on ne

le considerera pas dans les sections ultérieures.

Dans la Figure IV.3.c, nous considérons l'effet de d, sur la fréquence de résonance. Ici aussi,
nous remarquons que des allures semblables des courbes ont été obtenues pour HESS, CST,
sbf-wo-ec, sbf-w-ec et la cp-ce. Néanmoins, plus le superstrat est épais, et plus la fréquence
de résonance tend a devenir constante (4.5 GHz pour sbf_wo_ec, 5.6 GHz pour sbf_w_ec, 6.4

GHz pour cp_ec et 5.9 GHz pour HFSS et 5.8 GHz pour CST).
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IV.S. Conclusion

Dans ce chapitre, les RPR avec et sans superstrat ont été concu. La fréquence de résonance a
été traitée soumise aux effets de divers parametres tels que : les épaisseurs du substrat et
superstrat, les dimensions de la plaque conductrice et la permittivité.

L'exactitude des résultats obtenus a été prise en considération. Une étude comparative de nos
résultats des modeles proposés, des travaux publiés et des simulations a 1’aide de logiciels EM

du commerce : HFSS et CST sur quelques prototypes, ont €té menées.

La convergence numérique rapide a été atteinte utilisant seulement deux domaines entiers des
fonctions de base sinusoidales. Dans tous les cas, nous avons obtenu de tres bons accords

entre nos résultats et ceux publiés dans la littérature.

En général, une bonne exactitude sur la fréquence de résonance du mode fondamental est
observée avec une erreur moyenne moins de 2 % entre les résultats des modeles proposés, la

simulation et des mesures.

Le modele proposé présentant des fonctions de base et tenant compte des singularités de bord
correspond a une bonne approche du modele de la cavité, particulierement, la fonction de base
sinusoidale avec conditions de bord semblant étre une meilleure approximation en les

comparant a nos résultats expérimentaux (environ 0.3 %).
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V.1. Introduction:

Les performances du résonateur patch, comme la fréquence de résonance et le facteur de
qualité, dépendent des parametres diélectriques des différents matériaux impliqués dans leurs
structures. Dans les applications de systeme micro-ondes, les diélectriques pour le substrat et
superstrat sont réalis€s avec des matériaux a faibles pertes pour obtenir le meilleur
fonctionnement. Quand utilis€ comme des capteurs, certaines des couches diélectriques
peuvent étre constituées avec un matériau inconnu; les changements des parametres du
résonateur, principalement le changement de fréquence et l'augmentation du facteur de
qualité, sont rapprochés de la permittivité complexe de ce matériau inconnu. Dans son
application particuliere, un capteur patch peut €tre utilisé pour évaluer la permittivité des
couches particulieres en comparant entre les parametres mesurés du patch avec une structure

de référence et ceux obtenus avec le matériau inconnu.

L'exactitude de modélisation de structures et des données de mesures est nécessaire pour
obtenir, en résolvant le probleme inverse, obtenant les bonnes valeurs des parametres
diélectriques du matériau inconnu, ou mettant en évidence les variations locales de la

permittivité du diélectrique.
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Dans ce chapitre, nous proposons d’utiliser un résonateur patch rectangulaire (RPR) comme

applicateur au contrdle non destructif (CND). Ce dernier est un ensemble de technologies qui

permettent de caractériser 1'état d'intégrité de structures ou de matériaux, sans les dégrader,

soit au cours de la production, soit en cours d'utilisation, soit dans le cadre de maintenances.

On parle aussi d'« Essais Non Destructifs » (END) ou d'« Examens Non Destructifs » [V.1].

Ces méthodes sont couramment utilisées dans le domaine médical (scanner, IRM,

radiographies, échographies, etc.).

Le CND doit satisfaire au mieux les critéres suivants [V.2]:

la rapidité d’exécution

Il faut que le controle soit rapide pour qu’il ne soit pas trop pénalisant a la fois en
termes d’immobilisation physique de chaque échantillon, mais aussi au niveau des
colits que sont le temps de travail de la main-d’ceuvre ou les frais de fonctionnement
de I’entreprise.

le cotit

Le controle qualité représente sur les échantillons complexes un cofit non négligeable
et qui doit étre minimisé dans la mesure du possible.

la reproductibilité

La mesure ne doit pas souffrir des circonstances extérieures : un méme échantillon
controlé plusieurs fois doit toujours donner le méme résultat.

la fiabilité

Le contrdle doit remplir son cahier des charges, et par exemple détecter tous les
défauts qu’il est censé étre capable de détecter, indépendamment des conditions
d’inspection.

la sensibilité

La sensibilité est le rapport des variations de la mesure et du mesurande. Plus la
sensibilité est grande, plus les petites variations du mesurande sont détectables,
comme par exemple les défauts de faibles dimensions.

la résolution

La résolution est la plus petite variation de signal pouvant étre détecté, par exemple
la dimension du plus petit défaut. Usuellement est défini le pouvoir de résolution, ici
la dimension du plus petit défaut visible. Le pouvoir de résolution est fort si cette

dimension est petite.
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Parmi ces six criteres, il est naturel de penser que la rapidité, la reproductibilité et la
sensibilité sont respectivement fortement liées au colt, a la fiabilité et a la résolution [V.2]. I
est tres souvent nécessaire de consentir a des compromis entre les trois groupes ainsi définis.
Pour caractériser les matériaux biologiques et permettre éventuellement par mesure de
contraste diélectrique de déterminer les pathologies des RPR, nous procédons a I’extraction de
la permittivité relative et le facteur de perte de ces matériaux. Pour cela, des mesures ont été
faites au L2E sur divers échantillons (foie, foie gras, graisse, poulet, beurre, etc.), dans le but
de déterminer la fréquence de résonance, le coefficient de réflexion S;; et le facteur de qualité
qui nous permettrons par la suite de calculer le facteur de perte et la permittivité de chaque

échantillon.

V.2. Réalisation et validation expérimentale des prototypes

1. Introduction
Cette partie est consacrée a une explication détaillée des techniques de réalisation des RPRs
qui vont servir par la suite comme applicateurs EM pour caractériser des matériaux
biologiques inconnus. Une fois les prototypes réalisés, nous avons procédé a leurs validations
en confrontons une série de mesures effectuées au L2E sur des structures avec et sans

superstrat, avec les simulations utilisant deux logiciels EM du commerce HFSS et CST.

2. Descriptions des propriétés diélectriques d’un matériau
Les propriétés diélectriques du tissu biologique résultent de l'interaction de 1’onde
électromagnétique avec ses constituants au niveau cellulaire et moléculaire. Et comme il a été
mentionné au chapitre II, elles sont obtenues a partir de leur permittivité relative complexe
mesurée dans une plage de fréquence (1-10 GHz).

€ est exprimé par :

g=¢ —je" (V.1

ou €' est la permittivité relative du matériau et €' traduit les pertes dans le matériau.

Aux fréquences des micro-ondes, les résonateurs a lignes de type série ou parallele dont les

schémas équivalents valables dans une bande dm autour de la pulsation de résonance ®( avec
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w N sz z z z
fo= 2—7‘;, et completement caractérisés par la donnée de la fréquence de résonance f;, et du

coefficient de qualité Q, sont représenté par la figure suivante [V.3]:

i

(E5eT

Figure V.1. Schémas équivalents de résonateurs série et parallele

L’impédance d’un résonateur série vaut : Zg = R (1 + 2jQ, Z—a;) avec Qp = L% (V.2)
L’admittance d’un résonateur parallele est ¥, = %(1 + 2jQ, i—w) avec Qy = RCw, (V.3)
0
. _ 1 2 _
Pour les deux topologies, f, = myis Car LCwi =1 (V.4)

3. Réalisation des RPR
Certains criteres ont été impératifs avant le passage a la réalisation des RPR en prenant en

compte une multitude de choix qu’on cite comme suit :

v' Matériaux
Plusieurs simulations ont été effectuées avec divers matériaux (Duroid, FR4 epoxy, Rohacell,
etc.) sur des RPR avec et sans superstrat de différentes dimensions pour choisir enfin de
compte deux matériaux d’épaisseurs 0.8 mm et 1.6 mm de type duroid et FR4 epoxy

disponibles au L2E.

v Dimensions
Une fois les matériaux d’épaisseurs 0.8 et 1.6 mm ont été choisi, vient alors la sélection des
dimensions du substrat, superstrat et plaque conductrice qui ont été pris de nos travaux
théoriques précédemment publiés afin de pouvoir réaliser nos RPR. Nous résumons alors ces

dimensions dans le Tableau V.1

97



Chapitre V Mise en ceuvre expérimentale et caractérisation du matériau biologique

Epaisseur Epaisseur

Nom | Matériau dupsubstrat du Euperstrat Waun Lsun Waup Loup | Waaien | Lpaten

(mm) (mm) (mm) | (mm) (mm) (mm) (mm) (mm)
RPR; Duroid 0.8 50 40 25 15.357
RPR, Duroid 0.8 0.8 50 40 50 40 25 15.357
RPR; Duroid 1.6 50 40 25 15.357
RPR, Duroid 1.6 1.6 50 40 50 40 25 15.357
RPR; | FR,epoxy 0.8 50 40 25 15.357
RPR, | FR,epoxy 0.8 0.8 50 40 50 40 25 15.357
RPR; | FR,epoxy 1.6 50 40 25 15.357
RPRg | FR,epoxy 1.6 1.6 50 40 50 40 25 15.357

Tableau V.1. Récapitulatif des dimensions des RPR choisis

v" Positionnement de 1’alimentation

Des simulations ont été aussi effectuées pour diverses positions de 1’alimentation (Figure

V.2) afin qu’elle soit le mieux adaptée et donne un meilleur résultat,

(a) (b) (c) (d)
@) (b*) (c’) (d")

Figure V.2. Choix du positionnement pour divers emplacements de 1’alimentation

Apres cette série de simulations nous avons sélectionné la position de I’alimentation adéquate

qui a donné une meilleure adaptation telle qu’il est indiqué sur la Figure V.2 (d)

v' réalisation et intérét des RPR simulés du point de vue expérimental

Une fois le choix des prototypes (matériaux, dimensions, position de I’alimentation) a été fait,

nous procédons au descriptif des techniques de réalisation de nos RPR. La réalisation d’une

structure planaire doit passer par le procédé de la photolithographie.

