These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

W\ Université
Lillel

N° d’ordre : 40094

THESE

présentée a

I'UNIVERSITE LILLE 1 - SCIENCES ET TECHNOLOGIE

Ecole Doctorale Sciences Pour I'Ingénieur

pour obtenir le titre de

DOCTEUR DE L’UNIVERSITE
spécialité

MICROONDES et MICROTECHNOLOGIES

par

Aurélien MARTEAU

DEPHASEURS COMPOSITES A BASE DE METAMATERIAUX

ACCORDABLES PAR FILMS FERROELECTRIQUES

soutenue le 11 décembre 2009

J.C. Carru Président

D. Lippens. Directeur de thése

E. Lheurette Co-Directeur de theése
V. Vigneras Rapporteur

G. Tanné Rapporteur

J. Carbonnell Examinateur

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

REMERCIEMENTS

Ce travail de thése a été effectué a I'Institut d’Electronique de Microélectronique, et de
Nanotechnologie (IEMN), dirigé par Monsieur A. Cappy, Professeur a 1’Université des Sciences et
Technologies de Lille (USTL). Je le remercie de m’avoir accueilli dans ce laboratoire.

Monsieur D. Lippens, Professeur a I’'USTL, dirige le groupe Dispositifs Opto et Micro
Electroniques Quantiques (DOME) au sein du Département Hyperfréquences et Semiconducteurs (DHS)
de ’IEMN. Je le remercie de m’avoir accueilli dans son équipe, pour avoir proposé ce sujet de thése et en

assuré la direction. Je le remercie également pour la confiance qu’il m’a témoignée.

Je remercie sincérement Monsieur E. Lheurette, Maitre de Conférences de 1’Université des
Sciences et Technologies de Lille, qui a co-encadré ce travail. Je le remercie pour sa disponibilité et ses

conseils qui ont rendu cette période particulierement agréable.

Je remercie Monsieur J.C. Carru, Professeur a I’Université du Littoral- Cote d’Opale qui me fait

I’honneur de participer a cette commission d’examen.

Je remercie, Monsieur G. Tanné, Professeur a 1’Université de Brest, e¢ Madame V. Vigneras,

Professeur a I’Université de Bordeaux, d’avoir accepté de juger ce travail et d’en étre les rapporteurs.

Je remercie également Monsieur J. Carbonell, Chercheur a 1’Université de Valence en Espagne,
pour sa collaboration au cours de ces années et de me faire I’honneur de participer a ce jury en tant

qu’examinateur.

Je tiens a remercier particulicrement Monsieur G. Velu, Maitre de conférences (HDR) a
I’Université du Littoral, de m’avoir initié a la méthode sol-gel pour le dépdt des films minces
ferroélectriques ainsi que d’avoir pris le temps de me faire visiter la ville de Calais.

Je tiens également a remercier sincérement Elizabeth Delos de la centrale de caractérisation et
Didier Vandermoere de la centrale de technologie pour I’aide qu’ils m’ont fournie lors des campagnes de
mesures et des séances de montage des dispositifs. Je remercie aussi Karine Blary de la centrale de

technologie, pour ses conseils lors de la fabrication des circuits réalisés dans la salle blanche de 'IEMN.

Je remercie sincérement I’ensemble des personnes travaillant a 'IEMN qui ont permis, de par leurs
compétences et leur sympathie, de rendre mon séjour dans ce laboratoire le plus agréable possible. Avec

un hommage tout particulier a Pierre Armand.

Je n’oublie pas de remercier également, les autres membres permanents de 1’équipe, Messieurs X.

Mélique, O. Vanbésien et Madame Véronique Sadaune, qui ont contribué a la progression de ce travail et

© 2011 Tous droits réservés. - 11 http://doc.univ-lille1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

a la bonne humeur au sein de 1’équipe. Je remercie également Madame Marie-Benedicte Dernoncourt et
Mademoiselle Anne Marie Gregis pour leur aide dans les démarches administratives.

Merci également a Romain Kozlowski et Frangcois Danneville pour les vacations effectuées a
'Université Lille 1.

Je tiens a remercier ’ensemble des anciens et nouveaux membres de 1’équipe (postdocs, thésards,
stagiaires. . .) que j’ai rencontrés et qui ont contribué a une excellente ambiance durant ces années:
Thibaut Decoopman, Tahsin Akalin, Sophie Fasquel, Mathias Perrin, Marc Ternisien, Abdenour AZIRI,
Sami Hage-Ali, Olivier Bonno, Michel-Frangois Foulon, Nathalie Fabre, Dmitri Yarekha, Charles
Croénne, Mouloud Bouzouad. Une attention toute particuliere a Thomas Crépin qui a partagé mon bureau

pendant deux années de préparation de thése ainsi qu’a Arnaud Curuchet pour les soirées laborieuses.

Mereci a tous ceux que j’ai rencontrés a I’'IEMN ou ailleurs, et qui m’ont fait découvrir la chaleur

de cette belle région du Nord et de ses habitants.

Enfin, je n’oublierai pas d’associer & mon travail mes parents pour leur amour et leur grand soutien

pendant cette période. Je les remercie de m’avoir toujours encouragé a continuer dans cette voie.

A Sandrine, qui a toujours été présente dans tous les moments, joyeux et difficiles. Merci d’avoir
supporté cet éloignement géographique pendant ces deux années. Les trajets en train sont enfin finis, et

maintenant nous pouvons construire notre foyer ....

© 2011 Tous droits réservés. - 1v- http://doc.univ-lille1 fr



© 2011 Tous droits réservés.