» Cette derniere nécessite 3 étapes pour effectuer la gravure:

- dépdt d’une résine photosensible (tournette)

- insolation (nécessite un alignement)

- immersion dans une solution afin de dissoudre la résine insolée ou non

(positive ou négative)
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] e

Dépot Insolation Développement
couche photosensible

!

2-
Insolation

Dépot couche photosensible + cuisson Développement + cuisson

Figure V.3. Descriptif des techniques de réalisation d’une structure planaire

La gravure peut étre:
» humide: utilisation de solutions chimiques qui peuvent dissoudre le silicium par
réactions d’oxydo-réduction et dissolution des oxydes formés.
» seche: utilisation de plasmas (gaz trés réactifs constitués d’un mélange d’électrons,
d’ions, d’atomes et de molécules).
Les deux types de gravure peuvent avoir un caractere:
» isotrope: le profil de la gravure est symétrique dans toutes les directions de la
région attaquée
> anisotrope: une direction donnée est privilégiée, permettant d’obtenir des
profils de gravure directionnels
v’ Prototypes
Etant donné le duroid est un matériau de faible pertes tg & = 9.10™ par rapport au FR, epoxy

dont les pertes sont de I’ordre tg & = 2.10'2, le nombre de structures utilisées se trouve réduit a
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quatre (RPR;-RPR,) (Tableau V.2). Pour avoir plus de précision sur nos simulations et une
fois les réalisations des prototypes ont été effectuées nous avons procédé a de nouvelles
mesures dimensionnelles des RPR en utilisant un projecteur de profil de type Nikon V-12
(Figure V.4) pour mesurer la longueur et la largeur du substrat, du superstrat et de la plaque
conductrice avec une précision de 1’ordre du um ainsi que de leurs épaisseurs en utilisant un

palmer (Figure V.5) avec une précision de I’ordre de 10 um (Tableau V.2).

Figure V.4. Projecteur de profil

_bague de blocage vis micrométrique

touche mobile

touche fixe

/4

/

/f WA GEgr

Figure V.5 Palmer micrometre
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Epaisseur du Epaisseur du
Nom | Matériau substrat superstrat (VI::I';';) (;SI“;;) (VI::I';‘I’) (;SI“I‘;) fﬁ;’:}‘s‘ (11'1";;';
(mm) (mm)

RPR; Duroid 0.8+0.04 50+2 40+1 25+0.08 | 15.357+0.08
RPR, Duroid 0.8+0.04 0.8+0.04 50+2 401 | 5042 | 40+1 25+0.08 | 15.357+0.08
RPR; Duroid 1.6£0.04 50+2 40+1 25+0.08 | 15.357+0.08
RPR, Duroid 1.6£0.04 1.6£0.04 50+2 401 | 5042 | 40+1 25+0.08 | 15.357+0.08

Tableau V.2. Nouvelles mesures dimensionnelles des RPR avec un projecteur de profil et un palmer

4. Techniques expérimentales
Apres avoir modélisé, réalisé et validé plusieurs prototypes de RPR alimenté par un cable

coaxial (Chapitres III et IV) Figure V.6.

motif
imprimé

limentatio
Plaque rayonnante Alimentation
par coaxial

J

«¢— Substrat
/' \ Plan de

Connecteur Plan de masse masse —
Coaxial Wiks

/

T substrat

Figure V.6. Résonateur Patch Rectangulaire alimenté par un cable coaxial

Nous avons choisi deux résonateurs avec les caractéristiques dimensionnelles représentées par

le Tableau V.3 pour servir comme capteur EM afin de caractériser les matériaux biologiques.

Epaisseur
Nom | Matériau | dusubstrat | s Low | Whaten | Lpaten
(mm) (mm) (mm) (mm)
(mm)
RPR; Duroid 0.84 52 41 25.08 15.438
RPR; Duroid 1.64 52 41 25.08 15.438

Tableau V.3. Choix des RPR pour servir comme applicateur EM
La Figure V.7 représente le banc de mesure utilisé. Les mesures diélectriques ont été
exécutées a température ambiante 25 °C utilisant le matériel suivant :

e deux analyseurs vectoriels de réseaux (VNA ANRITSU 37397C avec une gamme de
fréquence (40 MHz — 65 GHz) et ANRITSU MS2034A avec une gamme de fréquence
(1 MHz - 4 GHz),

e un support a été réalis€é a ’aide d’une interface RPR-VNA (notre résonateur et
I’analyseur vectoriel de réseaux) qui relie le résonateur au VNA par un cable
d’antenne coaxial rigide ANRITSU,

e Jes liaisons ont été établi par des connecteurs série N (male/femelle)

e des fiches SMA (male/femelle),
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e des adaptateurs SMA 50 Ohms,

e kit de calibrage SOLT, le calibrage a été effectué en court-circuit, en circuit ouvert et

avec une charge 50 Ohms.

Nous avons essuyé les échantillons avec du papier absorbant pour minimiser la teneur
d’eau sur la surface avant de les placé chacun a son tour sur le RPR afin de prendre les
mesures du coefficient de réflexion S;; et du facteur de qualit¢é Q pour retrouver les

parametres diélectriques des matériaux inconnus.

Figure V.7. Banc de mesure (VNA ANRITSU 37 397 C (40 MHz — 65 GHz) — support avec cable rigide
anritsu et connecteurs — résonateur patch rectangulaire (RPR)

La Figure V.8 représente une prise d’image de I’une des mesures du RPR avec 1’un des

échantillons.

Figure V.8. Affichage de 1’'une des mesures sur I’écran
I’analyseur de réseaux
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5. Les résultats expérimentaux du RPR avec substrat et superstrat
Nous présentons dans cette partie, a titre comparatif, les résultats de nos mesures et les
simulations EM utilisant HFSS et CST. Les prototypes avec superstrat pris en considération
dans ce cas sont le RPR; et RPR3 (voir les parametres dimensionnels dans le Tableau V.2),

I’épaisseur du superstrat étant prise constante pour les deux cas d, = 0.84 mm.

Les Figures IV.9.a-b montrent les résultats de simulation et les mesures du coefficient de
réflexion S;; en fonction de la fréquence de résonance du RPR; et RPR3 (avec superstrat et
deux épaisseurs du substrat). On ne s’intéressera qu’au mode fondamental dominant au

alentour de 6 GHz.

Les résultats donnés par les simulations par HFSS et CST et nos mesures sont semblables. La
petite différence est due au pas de simulation et au maillage. La mesure du critere de précision
est définie comme la différence de la fréquence de résonance relative de nos simulations et la
fréquence de référence appropriée. Elle est déterminée par la formule suivante:

Afr /fr (%) = [ |fref‘ fr simulation | / fref] * 100 (V-S)

ou, fir estla fréquence de résonance du mode fondamental de notre mesure.

0 Tt — T T T T v T
2 4
s -
Bt 4
& B8} 4
=
= ]
12F -
A4 F 4
— Measurement
a6t ==+ HFSS 1
—-—— ST
_18 'l L L 1 1 L 1 1 L
5 52 54 56 58 B 62 64 66 68 7

Frequency (GHz)

Figure 9.a: Résultat de la mesure et les simulations avec HFSS et CST
du RPR, avec substrat et superstrat d’épaisseur d; , = 0.84 mm
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Figure 9.b: Résultat de 1a mesure et les simulations avec HFSS et CST du RPR;
avec substrat d’épaisseur d; = 1.64 mm et superstrat d’épaisseur d, = 0.84 mm

L'accord entre ces résultats peut €tre évalué quantitativement par la moyenne de l'erreur
relative de fréquence de résonance Af/f;,, 1.9% avec HFSS et 0.9% avec CST pour le
résonateur sans superstrat (Tableau IV.4) et 0.5% avec HFSS et 2% avec CST pour le

résonateur avec superstrat (Tableau IV.5).

Discussion
Les Tableaux IV.4 et IV.5 récapitulent les données du modele proposé, des simulations
(HFSS et CST) et des mesures VNA ¢établies des Figures IV.9.a-b. L'erreur relative Afi/f; est

déterminée pour toutes les configurations des RPRs étudiés.

Selon ces Tableaux, le sbf-w-ec donne une meilleure approche que la forme réelle des
fonctions inconnues. Les valeurs sont presque semblables a ceux obtenus par la simulation.
Les moyennes d'erreur relatives pour une épaisseur de substrat d;=0.84 mm sont de I’ordre de

2% (sans superstrat) et de 1% (avec superstrat).
En considérant les résultats obtenus pour 1'épaisseur de substrat d; = 1.64 mm, nous avons

obtenu les valeurs moyennes de l'erreur relative de 1’ordre de 1.5% sans superstrat et 0.6%

avec superstrat.
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Tableau V.4. Comparaison des résultats de simulations avec HFSS et CST, des données
du modele proposé et des mesures de la fréquence de résonance, pour un RPR isotrope

Frequence de résonance (f,)
d] (GHZ)
(mm) Mesures \:E)efc cp-ec | HFSS | CST
0. 84 6.057 6.092 | 6.309 | 6.150 | 6.158
1.64 5.887 5.883 | 6.114 | 6.010 | 5.890
Af, /f,
d, (%)
(mm) | - sbf cp-ec | HFSS | CST
w-ec
0.84 | 0.6 4.2 1.5 1.7
1.64 0.1 3.9 2.1 0.1

sans superstrat; substrat Duroid €,,=¢,,=2.2, d,=0.84 et 1.64 mm, d,=0 mm.

Les effets des parametres géométriques des épaisseurs du substrat et du superstrat sur le

changement de la fréquence de résonance ont été discutés et les résultats de dispersion due

aux dimensions physiques réelles des résonateurs ont été pris en compte.

Pour des mesures, nous avons utilisé un Analyseur de Réseau Vectoriel (ANRITSU) avec un

nombre de points maximum égal a 1601 dans la gamme de fréquence d'intérét. Pour la gamme

de fréquence 12 GHz, le pas de fréquence entre deux mesures est d’environ 7 MHz, donnant

ainsi la résolution de la fréquence. Les mesures des RPRs ont été répétées plusieurs fois pour

les mémes configurations et ont montrés une trés bonne reproductibilité.

Tableau V.3. Comparaison des résultats de simulations avec HFSS et CST, des données
du modele proposé et des mesures de la fréquence de résonance, pour un RPR
isotrope avec superstrat; substrat Duroid €,,=¢,,=2.2, d;=0.84 et 1.64 mm,

Fréquence de résonance (f,)
d1 (GHZ)
(mm) sbf
Mesures w-ec | cP-€C HFSS CST
0. 84 5.972 5977 | 6.162 | 6.00 | 5.968
1.64 5.781 5.757 | 5.833 | 5.77 | 5.722
Af, M,
d, (%)
(mm) sbf cp-ec | HFSS | CST
w-ec
0. 84 0.1 3.2 0.5 0.1
1.64 0.4 0.9 0.2 1.0

et un superstrat Duroid €,,=2.2, d,=0.84mm.
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6. Comparaison avec la tolérance de la permittivité diélectrique relative
L'exactitude de la permittivité du Rogers RT/Duroid 5880 ™ donné par la fiche technique
(2.240.02, tg 6 = 9x10-4 pour une bande de fréquences 1-10 GHz [IV.4] a été aussi prise en
considération. Des simulations avec HFSS et CST pour trois valeurs de la permittivité
g = 2.18, 2.2 et 2.22 ont été traités pour les RPRs avec et sans superstrat (voir Tableau V.2).
On donne les erreurs relatives obtenues dans le Tableau V.6 seulement pour des épaisseurs

dl’z =0.84mm.

At/ (%)

Sans Avec
superstrat superstrat
CST | HESS | CST | HFSS
2.18 1 2.0 1.9 0.3 0.8
22 | 1.7 1.5 0.1 0.5
2221 1.0 1.0 0.7 0.1

&

Tableau V.6. Effet de la tolérance de la permittivité relative sur la fréquence de
résonance, pour les RPRs avec et sans superstrat d’épaisseurs d; = d,= 0.84mm

Dans ce Tableau, 1'erreur relative est calculée utilisant nos valeurs mesurées comme référence
(5.972 GHz pour le RPR avec superstrat et 6.057 GHz pour le RPR sans superstrat). Nous
pouvons remarquer qu’un accord qualitatif a été observé et approuvé par une moyenne des

erreurs relatives de 0.1% avec superstrat et 2% sans superstrat.

Puisque l'influence du superstrat sur la performance du résonateur a été considérée, les
résultats numériques indiquent que la partie réelle de la fréquence de résonance des structures
avec un superstrat diélectrique est légerement plus petite que celui de la structure sans
superstrat. Ceci est dii a la permittivité effective au dessous de la plaque conductrice; qui

augmente plus pour les RPRs.

L'effet de la présence du superstrat devient perceptible quand son épaisseur augmente. Nous
observons que la fréquence de résonance des structures avec superstrat a tendance a diminuer
par rapport aux structures sans superstrat. Ceci est di a I'effet de bord et au rayonnement EM

qui sont plus important dans le RPR, 4 que le RPR; 3.
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V.3. Caractérisation des matériaux biologiques
1. Introduction

Nous nous somme intéressé dans cette partie a deux approches, la premiere consiste a
comparer nos résultats de mesures avec ceux simulés par HFSS. Dans ce cas, et vu le nombre
considérable des mesures et simulations, nous avons pris seulement RPR; comme applicateur
et les dimensions d, = 10 mm des échantillons. Dans cette partie, nous avons simulés avec
HFSS tous les échantillons placés en superstrat sur le RPR; du Tableau V.7 dont les
parametres diélectriques ont été pris de la littérature et on ne citera par la suite que le cas de

trois échantillons : le foie, la graisse et le beurre.

La seconde approche est notre apport personnel, qui fait 1’originalité de ce travail de these, et
qui consiste en un développement mathématique que nous avons élaboré a travers la
permittivité effective a vide et en charge avec le matériau biologique afin de déduire la
constante diélectrique de ce dernier. Le facteur de perte qui n’est autre que l'inverse du
facteur de qualité de la structure étudiée est déterminé grace a la fréquence de résonance a
vide et en charge avec le matériau suscité. Dans cette partie, il n’y a que les échantillons

d’épaisseurs d, = 2 et 10 mm qui sont pris en compte.

Les matériaux biologiques choisis pour servir comme superstrat dans nos structures sont

résumés dans le tableau suivant :

Matériau épaisseur Faible en teneur Fort en teneur
biologique 10mm | 20 mm | 2 mm d’eau d’eau
Foie de beeuf v v ++
Blanc de poulet v v ++
Foie gras v v +
Graisse v v ++
Beurre v v ++
Jambon v +
Saumon v v ++
Saumon fumé v +
Pomme de terre v v +

Tableau V.7. Echantillons biologiques a caractériser

2. Approche comparative des résultats expérimentaux du foie-graisse-beurre
La premiere approche que nous avons traitée est une approche comparative entre nos mesures

et les résultats de simulations par HFSS des matériaux suscités en prenant leurs parametres
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diélectriques (permittivité et facteur de perte) de la littérature. Le Tableau V.8 résumera alors

ces derniers avec les références bibliographiques appropriés.

. . . Permittivité | Facteur de perte
Matériau biologique ©) (tg )
Foie de beeuf  [V.5] 37.849 0.384
Graisse [V.5] 4.94 0.186
Beurre [V.6] 25.8 0.2

Tableau V.8. Parametres diélectrique des matériaux échantillons

Dans ce qui suit on a pris seulement les mesures et simulations du RPR; et les échantillons
d’épaisseur d; = 10 mm traités avec les parametres diélectriques (permittivité et facteur de
perte) pris de la littérature. Nous avons aussi traité 1’effet du facteur de pertes pour chaque
échantillon sur la fréquence de résonance et le coefficient de réflexion, ceci en prenant en

compte les variations suivantes :

Mesure de I’échantillon
Simulation avec HFSS de I’échantillon
Simulation avec HFSS de I’échantillon sans facteur de pertes (tg 6 = 0)

Simulation avec HFSS de I’échantillon avec facteur de pertes multiplié par 10 (10.tgd)

YV V. V V V

Simulation avec HFSS de 1’échantillon avec facteur de pertes divisé par 10 (tg 6/10)

Remarque : les parametres diélectriques que nous avons pris de la littérature pour les
échantillons Foie et graisse, ont été mesurés par Gabriel et al. pour la méme fréquence que
nous avons utilisé (6 GHz). Par contre Jasim et al. ont mesuré la permittivité complexe du
beurre avec différentes température et pour les fréquences 915 MHz et 2.45GHz qui sont

différentes de celle du mode fondamental de notre cas (6 GHz).

Les résultats sont alors représentés comme suit:

v" Foie, d,=10 mm
La Figure V.10.a représente les signaux de notre mesure et notre simulation par HFSS de la
structure RPR-Foie. Celle-ci montre qu’on obtient la méme allure du signal Mesure-HFSS
avec une présence d’un léger décalage sur la fréquence et sur le parametre S;; da

essentiellement aux dispersions causés par la teneur d’eau présente dans I’échantillon a 1’état
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frais. On peut dire que ce résultat est en bon accord et que les parametres de la littérature
coincident avec les parametres diélectriques de I’échantillon, avec une erreur relative
moyenne calculée a partir de la relation (V.5) sur la fréquence de résonance estimée a 20%

pour le premier mode et a 3.3% pour le second mode.