NOTATIONS UTILISEES

[}
)

: Permittivité électrique du vide

: Perméabilité magnétique du vide

=
[—}

: Vitesse de la lumiére dans le vide
Longueur d’onde

: Longueur d’onde dans le vide

: Vecteur d’onde

: Vecteur champ électrique

: Vecteur champ magnétique

: Résistance
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: Impédance

TE : Transverse Electrique
TM : Transverse Magnétique
EM : Electromagnétique
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: Inductance (L : en série, L, : en paralléle, Ly : a caractére RH, Ly : a caractere LH)

: Capacité (C; : en série, C,, : en parallele, Cg : a caractére RH, C : a caractére LH)

GLOSSAIRE DES TERMES TECHNIQUES

BIP : Bande Interdite Photonique

CMA : Conducteur Magnétique Artificiel
SSF : Surface Sélective en Fréquence
SHI : Surface a Haute Impédance

LHM : Left Handed Materials

RH : Right Handed

LH : Left Handed

MD : Main-droit

MG : Main-gauche

PLH : Purely Left Handed

PRH : Purely Right Handed

DNG : Double NeGative media

SNG : Single NeGative media

CRLH : Composite Right and Left Handed
SRR : Split Ring Resonator

CSRR : Complementary Split Ring Resonator
CID : Capacité Interdigitée

FDTD : Finite Difference Time-Domain
FEM : Finite Element Method

MoM : Method of Moment

VNA : Vector Network Analyser
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Introduction Générale

INTRODUCTION GENERALE

Depuis quelques années, I’essor des systemes de télécommunications est considérable tant dans le
domaine militaire que civil. Dans ce contexte, I'utilisation de technologies innovantes est nécessaire pour
concevoir des dispositifs toujours plus performants tout en répondant aux contraintes en terme de poids,
d’encombrement et de colt. Parmi les nouvelles solutions a envisager, la recherche de nouveaux
matériaux est une des plus prometteuses. Les technologies a base de métamatériaux et de films
ferroélectriques accordables en fréquence s’inscrivent ainsi pleinement dans cette optique avec un attrait
incontestable pour les applications hyperfréquences. Le fait d’introduire 1’accordabilité dans les
métamatériaux a l'aide de films ferroélectriques constitue ainsi un enjeu technologique. Les travaux de

recherche présentés dans ce manuscrit permettent d’atteindre cet objectif.

Dans ce manuscrit, nous présentons les travaux de thése que nous avons réalisés a 'IEMN dans le
contexte des milieux artificiels périodiques et des matériaux diélectriques a base de BST. Ils concernent la
conception, la fabrication et la caractérisation de structures hyperfréquences aux propriétés originales : des
déphaseurs composites a base de métamatériaux accordables par films ferroélectriques. Ces structures sont
d’une part une ligne de transmission a base de métamatériaux main-gauche en technologie fin-line et
d’autre part des dispositifs droitiers et gauchers accordables a base de films minces ferroélectriques. Ces
deux thématiques constituent les deux parties du manuscrit.

Le premier théme est relatif aux métamatériau : il s’agit de structures artificielles métalliques et/ou
diélectriques composites dont les propriétés électromagnétiques dépassent celles des matériaux
constitutifs. L’intérét des dispositifs basés sur cette nouvelle approche est de proposer des fonctionnalités
originales, que ce soit en gamme microonde ou en optique.

Le second théme exploré dans cette thése consiste a étudier la possibilité d utiliser des films minces
ferroélectriques pour réaliser des structures a base de métamatériaux aux fonctions hyperfréquences agiles.
Une étude de la dispersion fréquentielle de la fonction diélectrique de films minces de BaSrTiO3 (50/50)
est également réalisée jusqu’a 100 GHz.

Ce mémoire est structurée en deux parties. La premiere partie traite des métamatériaux a base de
motifs résonants en technologie fin-line. Ainsi, cette partie présente successivement dans les trois premiers
chapitres, 1’état de ’art des métamatériaux, puis la conception d’un métamatériau gaucher en technologie
fin-line et enfin I’amélioration de la bande passante en utilisant des motifs Omega avec cette méme
technologie fin-line, dans le troisieme chapitre. La deuxieme partie s’intéresse aux métamatériaux
accordables a base de films minces ferroélectriques. Les chapitres quatre, cinq et six composant cette
partie traiteront ainsi respectivement un état de I’art des matériaux ferroélectriques pour la réalisation de
dispositifs accordables, les caractérisations électriques large bande de couches minces ferroélectriques et
enfin la conception de déphaseurs RH et LH a base de ces films ferroélectriques.
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Dans le premier chapitre, nous nous intéressons a la thématique des métamatériaux. Une forte
dynamique de recherche s’est développée au cours des derniéres années sur ce sujet, en raison des
propriétés électromagnétiques qu’ils peuvent présenter. La structuration périodique sous longueur d’onde
de ces milieux permet de créer des matériaux artificiels présentant des valeurs de permittivité et de
perméabilité effectives négatives. Nous présentons dans ce chapitre, de manicre théorique, ces milieux
ainsi que les applications associées. Ces structures périodiques ont apporté a I’électromagnétisme de
nouveaux concepts et de nouvelles solutions a différents problémes.

Ce chapitre général sur les matériaux artificiels périodiques sera I’occasion de s’intéresser, par la
présentation de résultats théoriques aux principes physiques régissant les matériaux main-gauche et
d’introduire les notions exploitées dans les lignes main-gauche. Les méthodes de caractérisations
numériques et expérimentales classiquement utilisées pour les métamatériaux sont présentées. Une

présentation non exhaustive des applications en hyperfréquence sera également exposée.