_9 L L L L L L L L L
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Fréquence (GHz)

Figure V.10.a. Mesure et simulation par HFSS- cas du Foie

Foie d2=10 mm
2 . . T

)
s 4
)
Mesures
-6 —— HFSS
— HFSS sans pertes
—— HFSS pertes/10
-8 —— HFSS pertesx10 b

Fréquence (GHz)

Figure V.10.b. Effet de la variation du facteur de perte
sur la fréquence de résonance et sur le parametre S;;- cas du Foie

Nous avons aussi étudié I'effet du facteur de perte sur la fréquence de résonance et le

coefficient de réflexion, représenté par la Figure V.10.b. On remarque que plus le facteur de
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perte augmente plus la fréquence de résonance augmente et plus le coefficient de réflexion

diminue.

v' Graisse, d,=10 mm
La Figure V.11.a représente les signaux de notre mesure et notre simulation par HFSS de la
structure RPR-Graisse. Celle-ci montre qu’on obtient la méme allure du signal Mesure-HFSS
avec une présence d’un léger décalage sur la fréquence et sur le parametre S;; di
essentiellement aux dispersions causés par les déformations présentes a la surface de
I’échantillon pris a 1’état brut. On peut dire que le résultat de simulation est en bon accord
avec celui de la mesure et que les parametres de la littérature coincident avec les parametres
diélectriques de I’échantillon, avec une erreur relative moyenne sur Af/f; de 4.3% pour le

premier mode et de 4% pour le second mode et de 9.3% pour le troisieme mode.
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Figure V.11.a. Mesure et simulation par HFSS- cas de la Graisse

Nous avons aussi étudié I'effet du facteur de perte sur la fréquence de résonance et le
coefficient de réflexion, représenté par la Figure V.11.b. On remarque que plus le facteur de
perte augmente plus la fréquence de résonance augmente et plus le coefficient de réflexion

diminue. Si on prend a titre d’exemple le cas du 1¥ mode on a :

- fr—mesurc ~ 5.8 GHz ) Sll—mesure: -4 dB

- T HFsS, HFSS sans pertes, HESS pertes/10 =~ 5.5 GHZ ; S11- HEsSs, HESS sans pertes, HFSS pertes/10 = -8 dB

- fr- HESS pertesx10 ~ 8 GHz > Sll- HESS pertesx10 ~ -6+ dB
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Graisse d2=10 mm

Mesure
A0F | ——HFSS 1
—— HFSS sans pertes
—— HFSS pertes/10
—— HFSS pertesx10

-20 L L L L L L L L L
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Fréquence (GHz)

Figure V.11.b. Effet de la variation du facteur de perte
sur la fréquence de résonance et sur le parametre S;;- cas de la Graisse
v" Beurre, d,=10 mm
La Figure V.12.a représente les signaux de notre mesure et notre simulation par HFSS de la
structure RPR-Beurre. Celle-ci montre que 1’allure du signal mesure est compleétement
divergent de celui simulé par HFSS ceci est dii essentiellement aux parametres de la littérature
que vous avons choisi et qui ne coincident pas avec les parametres diélectriques de
I’échantillon a cause de I’environnement et la fréquence de travail de la littérature qui sont

différent de ceux qu’on a utilisé.

Beurre d2= 10 mm Parametres diélectrique de la littérature

10 T T T T T T T T T
5 Mesures i
—— HFSS
0 L -
o
=
»
,5 L -
10} |
,1 5 L L L L L L L L I
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Fréquence (GHz)

Figure V.12.a. Mesure et simulation par HFSS-cas du Beurre
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Nous avons aussi étudié I'effet du facteur de perte sur la fréquence de résonance et le
coefficient de réflexion, représenté par la Figure V.12.b. Cette influence n’a aucun intérét

dans ce cas a cause de la non-cohérence entre nos signaux obtenus et des milieux traités.

Beurre d2=10 mm
10 : : T T T

Mesures
—— HFSS
5 —— HFSS sans pertes |
—— HFSS pertes/10
—— HFSS pertesX10

_20 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Fréquence (GHz)

Figure V.12.b. Effet de la variation du facteur de perte
sur la fréquence de résonance et sur le parametre S;;- cas du Beurre

Les résultats de la mesure du parametre S;; du RPR;-échantillons sont en général en bon

accord avec les résultats simulés sauf pour le cas du beurre.

Les raisons possibles de 1'écart entre les résultats mesurés et simulés sont récapitulées comme
suit :

- La dissonance produite par les cables sur le signal transmis ou regu contribuera a
I'erreur de mesure significative.

- Quoique la dispersion par d'autres organismes réfléchissants dans le voisinage soit
essayée pour réduire au minimum, ne peut pas étre enlevée totalement.

- Les erreurs dans le calibrage du résonateur, des cébles, l'orientation du capteur en ce
qui concerne le résonateur de transmission peuvent incorporer une erreur dans les
valeurs mesurées.

- Le choix des milieux traités dans le cas de la simulation qui n’est pas adéquat avec
celui de la mesure (dispositif utilis€é pour caractériser le matériau inconnu et la

fréquence utilisée).
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3. Approche comparative entre les mesures et les simulations avec parameétres
diélectriques calculés
La seconde approche a été traitée par un développement mathématique que nous avons
élaboré. En partant de la résonance et de I’écart sur la fréquence de résonance, la permittivité

effective est alors déduite des calculs et est donnée par la formule suivante :

ZAf]

Eeff = Epeff [1 +—

i (V.6)

€sub +1 + Esub — 1

avec : Eoeff = 2 o
2 / 1+ 12 V.7

et f; est la fréquence de résonance du mode fondamental de 1’échantillon, Af est I’écart en

fréquence entre le RPR a vide et le RPR avec I’échantillon en superstrat.

Quand W/h >>1 et I’épaisseur du métal est négligeable, la permittivité effective peut €tre

calculée comme c’est suggéré dans [V.7-8] :

Esub T €sup = €sub ~ Esup 1

€ = .
eff 2 2 \/m (V-S)

Esub €t Egyp sont les permittivités du substrat et du superstrat respectivement.

On en déduit alors la permittivité du superstrat par:

_ 2€epr — Esup(1 + A)
Ssup - 1 _A

V.9)

1
avec : A=

~ J1+12h/W

Le facteur de perte peut étre calculé grace au facteur de qualité et il est donné par la formule
suivante :
1 Lo, 1

0§ = _s”_Af
8T Rcw, R Q ¢ 1

(V.10)

En utilisant les formules précédentes, nous avons calculé les parametres diélectriques des

échantillons suscités et qui sont englobé dans le Tableau V.9. Ensuite d’introduire ces
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nouvelles données dans le simulateur HFSS et de comparer les résultats obtenus aux mesures

pour chaque échantillon.

Permittivité Facteur de

Matériau biologique Calculée perte calculé
) (tg ©)
Foie de beeuf 28.26 0.637
Blanc de poulet 48.24 0.752
Foie gras 26.40 0.620
Graisse 1.824 0.051
Beurre 2.265 0.075
Jambon 2.886 0.108
Saumon 4431 0.736
Saumon fumé 2.571 0.092
Pomme de terre 39.27 0.711

Tableau V.9. Parametres di€lectrique de la littérature et calculés des matériaux échantillons

Les résultats de simulations par HESS et les mesures pour chaque échantillon sont alors

donnés par les figures comme suit :

v Foie, d;=10 mm

La Figure V.13.a montre qu’on obtient la méme allure signal Mesure-HFSS avec une

présence d’un léger décalage sur la fréquence et sur le parametre S;; dii essentiellement aux

dispersions causés par la teneur d’eau présente dans I’échantillon a I’état frais. On peut dire

que ce résultat est en bon accord et que les parametres calculés coincident avec les parametres

diélectriques de I’échantillon, avec une erreur relative moyenne sur Af/f, de 4.8% pour le

premier mode et de 4% pour le second mode.

Figure V.13.a. Variation du coefficient de réflexion S en fonction de la fréquence
du Foie pour les parametres diélectriques calculés

4 5 6
Fréquence (GHz)
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v" Blanc de poulet, d,=10 mm
La Figure V.13.b montre qu’on obtient le méme signal Mesure-HFSS avec une présence d’un
léger décalage sur la fréquence et sur le parametre S;; di essentiellement aux dispersions
causés par la teneur d’eau présente dans I’échantillon a I’état frais. On peut dire que ce
résultat est en bon accord et que les parametres calculés coincident avec les parametres
diélectriques de I’échantillon, avec une erreur relative moyenne sur Af/f; de 3.4% pour le

premier mode et de 13.7% pour le second mode.

-8 I I I I I I ! ! !
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Fréquence (GHz)

Figure V.13.b. Variation du coefficient de réflexion S;; en fonction de la fréquence
du Blanc de poulet pour le parametres diélectriques calculés

v Foie Gras commercial, d;=10 mm
La Figure V.13.c montre qu'on obtient la méme allure signal Mesure-HFSS avec une
présence d’un léger décalage sur la fréquence et sur le parametre S;; dii essentiellement aux
dispersions causés par la présence de quantité d’eau et aux impuretés (matiere grasse, produit
conservateur, etc.) dans I’échantillon. On peut dire que ce résultat est en bon accord et que les
parametres calculés coincident avec les parametres diélectriques de 1’échantillon, avec une
erreur relative moyenne sur Af/f, de 13.0% pour le premier mode et de 15.7% pour le second

mode.
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o Mesure
= gt HFSS N
»

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Fréquence (GHz)

Figure V.13.c. Variation du coefficient de réflexion S;; en fonction de la fréquence
du Foie Gras pour le parametres diélectriques calculés

v' Graisse, 2,=10 mm
La Figure V.13.d montre qu’on obtient la mé&me allure du signal Mesure-HFSS avec une
présence d’un léger décalage sur la fréquence et sur le parametre S;; dii essentiellement aux
dispersions causés par les déformations en surface présente dans I’échantillon a 1’état brut. On
peut dire que ce résultat est en bon accord et que les parametres calculés coincident avec les
parametres diélectriques de 1’échantillon, avec une erreur relative moyenne sur Af/f; de 3.4%
pour le premier mode et de 4% pour le second mode et 2.1 pour le troisieme mode. On
remarque que le résultat est presque le méme avec une nette amélioration que le résultat

précédent.

S11 (dB)

Fréquence (GHz)

Figure V.13.d. Variation du coefficient de réflexion S;; en fonction de la fréquence
de la Graisse pour le parametres diélectriques calculés
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v" Beurre, d,=10 mm
La Figure V.13.e montre qu’on obtient la méme allure du signal Mesure-HFSS avec une
présence d’un léger shift sur la fréquence et sur le parametre S;; dii essentiellement aux
dispersions causés par la présence d’une 1égere quantité d’eau et a 1’effet des variations de la
température sur 1’échantillon. On peut dire que ce résultat est en bon accord et que les
parametres calculés coincident avec les parametres diélectriques de 1’échantillon, avec une
erreur relative moyenne sur Af,/f; de 2.6% pour le premier mode, de 3.4% pour le second

mode et 15.3% pour le troisieme mode.

S11 (dB)
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Figure V.13.e. Variation du coefficient de réflexion S|, en fonction de la fréquence
du Beurre pour le parametres diélectriques calculés

La Figure V.13.f. représente 1’effet des parametres diélectriques publiés et ceux que nous

avons calculé sur la fréquence de résonance et le coefficient de réflexion.

Beurre d2=10 mm Parametres diélectriques publié et calculé
10 T T T T T T T T

Mesures
Publié
Calcul

S11 (dB)
&

20 . . . . . . . . .
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Fréquence (GHz)

Figure V.13.f. Effet des parametres diélectriques publiés et ceux calculés
sur la fréquence de résonance et le coefficient de réflexion.
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v" Jambon de Paris, h,=1.5 mm
La Figure V.13.g montre que les courbes Mesure — HFSS représentent un shift sur la
fréquence de résonance ainsi que sur le parametre S;;. Ce dernier est di principalement a la
faible épaisseur de I’échantillon, a sa teneur en eau et aux fibres présents dans 1’échantillon. Si
on prend les deux premiers pics on obtient une erreur relative moyenne de 5.5% pour le

premier mode et de 16.7% pour le second mode.
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Mesure

15+

S11 (dB)

-30 I I I I I I ! ! !
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Fréquence (GHz)

Figure V.13.g. Variation du coefficient de réflexion S en fonction de la fréquence
de I’échantillon 11 (Jambon de Paris) pour le parametres diélectriques calculés

v' Saumon, d,=10 mm
La Figure V.13.h montre qu’on obtient le méme signal Mesure-HFSS avec une présence d’un
léger décalage sur la fréquence et sur le parametre S;; dii essentiellement aux dispersions
causés par la teneur d’eau présente dans I’échantillon a I’état frais. On peut dire que ce
résultat est en bon accord avec une erreur relative moyenne sur Afi/f; de 6.6% pour le premier

mode et de 1.9% pour le second mode.
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Figure V.13.h. Variation du coefficient de réflexion S;; en fonction de la fréquence
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du Saumon pour le parametres diélectriques calculés

v" Saumon fumé, d,=2 mm

La Figure V.13.i montre que les courbes Mesure — HFSS représentent un shift sur la

fréquence de résonance ainsi que sur le parametre S;;. Ce dernier est dii principalement a

N

faible épaisseur de I’échantillon, a sa forte teneur en eau et aux fibres présents dans

I’échantillon. Si on prend les deux premiers pics on obtient une erreur relative moyenne sur

Af/f; de 4.5% pour le premier mode et de 16% pour le second mode.

Figure V.13.i. Variation du coefficient de réflexion S;; en fonction de la fréquence
du Saumon Fumé pour le parametres diélectriques calculés

S11 (dB)
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v" Jambon cru, h,=1.5 mm

La Figure V.13.j montre que les courbes Mesure — HFSS représentent un shift sur la
fréquence de résonance ainsi que sur le parametre S;;. Ce dernier est dii principalement a
faible épaisseur de 1’échantillon, a sa forte teneur en eau et aux fibres présents dans
I’échantillon. Si on prend les deux premiers pics on obtient une erreur relative moyenne sur

Af/f; de 0.9% pour le premier mode et de 14.4% pour le second mode.
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Figure V.13.j. Variation du coefficient de réflexion S; en fonction de la fréquence
du Jambon cru pour le parametres diélectriques calculés

v" Pomme de terre, d,=10 mm

La Figure V.13.k montre qu’on obtient le méme signal Mesure-HFSS avec une présence
d’un léger décalage sur la fréquence et sur le parametre S;; dii essentiellement aux
dispersions causés par la teneur d’eau présente dans 1’échantillon a 1’état frais. On peut
dire que ce résultat est en bon accord avec une erreur relative moyenne sur Af/f; de 1.8%

pour le premier mode et de 1.4% pour le second mode.
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o
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Figure V.13.k. Variation du coefficient de réflexion S;; en fonction de la fréquence
de la Pomme de terre pour le parametres diélectriques calculés

V.4. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons élaboré minutieusement le procédé expérimental de la
caractérisation des matériaux biologiques dont les parametres diélectriques sont inconnus.
Nous avons, en un premier lieu, réalisé les prototypes RPR qui ont servi comme applicateur
dans cette analyse complexe. Nous avons par la suite traité le probleme en utilisant deux
approches, la premicre consiste a utiliser les parametres diélectriques de la littérature de ces
matériaux (permittivité et facteur de perte), a les injecter dans le simulateur HFSS et enfin de
comparer nos résultats avec nos mesures. La seconde approche, c’est notre apport dans ce
travail de these et qui fait son originalité, par un développement mathématique qui nous a
permis a travers la permittivité effective a vide et avec échantillon biologique d’extraire la
permittivité complexe des échantillons sous test et a travers le facteur de qualité d’avoir le
facteur de pertes. Une fois ces parametres diélectriques calculés, nous avons effectué des
simulations par HFSS avec ces derniers et enfin nous avons confronté ces simulations avec
nos mesures, afin de valider nos calculs de la permittivité complexe et le facteur de perte de

chaque échantillon.
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Conclusion générale et perspectives

Les dernieres années, d’importants besoins dans le domaine biomédical au contrdle non
destructif ont suscité un vif intérét pour 1’étude de la pathologie des matériaux biologiques

afin de les caractériser et d’en extraire les parametres diélectriques.

Différentes méthodes de caractérisations ont été développées en un état de 1’art de cette these.
En particulier, la technique résonante planaire a bande étroite, dans notre cas le RPR qui nous
a permis de développer un outil d’analyse. Ces grandes avancées ont été possibles grace
notamment au développement de la microélectronique qui apporte de nouvelles possibilités et
perspectives au domaine biomédical. En particulier, associée a 1’utilisation des hautes
fréquences, cette technologie permet la miniaturisation de ces applicateurs de facon a

travailler a une échelle se rapprochant de celle de la cellule biologique.

Ainsi nos travaux de theése concernent la mise au point d’applicateurs EM, basés sur les
mesures du coefficient de réflexion et le facteur de qualité a vide et en présence d’une
multitude d’échantillons biologiques. Les résultats expérimentaux présentés dans ce manuscrit
montrent qu’il est possible d’extraire les parametres diélectriques du matériau sous test tels

que : la permittivité relative et le facteur de perte.

Ces travaux de thése nous ont permis de nous confronter aux problématiques posées par
I’étude d’élément complexe biologique. Les protocoles biologiques développés et les
nombreuses expérimentations réalisées nous ont permis de mieux appréhender la complexité
d’étudier des matériaux biologiques. Nous avons en effet consacré un temps important a la
modélisation, réalisation et validation des prototypes, ainsi qu’aux expérimentations qui,
comme nous I’avons vu, ont été déterminantes dans les orientations prises pour la conception

des applicateurs EM.

Ce travail a été basé sur une étude comparative de nos résultats, des travaux publiés,
simulations a 1’aide de logiciels EM commerciaux HFSS et CST et les mesures avec
différents analyseurs vectoriels de réseaux disponibles au L2E sur nos prototypes réalisés (a
vide, avec superstrat duroid et enfin avec comme superstrat les matériaux biologiques a

caractériser). Nos résultats sont alors résumés comme suit :
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v' Le premier important critére pris en considération c’est le temps de calcul et
convergence, pour ceci des codes ont été développés sous le langage d’exécution
Fortran 90 sur les quatre prototypes RPRs avec et sans superstrat et selon les
différentes dimensions et épaisseurs du patch, substrat et superstrat. Les résultats ont
montrés qu'une excellente convergence de la fréquence de résonance est atteinte
seulement pour deux fonctions de base pour les trois types pour les RPRs avec et sans
superstrat, et qui sont en bon accord avec les simulations EM et les résultats
expérimentaux avec un temps de compilation plus important pour les RPRs avec
superstrat que ceux a vide. D’autres part 1’étude comparative entre les différentes
fonctions de base montre que la sbf-w-ec donne une meilleure approche que les autres

fonctions de base car c’est le modele qui se rapproche plus du réel.

v" Une étude comparative entre le modele proposé (avec et sans superstrat, couches
isotropes et anisotropes) et les résultats publiés en littérature a été traitée. Dans cette
partie, on a étudié I’effet de I’anisotropie, de I’épaisseur du substrat et des dimensions
de la plaque conductrice. On a alors constaté un bon accord entre nos données
calculées et les résultats publiés avec une moyenne de 1’erreur relative sur la fréquence
de résonance de moins de 2% montrant de nouveau 1’exactitude de nos résultats. Une
étude similaire a été aussi faite sur deux RPRs ayant les mémes dimensions mais avec
un substrat cette fois-ci isotrope (ex=¢:,=13 et &x=¢,=10). Les résultats ont montrés
que le cas isotrope avec pertes (gx=¢,=10) se rapproche du cas anisotrope (gx=13,
€,=10) avec une erreur Af;/f, moins de 5% que le cas isotrope (&x=¢,=13) qui donne

une erreur de I’ordre de 14%.

v" Une étude comparative entre les résultats calculées des modeles RPRs proposées et les
simulations avec deux logiciels du commerce HFSS et CST a été prise en
considération. Les effets de 1’épaisseur du substrat isotrope des prototypes avec et
sans superstrat et 1’épaisseur du superstrat isotrope sur la fréquence de résonance ont
été traités. Nous remarquons que pour le premier cas c-a-d la fréquence de résonance
en fonction de d;, un accord qualitatif avec les résultats publiés a été observé et que les
valeurs de la fréquence de résonance des modeles avec superstrat sont 1égerement plus
faible que celles obtenues pour un RPR a vide ceci est principalement di a la
permittivité effective de la région au dessous de la plaque conductrice. Quand le

substrat atteint les valeurs épaisses, la fréquence a tendance a se stabiliser, par
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conséquent si d; est inférieur a dy, I’effet du substrat diminue et la fréquence sera dans
ce cas liée au superstrat. Le second cas, c-a-d la fréquence de résonance en fonction de
d> (d; constant), nous remarquons que les allures des courbes sont semblables,
néanmoins, plus le superstrat est épais et plus la fréquence de résonance tend a devenir
constante. Un autre point a été observé en comparant les résultats des simulations avec
ceux calculés par les trois fonctions de base. Un écart considérable de sbf-wo-ec a été
constaté par rapport aux courbes de HFSS, CST et les deux autres fonctions de base,

ceci est dii principalement a I’absence des singularités de bord.