Dans le deuxiéme chapitre, nous présentons le développement d’une ligne composite
rétropropagative originale et la mise en évidence d’un milieu a permittivité et perméabilité négatives. Les
technologies en guides d’onde métalliques sont largement utilisées dans les systémes microondes,
notamment de télécommunications, en raison des faibles pertes en ligne qu’elles présentent et du blindage
¢lectromagnétique.

Dans ce cadre, nous présentons la conception, la réalisation et la caractérisation d’une ligne de
transmission main-gauche en technologie fin-line en bande Ku. Nous détaillons les raisons du choix de la
technologie en plan E ainsi que les différentes étapes de conception de cette ligne chargée par des réseaux
de fils et de particules résonantes (SRR). La simulation globale nous permet de prévoir les performances
de la structure. Nous détaillons également sa caractérisation ainsi que la mise en évidence expérimentale
des propriétés main-gauche.

Ces ¢tudes nous permettent d’accroitre notre compréhension des métamatériaux et en particulier
des matériaux main-gauches. Afin de mieux comprendre ’origine des pertes, point bloquant pour des
applications RF : une attention toute particuliere est portée sur celle-ci.

Le travail de ce chapitre s’inscrit dans le cadre d’un programme de recherche européen Eurcka
TELEMAC: «Study and control of microwave and millimeter wave propagation by using
metamaterials”. C’est un projet de collaboration entre la société THALES AEROPORTES SYSTEMES
(TAS); I’Universidad Autonoma de Barcelona, Universidad Publica de Navarra (avec F. MARTIN); le
Consultora Navarra de Telecomunicaciones (CONATEL) ; Omicron Circuits s.I; I'Institute d’Electronique
Fondamentale (IEF avec M. A. DELUSTRAC) et I'Institut d’Electronique, Micro-électronique et
Nanotechnologies (IEMN) de I’Université des Sciences et Technologies de Lille.

Dans le troisiéme chapitre, nous nous intéressons a la conception, la fabrication, la caractérisation
et ’analyse de métamatériaux gauchers large bande en technologie fin-line chargée par des lettres Omega.
Ces travaux de recherche sont une extension des travaux précédents dans le but d’élargir la bande de
transmission. Nous détaillons donc brievement les travaux (méthode de conception, explication des
principes et des méthodes de calculs) en se focalisant plus particulierement sur les résultats

expérimentaux obtenus.
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Ces travaux de recherche de ce troisiéme chapitre sont le fruit d’une collaboration avec J. Carbonell
du « Departamento de Comunicaciones », de I’Université « Politécnica de Valencia » a Valence en

Espagne.

Le quatrieme chapitre est entiérement consacré aux matériaux ferroélectriques en dressant un état
de I’art de la littérature. Dans un premier temps, les matériaux ferroélectriques sont présentés pour mieux
comprendre leur fonctionnement. Les propriétés générales de ces matériaux, notamment leur phase (
ferroélectrique / paraélectrique en fonction de la température de Curie) sont abordées.

Les matériaux ferroélectriques sont utilisés en électronique depuis plus de 50 ans sous forme de
céramiques, de couches épaisses et de poudres principalement pour leur constante diélectrique élevée. Le
dépot de ces matériaux sous forme de films minces a commencé récemment avec des intéréts indéniables.
Nous nous focalisons donc sur le titanate de baryum strontium Ba,Sr; TiO; (BST) qui est élaboré sous
forme de films minces, d’épaisseur de 1’ordre du micromeétre, sur des substrats mono cristallins de saphir.
Ces dépots sont réalisés par I’équipe LEMCEL (Laboratoire d’Etude des Matériaux et des Composants
pour I’Electronique) de I"université du Littoral a Calais.

Ensuite, la fabrication et le dépot des films minces ferroélectriques par la technique sol-gel sont
introduits. Puis les différentes méthodes de caractérisations de ces films ainsi que les applications du BST

pour les circuits agiles en fréquence, et plus particulicrement les déphaseurs, sont briévement présentées.

Les propriétés électriques des couches minces Ba,Sr;,TiO; déposées au LEMCEL sont étudiées
dans le 5° chapitre. Désirant connaitre la permittivité complexe de ces films dans des conditions proches
de celles de nos dispositifs, une méthode de caractérisation large bande est utilisée jusqu’a 100 GHz.

Ainsi, des mesures a I’analyseur de réseau vectoriel et des extractions des parametres
caractéristiques du BST sont réalisées sur deux ¢éléments micro-ondes, des capacités interdigitées sub-
microniques et des lignes coplanaires, pour comparaison et validation des résultats. Des outils d’analyse
(modeles en éléments localisés) et de caractérisations ¢lectromagnétiques sont également développés sur

toute la bande de fréquence.

Les résultats du chapitre précédent nous permettent d’envisager la réalisation de dispositifs RF plus
complexes. Ainsi, dans ce sixieme et dernier chapitre, la conception de dispositifs agiles en fréquences
utilisant des couches minces ferroélectriques est traitée.

Le but de cette étude est d’introduire 1’accordabilité en utilisant un matériau agile en fréquence tel
que le BST, dans des circuits a base de métamatériaux afin de concevoir des déphaseurs aux propriétés
originales. Par conséquent, la premiére partie du chapitre présente la réalisation de lignes de transmission
conventionnelles chargées par des capacités en utilisant la méme technologie. L’étude des déphaseurs RH
a ¢té introduite par I’équipe du LEMCEL. Les étapes de conception et d’analyse menées sur ces

déphaseurs permettent une meilleure compréhension de cette technologie.

Les milieux de propagation basés sur I’obtention d’un effet de perméabilité négative ont des pertes
intrinséques ¢élevées résultant des effets de résonance, et la bande de fréquences ou le matériau est
doublement négatif, est faible. Par ailleurs, pour de nombreuses applications micro-ondes, les lignes de
transmission plaquées constituent une alternative aux milieux artificiels : il s’agit ici d’utiliser les
méthodes de conception de circuits et d’analyse des lignes de transmission pour proposer des structures

exploitant les propriétés originales des matériaux artificiels. Ces considérations ont amené un certain
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nombre de chercheurs a s’orienter vers une technologie duale des lignes de transmission conventionnelle
en introduisant une dispersion anormale par le biais d’inductances et de capacités localisées. L’apport de
I’accordabilité a base de BST dans ce type de structures est un travail original.

Ainsi, un circuit main-gauche accordable en fréquence est réalisé et analysé. Aprés avoir justifié
les choix technologiques nous présentons le détail de la conception de ce déphaseur. Les différentes étapes
qui permettent de conduire efficacement la réalisation de dispositifs accordabes en fréquence est
présentée. Celle-ci s’est faite par le biais de simulations électromagnétiques en éléments finis couplées a
des simulations type circuit. Les réalisations technologiques associées a ce dispositif sont ensuite
exposées. Les performances en régime métamatériaux sont également présentées avec 1’aspect équilibré

mis en avant.

Finalement, la conclusion générale permettra de faire un bilan des résultats travaux de recherche

effectués au cours de cette these.
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Chapitre I : Introduction sur les Métamatériaux

PARTIE I

LES METAMATERIAUX
A BASE DE MOTIFS RESONANTS
EN TECHNOLOGIE FIN-LINE
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CHAPITRE 1

k%

INTRODUCTION SUR LES
METAMATERIAUX
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I.1. INTRODUCTION

Les milieux artificiels périodiques sont réalisés grace a une structuration métallique et/ou
diélectrique a différentes échelles devant la longueur d’onde. La périodicité spatiale de ces milieux
hétérogenes permet de modifier les conditions de propagation des ondes ¢électromagnétiques par rapport
aux matériaux constitutifs. Nous présentons dans ce chapitre deux catégories de matériaux artificiels
périodiques susceptibles de présenter des propriétés similaires a celles des milieux main-gauche, a savoir
les métamatériaux et les cristaux photoniques. Ces deux types de matériaux peuvent étre classés en
fonction de leurs dimensions par rapport a la longueur d’onde Nous nous intéresserons plus
particulierement aux métamatériaux gauchers qui présentent des propriétés électromagnétiques originales

et trés intéressantes pour les futurs systemes hyperfréquences.

Si I’approche par les métamatériaux a été la premicre exploitée pour I’électromagnétisme gaucher,
d’autres milieux périodiques artificiels sont susceptibles de reproduire des effets physiques observables
dans les milieux main-gauche. C’est le cas des cristaux photoniques dans lesquels il est possible d’obtenir
une réfraction négative. Ces éléments ont une structuration (périodicité et motifs élémentaires) a I’échelle
de la longueur d’onde : ils fonctionnent en régime de diffraction. Selon la bande de fréquence de travail,
cette classe regroupe naturellement la grande famille des cristaux photoniques ou des matériaux a Bandes
interdites Photoniques (BIP), et également les matériaux a Bandes interdites électromagnétiques (BIE).
Ces matériaux peuvent présenter des propriétés main-gauche dans certaines bandes de fréquences. Les

courbures de bande du diagramme de dispersion permettent dans ce cas d’obtenir une réfraction négative.

Les métamatériaux quant a eux sont réalisés par une structuration périodique sous longueur d’onde,
le plus souvent métallique. L’échelle trés petite de structuration rend possible leur homogénéisation et ils
peuvent étre caractérisés par des valeurs de permittivité et de perméabilité effectives. Une présentation des
circuits imprimés de motifs périodiques métalliques et de leurs caractéristiques ¢lectromagnétiques sera
réalisée dans la deuxieéme partie de ce chapitre. On constate que la maturité sur ces sujets n’a été acquise
que trés récemment. Le meilleur exemple est probablement la surface a haute impédance introduite par
Sievenpiper pour une utilisation en réflecteur. Dans ce cas, I’onde électromagnétique interagit avec le
milieu sous incidence normale, la surface micro-structurée ¢élimine les ondes parasites de surface et permet
de réaliser des antennes compactes avec un déphasage nul a la réflexion.

Dans le cas des métamatériaux main-gauche, cette structuration artificielle particuliere permet
I’obtention d’un indice de réfraction négatif : la permittivité et la perméabilité effectives sont
simultanément négatives. On emploie en conséquence le terme de milieu doublement négatif. Veselago
prédit ainsi en 1968 [Réf. 1.38] la possibilité de recouvrer une bande de transmission. Dans ce cas, le
milieu est dénommé main-gauche (MG) ou Left-Handed (LH) en anglais, par opposition a une
propagation normale, ou le milieu est dénommé « main-droit » (MD) ou « Right-handed » (RH) en

anglais.