La dernicre partie illustrée dans cette these est la caractérisation des matériaux
biologique qui a été traitée de deux manieres différentes, la premiere est de comparer
les mesures aux simulations par HFSS en prenant les parametres diélectriques
(permittivité et facteur de perte) des matériaux biologiques de la littérature. La
seconde est de faire un développement mathématique pour extraire la permittivité
effective du RPR avec superstrat, de tirer la permittivité du superstrat et le facteur de
perte. On a remarqué d’apres les résultats que les valeurs calculés des parametres
diélectriques donnent une meilleure approche que le cas des valeurs pris dans la
littérature et ceci en comparant d’une part les courbes et d’autre part I’erreur relative
des modes pour chaque échantillon et qui a pour cause 1I’environnement de mesure qui
est différent a celui qu’on a utilisé d’ou I’obtention d’un signal totalement différent de

celui de nos mesures.

Comme nous I’avons vu dans cette these, les résonateurs représentent de bons candidats pour

le développement des applicateurs EM, sensibles, facilement intégrables dans les dispositifs

plus complets. Ils sont basés sur la technique micro-onde non destructive, et présentent des

outils utiles et bénéfiques dans l'opération de contrdle de qualité et la détection des anomalies

dans les tissus biologique.

En général, nos modélisations et mesures sont en tres bon accord avec d’une part ceux de la

littérature et d’autre part avec ceux de la simulation par HFSS et CST. Les travaux présentés

dans ce manuscrit constituent une premiere investigation vers la caractérisation a 1’échelle

microscopique d’échantillons biologiques. Les réalisations faites dans ce sens ont permis de

dégager des criteres qui serviront de guide lors de travaux futurs.
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Annexe A

Conduction ionique

A.1 Constitution d’une solution ionique

Une solution ionique est obtenue en dissolvant une substance appelée soluté dans un liquide
appelé solvant. Le soluté peut €tre un solide, un liquide ou un gaz. Si le solvant est I’eau la
solution obtenue est appelée solution aqueuse. Prenons 1’exemple de la solution aqueuse de
chlorure de sodium. Lorsque un cristal NaCl est placé dans I’eau, du fait de la grande
constante diélectrique de 1’eau (& = 80), les forces de cohésions entre les ions Na* et C1~ sont
réduites et les atomes finissent par se détacher (dissolution). Puis, les molécules d’eau étant
polaires, un petit nombre d’entre elles sont attirés vers les ions. Elles forment ainsi une couche
autour de I’ion appelée gaine d’hydratation. C’est le phénomene de solvatation. Le nombre de
molécules dans la couche hydratante est variable selon I’ion (voir Tableau A.1). En général,
plus I’ion est petit plus il sera hydraté. Paradoxalement, les ions de petites tailles deviennent
donc les plus encombrants dans la solution une fois hydratés. Finalement la solution se
compose donc d’une suspension de cations Na* et d’anions CI~ en quantités égales (respect du

principe de neutralité électrique), hydratés et répartis uniformément dans le volume d’eau.

Ton Nombre de molécule | Rayon a1’état | U; (mz/ s.V) | A (S.mzlmol)
d’hydratation hydraté (.107) (.107)
Lit 6 0.236 40.1 3.87
Na* 5 0.180 51.9 5
K* 4 0.121 76.2 7.35
Cr 3 0.120 79.1 7.63
Br 2 0.116 80.9 7.8
I 1 0.116 79.6 7.68

Tableau A.1 — Caractéristiques de quelques ions en solution : nombres de molécules d’eau
hydratantes, rayon a I’état hydraté, mobilité ionique et conductivité molaire ionique [A.1]

A.2 Mobilité ionique

Sous I’effet d’un champ électrique E , les ions hydratés se déplacent au milieu d’une foule
compacte de molécules d’eau (= 55 mol/l) qui gé€nent leur progression. La facilité avec
laquelle I’ion peut se déplacer dépend principalement de la viscosité du milieu, de la taille de

I’ion hydraté et de sa charge. Elle est définie par la mobilité ionique U qui exprime le
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coefficient de proportionnalité entre le champ électrique appliqué et la vitesse de déplacement

¥ (m/s) de I’ion en résultant :

¥ (m/s) = U.E (A.1)
Pour un ion particulier i, la mobilité ionique U; peut s’écrire :
;= 4 (A.2)
6mNT;

ou q; est la charge de I’ion considéré, n est le coefficient de viscosité du milieu (inversement
proportionnel a la température), et 7; est le rayon de 1’ion hydraté. On donne dans le Tableau
A.1 la valeur de la mobilité ionique pour quelques ions. Il est intéressant de noter que la
mobilité de I’ion ne dépend pas seulement de sa charge mais aussi de sa taille a 1’état hydraté,
et donc différents types d’ions méme a charge égale et en quantité identique pourront un

courant électrique différent.

A.3 Conductivité ionique
Finalement, connaissant la mobilité ionique, la conductivité électrique a; (S/m) pour une

concentration connue C;(mol/m3) d’union i s’exprime par :

g; =F. Uilzil.Cl' (A.3)

En pratique, on préfere définir une notion de conductivité propre a une espece ionique

indépendamment de sa concentration. C’est la conductivité molaire ionique :

Ai =2=F.Ui|Zl'| (A'4)

Ci
Cette grandeur est donc exprimée en S-m*/mol. Des valeurs de A; sont données pour quelques
ions caractéristiques dans le Tableau A.1. La conductivité électrique totale d’une solution (en
S/m) correspond a la somme des contributions de chaque espece ionique :
0'=ZO’i =ZCM.1- (A.5)
l l
Par exemple, pour une solution aqueuse de NaCl de concentration Cy, = Cep- = 154m01/m3,
cela donne :
Onact = Cna+-Ang*+ + Coi--Aci- = 154.(5.1073 + 7,63.1073) (A.6)
Onact = 1,94 S/m (A.7)
Ainsi, il est relativement ais’e de déduire, grace a la connaissance de la concentration des
différentes especes ioniques la conductivité de la solution qui en résultera. Néanmoins, il faut
préciser que les relations données sont valables sous certaines conditions. Premierement, la

totalit¢ de 1’électrolyte doit é&tre bien dissocié dans la solution. Deuxieémement, la
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concentration ionique doit étre inférieure a une certaine limite sans quoi les interactions entres
les ions peuvent réduire leur mobilité, et la conductivité n’est alors plus linéaire avec la
concentration [A.2] [A.3]. De plus la mobilité des ions est dépendante de la température. Une
différence de température de 1°C peut engendrer une variation de conductivité de 1’ordre de
%. La conductivité ionique o en (S/m) est une grandeur caractéristique du comportement
électrolytique d’un matériau. Elle est parfois appelée également conductivité statique (o)

pour la distinguer de la conductivité liée aux pertes diélectriques.
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Annexe B
Parametres électriques

Caractéristiques des matériaux —Terminologie

Dans la littérature, les méthodes de représentation des propriétés électriques des matériaux ne
sont pas toujours identiques, celles-ci different selon les phénomenes a mettre en évidence. De
plus, les termes utilisés n’ont pas toujours la méme signification. Sans une bonne
compréhension de ce que représentent les différentes termes et expressions utilisées pour
représenter ces propriétés, la compréhension peut alors étre parfois confuse. Il arrive par
exemple que le terme &'’ soit utilisé pour décrire la partie imaginaire de la permittivité
complexe en prenant en compte la composante statique des pertes (pertes ohmiques), soit
€' = o'/w. Nous r’eservons ce terme pour décrire les pertes diélectriques uniquement soit la
partie imaginaire de la permittivité complexe d’un diélectrique pur [B.1]. Souvent le
comportement électrique fréquentiel d’un milieu est donné par le trac’e de la conductivité o’
(partie réelle de la conductivité complexe) et de la permittivité & (partie réelle de la
permittivité complexe) en fonction de la fréquence. Par souci de simplification, il arrive
fréquemment que ces grandeurs soient représentées simplement par les symboles o et ¢.

Pour évoquer la conductivité liée aux déplacements de charges libres (ions, électrons) o, il
n’est pas rare que I’on parle de conductivité statique o par opposition a une conductivité
variable avec la fréquence liée aux pertes diélectriques. Enfin, la permittivité est la plupart du
temps exprimée par rapport a celle du vide (gy) et donc les grandeurs ¢, €' et € sont souvent
interprétées comme des valeurs relatives méme si I’indice r n’apparait pas.