Ce chapitre général sur les matériaux artificiels périodiques sera I’occasion de s’intéresser, par la
présentation de résultats théoriques aux principes physiques régissant les matériaux main gauche et
d’introduire les notions exploitées dans les lignes main-gauche de ces travaux de recherche. Une

présentation non exhaustive des applications en hyperfréquence sera également exposée.
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1.2. STRUCTURES A L’ECHELLE DE LA LONGUEUR D’ONDE : MATERIAUX BIP
OU CRISTAUX PHOTONIQUES

Depuis I’invention des réseaux de diffraction pour la spectroscopie au début du vingtieme siécle,
les structures périodiques n’ont jamais cessé de susciter l’intérét des chercheurs. Dans les années
cinquante, les études dédiées aux structures périodiques portaient essentiellement sur des éléments
métalliques possédant différents axes de périodicité dans le but de réaliser des polariseurs et des
réflecteurs. Ces derni¢res années ont vu un important intérét pour les réseaux métallo-diélectriques
multicouches. Des structures périodiques comprenant plusieurs dimensions et présentant des bandes
interdites électromagnétiques ont alors été développées.

I.2.1. GENERALITES SUR LES BIP

Les matériaux a Bandes Interdites Photoniques (PBG en anglais, pour Photonic Bandgap) sont des
structures constituées d’un agencement périodique d’éléments métalliques ou diélectriques, volumiques ou
imprimés. Dans ces structures périodiques la propagation des ondes pour certaines bandes de fréquences
et certains angles d’incidence de 1’onde excitatrice est interdite [REf. 1.1]. Ces structures peuvent jouer le
role de filtre fréquentiel et de filtre spatial.

Ce phénoméne n’a pas été inventé par ’homme : de nombreuses manifestations de ces propriétés
sont déja appréciables dans la nature. Comme pour les ailes de certains papillons qui peuvent, suivant la
structure de la lumiére, donner lieu a des couleurs ternes aussi bien qu’a des couleurs brillantes.

Parmi la diversité des structures que les études sur les cristaux photoniques ont permis d’envisager,
un certain nombre d’entre elles sont emblématiques et restent les principaux reperes historiques. La Figure
1 présente ces matériaux en allant de la structure la plus simple a la plus complexe. Ces structures sont

définies en fonction du degré de périodicité qui les compose.

a) Réseau de Bragg b) Réseau de tiges ¢) Structure tas de bois d) Yablonovite
Réseau 1D Réseau 2D Réseau 3D

Figure 1 : Cristaux photoniques de référence

Ce phénomene a tout d’abord été découvert pour des structures de dimensions microniques vouées
aux fréquences optiques, d’ou son nom « Bande Interdite Photonique », qui situe la bande interdite pour
des ondes photoniques. Cependant moyennant un rapport d’échelle, ces propriétés sont transposables a des
fréquences plus basses : nous utiliserons plutét le terme de matériaux a Bande Interdite Electromagnétique
ou BIE qui correspond aux bandes de fréquences étudiées. En effet, leurs propriétés fréquentielles sont
transposables pour d’autres longueurs d’ondes car elles sont surtout induites par la ou les périodicités du
matériau. Mais par abus de langage, le terme BIP est généralement utilisé pour désigner ces structures a

Bande Interdite quelle que soit la longueur d’onde de travail
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e  Cristaux Photoniques 1D

En réalité, le tout premier matériau BIP ou cristal photonique, initialement congu pour I’optique, a
été réalisé par le physicien anglais William Laurence Bragg en 1915. Cette structure (Figure 1-a) est
composée par un empilement de couches plates de diélectriques de permittivités différentes et d’épaisseur
égale au quart de la longueur d’onde guidée dans chaque matériau. Cette structure unidimensionnelle se
comporte comme un miroir capable de réfléchir la quasi-totalité de I’onde incidente sur une large bande de
fréquence centrée sur la fréquence de référence choisie pour sa synthese. Cette performance est impossible
avec un miroir classique. Ce phénomene s’explique par de multiples réflexions a I’intérieur méme de
chaque interface. Elles sont constructives pour une épaisseur particuliere des différentes couches. Ces
matériaux dont la constante diélectrique est structurée de maniere périodique possédent des fréquences
pour lesquelles il n’existe aucun mode de propagation possible a I’intérieur du milieu, autrement appelé
bande de fréquence interdite.

Pour les études expérimentales des matériaux aux fréquences microondes, il est aisé d’évaluer la
bande interdite par une mesure de réflectivité d’un échantillon illuminé par une onde localement plane
([Réf. 1.2], [RéEf. 1.3]). Ainsi, grace a un balayage fréquentiel de 1’illumination, il est facile de repérer les
bandes de fortes réflectivités correspondant aux bandes interdites du matériau. Cette méthode s’applique a
des structures finies dans la direction de propagation, et finies ou infinies dans les autres directions. La
Figure 2 montre le module du coefficient de transmission |S21| et le module du coefficient de réflexion
d’une structure 1D sans défaut, soumise a une onde électromagnétique d’incidence normale ([RéEf. 1.4]).

Lorsque cet angle s’écarte de I’incidence normale, la réflectivité chute et le miroir finit par devenir
transparent. L’existence d’une bande interdite omnidirectionnelle, c'est-a-dire indépendante de la direction
de propagation et de la polarisation, est évidemment impossible dans les cristaux 1D. Pour obtenir un
contrdle de la bande interdite quel que soit 1’angle d’incidence, il faut donc étendre la périodicité a 2
(réseau de tiges : Figure 1-b) voire 3 dimensions (communément appelée « tas de bois » et la «
Yablonovite » Figure 1-c). Cette généralisation des dimensions a donné naissance au concept de cristal

photonique.