Afin de clarifier la compréhension des principaux parametres caractéristiques décrivant les
propriétés électriques d’un milieu en fonction de la fréquence, nous résumons ci-dessous la
signification des différents termes généralement rencontrés [B.1].

v' ¢ : Conductivité statique. Traduit la conduction liée aux déplacements des charges
libres (ions, électrons). Proportionnelle a la puissance dissipée par effet Joule (pertes
ohmiques) dans un conducteur. Apparait parfois avec la notation g;. Par abus de
langage o est parfois utilisé pour désigner la conductivité globale ¢’ prenant en
considération les pertes ohmiques et diélectriques.

v' & . Permittivité. Pour un milieu diélectrique ne présentant pas de dépendance

fréquentielle (sans pertes), la permittivité &' désigne simplement la constante
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diélectrique du matériau et a la méme signification que &. Pour un diélectrique a
pertes, &' peut varier avec la fréquence. Plus précisément, €' chute lorsqu’une partie de
la polarisation ne peut plus répondre assez rapidement aux variations du champ
électrique. &' est la partie réelle de la permittivité complexe & L’indice r est
normalement ajouté pour indiquer qu’il s’agit d’une permittivité relative a celle du
vide (&), mais en pratique celui-ci est souvent omis [B.1].

¢": Facteur de pertes diélectriques. Traduit les pertes diélectriques du matériau.
Proportionnel a la quantité d’énergie perdue dans le milieu pendant un cycle
T = 2 /w du champ électrique. Cette grandeur varie avec la fréquence. Typiquement,
elle passe par un maximum a la (aux) fréquence(s) caractéristiques de relaxation, et est
tend vers zéro pour les fréquences inférieurs et supérieures [B.1]. &' est la partie
imaginaire de la permittivité complexe £ d’un diélectrique pur. Il peut arriver que le
symbole soit utilisé pour désigner la partie imaginaire de la permittivité complexe
d’un milieu mixte diélectrique/conducteur. Dans ce cas, elle inclut également les
pertes ohmiques.

04 = we&ye': Conductivité dynamique. Proportionnelle a la puissance dissipée dans un
diélectrique pur. Traduit les pertes diélectriques. Dans un milieu a pertes, g; augmente
avec la fréquence. Lorsque le facteur de pertes &' passe par un maximum, la
conductivité dynamique o4 croit pour atteindre un palier supérieur.

o' =04+ 0 : Conductivité globale. Contribution globale des deux conductivités
(statique et dynamique). Proportionnelle a la puissance totale dissipée dans un milieu
mixte diélectrique/conducteur. Partie réelle de la conductivité complexe.

o'': Partie imaginaire de la conductivité complexe. Traduit le facteur de
proportionnalité entre le champ électrique appliqué et le courant de déplacement
généré [B.1].

o =0"+jo" : Conductivit¢ complexe globale d’un milieu mixte diélectrique (a
pertes) et conducteur. Caractérise completement les propriétés électriques d’un

N

matériau. Utilisé plutot pour décrire un matériau a “tendance” conducteur.
!

e=¢'+j :—E : Permittivité complexe globale d’un milieu mixte diélectrique (a
0

pertes) et conducteur. Caractérise completement les propriétés électriques d’un
matériau. Contient les mémes informations que la conductivité complexe og. Utilisé

N

plutdt pour décrire un matériau a "tendance” diélectrique [B.1].
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v d(w) = jweye(w): Relation liant la permittivité et la conductivité complexe [B.1].
v Z L K: Impédance électrique complexe. Avec K le facteur géométrique de

- o(w)

cellule en m™".
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Annexe C

Principaux mécanismes de relaxations

Nous abordons ici les 3 principaux phénomenes de relaxation susceptibles d’étre rencontrés
dans les tissus biologiques, a savoir :

v' Les relaxations dipolaires (ou relaxations d’orientation).

v" Les relaxations d’interfaces ou relaxations dites de Maxwell-Wagner.

v Les relaxations des contre-ions.

C.1. Relaxation dipolaire

En présence d’un champ alternatif, les molécules polaires telles que les molécules d’eau ou
certaines protéines, subissent une rotation. Cette rotation n’est pas instantanée et donc un
phénomene de relaxation est inhérent a ce mouvement de charges. Debye [C.1] [C.2] décrit
I’orientation des dipdles permanents (telles que les molécules d’eau) comme un phénomene
purement visqueux, sans force de rappels, qui peut étre approché par un systeme du premier
ordre avec une constante de temps de relaxation T donnée par [C.3] :

_ 4mna’
"TTRT

Avec 1 la viscosité, a le rayon du dipdle, k la constante de Boltzmann et 7" la température.

(C.1)

Notons que la taille du dipole considéré a une influence majeure dans la durée de relaxation.
En effet, il apparait avec une puissance 3 dans ’expression de la constante de temps de
relaxation. Typiquement, 1’orientation des molécules d’eau (eau pure) se produit avec des
temps de relaxation de I’ordre de quelques picosecondes, soit de fréquences caractéristiques
de relaxations voisines de 20 GHz. Pour comparaison, les protéines polaires présentes dans les
tissus biologiques sont en général bien plus grandes que des molécules d’eau et les fréquences

caractéristiques de relaxations sont alors bien plus faibles (quelques MHz)

C.2. Relaxation d’interface : effet Maxwell-Wagner

La relaxation d’interface appelée également relaxation de Maxwell-Wagner est un phénomene
qui se produit dans les matériaux hétérogenes, plus précis€ément dans des matériaux ou le
courant doit traverser des interfaces séparant des milieux possédant des propriétés électriques

différentes. Afin d’illustrer ce phénomene, considérons dans un premier temps un milieu
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simple composé de deux couches juxtaposées (voir Figure C.1) de propriétés électriques

différentes et indépendantes de la fréquence (s” =0-0" = a).

Milieu 1 dy C £
o R, = =1
(611 Sl) 1 (2] 1 d1
d dlt d &
dzt R, = —+ Cz = N

[ 2

Milieu 2
(02,82)

(a) (b)

Figure C.1 - (a) Illustration de la relaxation d’interface de Maxwell-Wagner pour un
modele de matériau composé de deux couches de propriétés électriques différentes
(b) Modele électrique équivalent

N

Supposons que I’ensemble soit soumis a un échelon de champ électrique. Initialement, si

I’interface entre les deux milieux n’est pas chargée la loi de Poisson [C.4] impose que le
déplacement électrique D soit constant “a I’interface et on peut donc écrire :
l_)) = E:’lﬁl = Eéﬁz (C.Z)

Les densités de courant des deux milieux peuvent alors étre reliées par :

T IE r
i 0By 016
> ,—> - 7o
J.  o03E, 028

(C.3)
Ainsi, si oj&; # 0,€1, les densités de courant J; et J, ne sont pas égales. Ce déséquilibre
entraine une accumulation de charges a I’interface séparant les deux couches, ce qui entraine

I’apparition d’un dipdle induit a [’interface (polarisation d’interface). Ce processus
d’accumulation n’est cependant pas instantané et prendra d’autant plus de temps que la
différence entre fl et fz est grande. Le matériau est donc le siege d’une relaxation liée au
retard d’accumulation des charges a I'interface. La permittivité complexe du mélange formé
par les deux milieux peut étre calculée en considérant le modele électrique donné en Figure
C.1 - (b). Ce dernier représente les propriétés conductrices des milieux par R; = d;/o; et les
propriétés diélectriques par C; = ¢;/d; (F/m?), ot i désigne le milieu (1 ou 2) et d; 1’épaisseur
du milieu considéré [C.5] [A.3] [C.6]. L’admittance globale Y du mélange est donnée par :
Y=Y +Y, (C4

Y, et Y, désignant les admittances de chaque couche obtenues par I’association en parallele
des éléments R;//C; et Ry//C,. La permittivité complexe globale de la double couche peut alors

étre déduite par la transformation suivante :
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o(w S Y S Y, +Y
e =ZD_5 L _Shtbh (C.5)
= jwey d jwegy d jwe

En remplacant Y; et Y, par leurs expressions fonctions des propriétés intrinseques de chaque
milieu (d;, ¢/, d;) et en développant le calcul on obtient pour la permittivité complexe une

expression identifiable a 1’équation de Debye améliorée avec les parametres caractéristiques

suivants :
dojo,
G+ o o
s+ iy e
d20'1’ + dlo'zl .
L d(e1d, 052 +e,d507?) (C.8)
= ol + 4} '
deis,
1€2 (C9)

7= dye; + dqg
Ainsi, il apparait que la permittivité complexe du mélange des deux couches présente un
comportement dispersif avec la fréquence assimilable au modele de relaxation du premier
ordre de Debye (mais sans relation avec la relaxation dipolaire) alors que les propriétés des
deux milieux sont indépendantes de la fréquence. Les parametres caractéristiques de cette
relaxation dépendant des propriétés du mélange, a savoir de la permittivité et la conductivité
de chaque milieu et de leur épaisseur. Bien sur, si les milieux posseédent eux-mémes des
propriétés dispersives (dues a une relaxation dipolaire par exemple), les phénomenes sont
cumulables, et le mélange présentera plusieurs relaxations distinctes. Il est également possible
d’ “etendre ce modele a un nombre de couches n en combinant deux a deux successivement les
différentes couches [C.7], la relaxation serait alors caractérisée par une distribution de n-1

constantes de temps.