Onde plane incidente

821 en dB

\f Onde réfléchie

Bande interdite

a8

a8

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

. Fré 8 Ghz ce e G
¥ Onde ansmise FRausnce En Fréguence en Gha

Figure 2 : Coefficient de transmission et de réflexion d’une structure 1D ([Réf. 1.4]).

e  Cristaux Photoniques 2D

La Figure 1-b présente une structure périodique suivant deux directions, plus difficile a réaliser. 11
s’agit d’un arrangement périodique de cylindres diélectriques de permittivité différente du milieu
environnant. La constante diélectrique est donc structurée périodiquement dans les deux dimensions et

reste homogene dans la troisieme. Nous pouvons ainsi ¢tudier les ondes électromagnétiques incidentes a la
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structure 2D en considérant deux polarisations distinctes : TE (champ électrique paralléle aux barreaux de
la structure) et TM (champ électrique perpendiculaire aux barreaux).

Le comportement fréquentiel differe selon la polarisation. En effet, ’apparition des bandes
interdites dépend du contraste d’indice qui doit étre plus élevé selon le type de réseau. Ce sont les
parameétres géométriques, c'est-a-dire le pas du réseau, le diameétre des tiges (par conséquent le taux de
remplissage de la structure), le motif élémentaire et le contraste d’indice qui fixent les largeurs et les
positions des bandes interdites et des bandes permises.

Le calcul de la relation de dispersion (diagramme de bande) se détermine par la résolution des
équations de Maxwell au sein de la maille élémentaire. La représentation de la premiere zone de Brillouin
se fait sur les trois axes du diagramme (I'-M, M-K, K- I'). Ce diagramme définit les modes de propagation

possibles dans la structure en fonction de la fréquence.

e  Cristaux photoniques 3D

Yablonovitch [Réf. 1.1] a eu I’idée d’étendre la structuration des cristaux photoniques a 3
dimensions afin d’obtenir une réflectivité totale quelque soit I’angle d’incidence. En 1987, un prototype
tridimensionnel, la « Yablonovite » (Figure 1-d), a été défini avec des bandes interdites mesurables en
micro-ondes (autour de 12 GHz), pour simplifier les réalisations. Il s’agit d’un bloc de plexiglas usiné
dans trois directions différentes séparées de 120° permettant de reproduire la structure cristalline du
diamant. En réalité, le matériau BIP ainsi réalisé est une extension tridimensionnelle aux fréquences
micro-ondes des miroirs de Bragg. Ce matériau posseéde la plus large des bandes interdites quel que soit
I’angle de I’onde électromagnétique et il se rapproche de la structure parfaite du diamant. Une autre
approche permettant la réalisation d’un cristal photonique 3D est inspirée de matériaux trouvés a 1’¢tat
naturel dénommés « Opales ». Ces matériaux sont constitués de nanospheres assemblées périodiquement

de fagon tres compacte.

Une méthode tres utilisée pour étudier les matériaux BIE consiste a calculer le diagramme de
dispersion du matériau infini. Le réseau cristallin est transposé dans ’espace réciproque des vecteurs
d’ondes. Un nouveau réseau orthogonal au réseau cristallin de 1’espace direct est ainsi obtenu. Cela permet
d’en déduire la premiére zone de Brillouin qui représente le domaine élémentaire dans lequel doivent étre
recherchées les solutions des équations de propagation. Cette étude permet de déterminer si le matériau
possede une bande de fréquence interdite commune a tous les angles de propagation envisageables.

Cette technique est particulierement adaptée aux matériaux périodiques a plusieurs dimensions car
elle considere I’ensemble des directions de propagation électromagnétique dans le matériau pour chaque

fréquence étudiée.

e  Structures métalliques

Dans les exemples empruntés ci-dessus, seuls les matériaux diélectriques ont été présentés, mais il
existe également des structures composées d’¢léments métalliques agencés périodiquement. Contrairement
aux longueurs d’onde optiques, [’utilisation des métaux aux fréquences microondes n’est pas
préjudiciable. En effet, les pertes métalliques sont bien souvent trés inférieures aux pertes engendrées par

des matériaux diélectriques.
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Figure 3 : Coefficient de transmission d’une structure BIE Métallique 2D

Les matériaux métalliques périodiques peuvent se présenter sous la forme de tiges ou de grilles
possédant un ou plusiecurs axes de périodicité. Toutes les grilles possédent une bande interdite basse
fréquence dans laquelle elles se comportent comme de parfaits miroirs. Ce comportement présente une
nouveauté par rapport aux réseaux périodiques BIE diélectriques. En tirant parti de cet effet de coupure a
basse fréquence (Figure 3), il est possible de réaliser des filtres passe-haut (ou passe-bande). Le
comportement fréquentiel de ces structures dépend de la géométrie et de la polarisation de 1’onde

incidente.

1.2.2. APPLICATIONS DES BIP

Dans le domaine de I’optique, de nombreuses applications ont été développées, puis ce fut dans
celui des longueurs d’onde centimétriques et millimétriques. Dans ces cas-ci, les réalisations sont en effet
plus simples vu les dimensions mises en jeu.

Une propriété intéressante des matériaux BIP apparait lorsque la périodicité du cristal est rompue
[Réf. 1.5]. Ces matériaux sont dits « a défaut ». IlIs peuvent faire apparaitre des modes de propagation a
I’intérieur de la bande interdite. Cela revient a introduire des micro cavités résonantes, confinant le champ
électromagnétique. Le défaut peut étre de différentes natures : changement de la permittivité, de la taille
ou de la forme des inclusions.

Quelle que soit la structure photonique étudiée, les variations des champs dépendent des motifs

choisis. On peut donc classer les structures qui utilisent les structures BIE en deux familles

Q Celles qui utilisent la périodicité des motifs :

e  Les filtres ([Réf. 1.6])

La structuration périodique du plan de masse (ou a moindre mesure dans le substrat) d’une ligne de
transmission permet d’éliminer les ondes de surface en introduisant une importante impédance de surface.
Plus le nombre de motifs est grand, plus la bande rejetée est profonde et large ([Réf. 1.7]). Les guides
d’ondes métalliques chargés par des structures BIP diélectriques peuvent permettre de réaliser des filtres

passe-bande compacts avec de bonnes performances.

e  Les antennes ([Réf. 1.8], [Réf. 1.9])

Une premiere idée consiste a percer le substrat suivant un réseau bidimensionnel de telle maniere
que la bande interdite du BIP recouvre les premiers modes de substrats ([Réf. 1.10]). Ainsi, les champs
électromagnétiques ne sont plus piégés dans le plan de masse arriere : les ondes de surfaces sont éliminées

et nous obtenons des lobes secondaires réduits. Cette idée peut également servir a diminuer le couplage
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parasite induit par des modes de substrat d’antennes (appartenant & un réseau) proches 1’'une de ’autre
([Réf. L.11]).

Une autre solution utilise la structure employée pour les filtres. Il s’agit d’usiner cette fois, suivant
un réseau, le plan de masse de 1’antenne. Il est d’ailleurs possible de se servir de cette structure pour
réaliser un balayage électronique. En effet, en usinant le plan de masse a 1’arriére de lignes microrubans
alimentant un réseau d’antennes patchs et en y incorporant des composants actifs commandables, le trou
dans le plan de masse aura une influence (suivant I’état des composants) sur la phase du signal distribué
au réseau ([Réf. 1.12]).

e Les structures cristallines artificielles ([Réf. 1.13])

le but est d’empécher la propagation de 1’onde quel que soit I’angle d’incidence de I’onde

excitatrice.

e Les Radomes

Les matériaux BIE sont également intéressants pour la furtivité. Il est possible de réduire la Surface
Equivalente Radar (SER) d'un aérien en couplant ce dernier avec un BIE métallique possédant des
caractéristiques de transparence durant le temps d'émission ou de réception d’une information et des

caractéristiques d'opacité pendant le reste du temps ([Réf. 1.14]).

Q Celles qui utilisent la périodicité des motifs et des ruptures de périodicité :

e Les filtres trés sélectifs ([REf. 1.15])

Dans ce cas les ruptures de périodicités permettent d’introduire des degrés de liberté pour la

définition du gabarit de filtrage (transmission de I’onde dans la bande interdite).

o Les guides ([Réf. 1.16], [Réf. 1.17])

Un « couloir » est créé au milieu du réseau périodique, 1’onde le suit comme dans le cas d’un guide.
Ces couloirs, correspondant a des défauts linéiques, peuvent étre obtenus de diverses maniéres, soit en
retirant une ou plusieurs rangées de trous, soit avec un espace différent de la période du réseau. Cette
ingénierie de réseau permet ainsi de réaliser des coudes guidés avec de forts rayons de courbure ([Réf.
1.18], contrairement aux dispositifs de guidage classique.

Des structures spectaculaires sont les guides de propagation photoniques par I’intermédiaire de
défauts résonants couplés. En effet, en insérant plusieurs défauts positionnés aléatoirement dans un réseau
de Bragg, ceux-ci vont se coupler en créant des modes dans la bande interdite de la structure initiale sans
défaut. Les défauts étant couplés, il y a une dégénérescence au niveau des modes résonants. L’onde peut
ainsi se propager d’une cavité a I’autre par effet de couplage ([Réf. 1.19]).

e Les coupleurs ([Réf. 1.20])
En ajoutant a deux guides paralléles une jonction commune, associée a des éléments actifs, on peut
réaliser une fonction d’aiguillage. On peut également réaliser un diviseur de puissance en Y en cassant la

symétrie sur 1’un des bras par un défaut manquant.

e Les antennes en cavité ([Réf. 1.21])

Les champs électromagnétiques sont piégés dans le défaut, nous obtenons ainsi une antenne
résonante et directive. Ainsi, en utilisant le principe des cavités de type Fabry-Pérot, Thévenot et al, de

I’'IRCOM, ont augmenté la directivité d’une antenne imprimée fonctionnant en bande X ([Réf. 1.22]).
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Les cristaux photoniques peuvent étre non seulement utilisés aux fréquences des bandes interdites
tels que des miroirs, comme nous venons de le voir, mais également dans les régions de transparence de
I’onde correspondant aux bandes permises, grace a leurs propriétés de dispersion et de réfraction

particulieres.

1.2.3. REFRACTION NEGATIVE DANS LES CRISTAUX PHOTONIQUES

Nous venons de voir qu’initialement, les microstructures a gap de photons ont été proposées afin
de créer une bande interdite dans le diagramme de dispersion, de maniére analogue a la bande interdite des
cristaux de semi-conducteurs. Ce n’est que récemment que des effets tout d’abord d’ultra-réfraction puis
de réfraction négative ont été recherchés ([Réf. 1.23]). Dans ce dernier cas, on ne cherche plus a les utiliser
pour la création de guide d’ondes, par I’insertion de défauts linéiques, ou de cavités photoniques, a 1’aide
de défauts ponctuels, mais de tirer parti du caractére hautement dispersif, résultant de la périodicité des
systémes.