C.3. Relaxation des contres-ions

Ce processus de relaxation est lié a la diffusion ionique dans les doubles couches adjacentes
aux surfaces chargées. La relaxation est liée a un processus de diffusion et non de migration
comme c’est le cas pour la relaxation interfaciale de Maxwell-Wagner (voir Annexe C.2). De
nombreux auteurs ont reporté 1’existence de tels phénomenes dans des milieux comportant
des surfaces chargées tels que : des émulsions [C.8] [C.9], des suspensions de spheres en
polystyrene [C.10], des micro-organismes [C.11] et dans de longues macromolécules comme

I’ADN [C.12]. La premiere théorie permettant de décrire ce phénomene fut donné par
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Schwarz en 1962 [C.13]. Méme si son approche repose sur plusieurs approximations et
suppositions, elle reste la seule largement utilisée par les expérimentalistes pour interpréter
leurs résultats. Le modele considere le cas d’une sphere de rayon a sur laquelle est attachée
une couche de contre-ions absorbés de densité surfacique de charges dy (m~%). La double
couche est supposée tres fine par rapport au diametre de la sphere. Selon Schwartz, la
permittivité complexe de la sphere homogene équivalente est alors donnée par :

N 1 eléya
P14 jwt gokT

g =€ (C.10)

ol &, est la permittivité du matériau composant la sphere, e, la charge du contre-ion, et est T

la constante de temps de relaxation donnée par :
_ epa? /
t= 2ukT (C.11)

Avec u la mobilité surfacique des contre-ions (en m*AV - s)). La permittivité complexe
globale d’une suspension de spheres en utilisant ce modele peut alors étre calculée en utilisant
la théorie des mélanges de Maxwell-Wagner (voir Annexe C.2), ce qui permet d’obtenir la

chute de permittivité obtenue dans une suspension de sphere de fraction volumique p :

9 e’aqy
T (2+p)? kT

D’autres modeles ont été développés pour décrire ce type de relaxation. Des informations plus

Ae (C.12)

détaillées pourront étre trouvées dans [C.3] [C.7] [A.3]. Dans les milieux biologiques, les
surfaces des membranes cellulaires sont hautement chargées, et donc la relaxation liée a la
diffusion des nuages de contre ions présents a la périphérie des cellules est souvent dominante

en basses fréquences (dispersion ).
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Résumé

Dans ce travail, une contribution a été menée dans un premier temps a la modélisation de
résonateurs patches rectangulaires (RPR) insérés dans des structures a multicouches
diélectriques. Dans ce contexte, nous présenterons la formulation mathématique du RPR.
Partant des équations de Maxwell avec les conditions électromagnétique (EM) aux frontieres
de la structure, nous avons déterminé I’expression du champ électrique. Les inconnues sont
les densités de courant électrique sur la plaque conductrice modélisés selon trois types de
fonctions de bases (le polyndme de Chebyshev avec conditions de bord et les fonctions de
base sinusoidales avec et sans conditions de bord). L’utilisation de la méthode des moments
(MoM) via la procédure de Galerkin nous a permis de discrétiser et de résoudre 1’équation
intégrale, couplée avec le tenseur spectral de Green de forme diagonale. Les solutions aux
valeurs propres sont les valeurs qui annulent le déterminant de la matrice B suivant les
directions [x,y] ol B est la matrice qui relie les coefficients de la décomposition de la densité
de courant surfacique du résonateur dans le domaine spectral. Deux logiciels EM du
commerce HFSS et CST ont été utilisés pour simuler les prototypes RPR proposés.
L’exactitude des résultats obtenus est évaluée utilisant quatre prototypes opérant aux alentours
de 6 GHz, tenant compte seulement de la fréquence de résonance du mode fondamental. Le
modele théorique est comparé aux simulations. La réalisation et une étude expérimentale des
prototypes RPR proposés avec et sans superstrat ont été traités, les criteres du RPR ont été
établis théoriquement et expérimentalement, afin d’utiliser ces structures dans des
perspectives futures comme capteur électromagnétique pour la caractérisation de différents
superstrats.

En un second temps, notre travail a été consacré a 1’application des prototypes proposés
comme capteur EM pour la détermination des caractéristiques électrique de différents
matériaux biologiques. Des mesures et simulations EM avec HFSS ont été traitées sur les
RPR proposés avec divers superstrats biologiques afin de déterminer leurs constantes

diélectriques ainsi que leurs facteurs de pertes.

Mots clés : Résonateur Patch Rectangulaire (RPR), Méthode des Moments (MoM),
simulations EM, controle non destructif, tissus biologiques, capteur EM, caractérisations de

matériaux biologiques.



Abstract

This work of thesis has for objective the study of a sensor with planar resonator for
applications in the non-destructive control. In this context, two approaches were defined in
this work. In a first part, a conception, a modelling, a simulation with commercial softwares
(HESS, CST), a realization and measurements were treated on rectangular patch resonators
(RPR). Several prototypes mono and bi-layers were designed for this interest with various
thicknesses of the substrate / superstrate and with two materials (Duroid and epoxy glass).
The RPR formulation equation of proposed model was treated. RPRs have been studied
extensively using rigorous full-wave analysis and various types of current expansion
functions. The proposed theoretical analysis is based on the Method of Moment (MoM) which
is considered as a standard procedure to solve problems such as the fundamental quantity of
interest, namely the electric current distribution on the patch surface, from which all the other
required resonator parameters can be obtained. In the literature, three types of entire domain
basis functions are widely used to expand the patch currents. While, the first two types of
basis functions involve a set of sinusoidal cavity modes without edge conditions (sbf-wo-ec)
and with edge conditions (sbf-w-ec), and in order to incorporate the edge conditions (cp-ec),
the third one consists of

Chebyshev polynomials combinations with weighting factors. The theoretical model is hence
based on the moment method of via the approach of Galerkin, in which three types of basis
functions are used. These last ones as well as the Green Dyadic spectral functions are
efficiently implanted with compact Fortran 90 codes . Two EM commercial software HFSS
and CST was used to validate the proposed RPR prototypes. The exactness of the obtained
results is estimated using four prototypes operating near 6 GHz, taking into account only the
fundamental mode resonant frequency. The theoretical model is compared with the
simulations and the measurement results. The second approach of this thesis will be focused
on the characterization of biological materials using the RPR prototypes proposed as
applicator in the non-destructive control and the medical domain to find the abnormalities of
these tissues such as: eczema, psoriasis, cancer, etc. Our center of interest will be managed
towards the dielectric properties of the biological material to extract the relative permittivity
and the loss factor. Measurements were made in the laboratoire d’Electronique et
d’Electromagnétisme (L2E) on several samples (liver, fat, chicken, butter, foie gras, etc.), in
order to extract the resonant frequency, the reflection coefficient S;; and the quality factor
who will allow us afterward to calculate the loss factor and the permittivity of every sample
and consequently to characterize the dielectric biological material.

Keywords: Rectangular Patch Resonator (RPR), Moment Method ( MoM), EM simulations,
non-destructive control, biological tissues, EM sensor, characterizations of biological
materials.
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Résumé:

Ce travail de these a pour objectif I’étude d’un capteur a base de résonateur planaire pour applications au contrdle non
destructif (CND). Dans ce contexte, deux approches ont été défini dans ce travail. Dans une premiere partie, une
conception, une modélisation, une simulation avec des logiciels du commerce (HFSS, CST), une réalisation et des
mesures ont été traités sur des résonateurs patches rectangulaires (RPR). Plusieurs prototypes mono et bicouches ont été
congus pour cet intérét avec différentes épaisseurs du substrat/superstrat et avec deux matériaux (Duroid et verre époxy).
Une mise en équation du modele proposé RPR a été traitée. Deux logiciels EM du commerce HFSS et CST ont été
utilisés pour simuler les prototypes RPR proposés. L’exactitude des résultats obtenus est évaluée moyennant quatre
prototypes opérant aux alentours de 6 GHz, tenant compte seulement de la fréquence de résonance du mode fondamental.
Le modele théorique est comparé aux simulations et aux résultats des mesures. La seconde approche de cette these sera
focalisé sur la caractérisation de matériaux biologiques utilisant les prototypes RPR proposés comme applicateur dans le
contrdle non destructif ainsi que dans le domaine médical ou il s’est avéré intéressant de localiser les anomalies de ces
tissus tels que : eczéma, psoriasis, cancer, etc. Notre centre d’intérét sera dirigé vers les propriétés diélectriques du
matériau biologique afin d’en extraire la permittivité relative et le facteur de perte. Nos mesures ont été faites au
laboratoire d’Electronique et d’Electromagnétisme (L2E) sur plusieurs échantillons (foie, graisse, poulet, beurre, foie
gras, etc.). Nous avons obtenu la fréquence de résonance, le coefficient de réflexion S;; et le facteur de qualité qui nous
ont permis par la suite de calculer le facteur de perte et la permittivité de chaque échantillon. Enfin il nous a été facile de

caractériser le matériau biologique diélectrique.

Mots clés : RPR, simulations EM, CND, tissus biologiques, capteur EM, caractérisations de matériaux biologiques.

Abstract:

This work of thesis has for objective the study of a sensor with planar resonator for applications in the non-destructive
control (CND). In this context, two approaches were defined in this work. In a first part, a conception, a modelling, a
simulation with commercial softwares (HFSS, CST), a realization and measurements were treated on rectangular patch
resonators (RPR). Several prototypes mono and bi-layers were designed for this interest with various thicknesses of the
substrate / superstrate and with two materials (Duroid and epoxy glass). The RPR formulation equation of proposed
model was treated. Two EM commercial software HFSS and CST was used to validate the proposed RPR prototypes.
The exactness of the obtained results is estimated using four prototypes operating near 6 GHz, taking into account only
the fundamental mode resonant frequency. The theoretical model is compared with the simulations and the measurement
results. The second approach of this thesis will be focused on the characterization of biological materials using the RPR
prototypes proposed as applicator in the non-destructive control and the medical domain to find the abnormalities of these
tissues such as: eczema, psoriasis, cancer, etc. Our center of interest will be managed towards the dielectric properties of
the biological material to extract the relative permittivity and the loss factor. Measurements were made in the laboratoire
d’Electronique et d’Electromagnétisme (L2E) on several samples (liver, fat, chicken, butter, foie gras, etc.), in order to
extract the resonant frequency, the reflection coefficient S;; and the quality factor who will allow us afterward to
calculate the loss factor and the permittivity of every sample and consequently to characterize the dielectric biological

material.
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