En optique, la structure a réseaux de trous est actuellement la solution la plus utilisée pour la
réalisation de matériaux a indice de réfraction négatif avec une structuration transversale d’une
hétérostructure de semi-conducteurs. Cette structuration assure le confinement de 1’onde
électromagnétique dans la direction de croissance. Le substrat dans lequel on micro-grave un réseau de
trous comporte des couches alternées de semi-conducteurs. L’indice plus élevé de la couche quaternaire
permet le confinement de la lumiére dans un plan situé plus ou moins profondément par rapport a la
surface libre. La gravure du réseau de trous permet de modifier, par la structuration périodique, le
diagramme de dispersion qui présente généralement 1’allure de celui tracé sur la Figure 4-a pour les

directions cristallines principales ([Réf. 1.24]).

Nous avons la possibilité de réfracter négativement la lumiére pour tous les points pour lesquels la
vitesse de groupe et la vitesse de phase ont des directions opposées. On constate qu’en premicre bande,
cette condition pourrait étre remplie prés du bord de la zone de Brillouin. Rappelons que le concept de
zone réduite, introduite par Léon Brillouin dans I’espace des vecteurs d’ondes, permet de définir les
conditions de propagation dans I’ensemble de 1’espace réciproque en tirant parti de la périodicité. Or, pour
des vecteurs d’ondes situés en bordure de la zone de Brillouin, la longueur d’onde associée se compare au
pas du réseau. Ces conditions correspondent au régime de diffraction pour lequel la longueur d’onde est du
méme ordre de grandeur que la dimension qui définit la structuration. Par ailleurs, la structure de bande
correspondant a ces fréquences ou la réfraction négative peut étre observée dépend fortement de la
direction cristalline et présente par conséquent de fortes anisotropies. Dans ces conditions, il est difficile
de définir un milieu effectif et des valeurs non locales de I’indice de réfraction, compte tenu de ces effets
d’anisotropie marqugés.

Face a cette difficulté, les chercheurs s’orientent actuellement vers la seconde bande d’énergie
permise. On constate tout d’abord que la courbure est dans ce cas inversée. Par conséquent le critére de
I’existence d’ondes rétropropagées dans les milieux a indice de réfraction négatif est satisfait, a savoir les
signes oppos¢s entre les vitesses de groupe et de phase. De plus, le calcul des isofréquences montre que les
contours sont relativement isotropes comme on peut le constater sur la Figure 4-b, tracés pour un réseau de
trous dans le plan 'MK. On note en effet que les contours sont relativement circulaires. Dans cette zone,
I’indice de réfraction est indépendant de 1’angle d’incidence. L’approche phénoménologique consiste alors
a définir un indice effectif en raison de l’isotropie. Un resserrement des cercles isofrequences avec la

décroissance de la fréquence indique la présence d’un indice négatif.
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Figure 4 : Microstructures diélectriques. (a) Structure de bande dans les directions cristallines
principales (b) Courbes d’iso-énergie dans le plan TMK (unités normalisée) [Réf. 1.25]

1.3. LA TECHNOLOGIE DES METAMATERIAUX

Par définition, le métamatériau est un matériau qui n’existe pas dans la nature, sous une forme
homogene et isotrope. Nous rappelons que le préfixe méta signifie « au-dela de », indiquant I’idée d’une
transformation conduisant a un changement des propriétés du milieu. Les métamatériaux sont des
structures artificielles comportant généralement des inclusions métalliques dans un matériau hote
diélectrique, avec une périodicité et une forme spécifiques. Contrairement aux cristaux photoniques, la
structuration est effectuée a des échelles bien plus petites que la longueur d’onde de [’onde
électromagnétique qui les excite, permettant de définir un milieu effectif homogene. Ainsi, une des
premiéres conséquences de la micro- ou nano- fabrication de ces structures artificielles est la perspective
de miniaturiser les dispositifs.

Dans un premier temps, des circuits imprimés de motifs périodiques métalliques vont étre présentés
en tant que structures historiques des métamatériaux. Ces structures étaient initialement utilisées en bande
interdite. Cette partie traitera des exemples les plus connus et appliqués de nos jours, et plus
particulierement les surfaces de D. Sievenpiper qui sont des structures périodiques bidimensionnelles
développées initialement pour présenter une bande interdite pour les ondes de surface.

Ensuite, le cas particulier des métamatériaux « main-gauche » va étre introduit d’un point de vue
théorique et applicatif. Dans ce cas, les structures sont étudiées en bande de transmission et non interdite.
L’échelle tres petite de structuration rend possible leur homogénéisation et ils peuvent étre caractérisés par
des valeurs de permittivité et de perméabilité effectives simultanément négatives. On emploie en
conséquence le terme de milieux doublement négatifs. Les démonstrations actuelles sont réalisées en
gamme microondes et terahertz et les recherches s’orientent vers I’optique. Une liste non exhaustive des
applications possibles des métamatériaux main gauche en hyperfréquence va étre présentée, pour des

fonctionnements guidés et rayonnants.
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1.3.1. STRUCTURES DE BASE : CIRCUITS IMPRIMES DE MOTIFS PERIODIQUES METALLIQUES

A BANDES INTERDITES

1.3.1.1. LES SURFACES A HAUTES IMPEDANCES (HIS)

Historiquement, les premieres surfaces a haute impédance (ou High Impedance Surface, soit HIS,
en anglais) sont constituées par des surfaces corruguées. Celles-ci sont des structures unidimensionnelles,
constituées de plaques métalliques de profondeur égale au quart de la longueur d’onde et court-circuitée a
une des extrémités, comme le montre la Figure 5-a ([Réf. 1.26]) Ainsi, les ondes ne peuvent pas se
propager le long de sa surface puisque le court-circuit en bas de la structure est vu comme un circuit
ouvert quand on se met a une distance égale au quart d’onde. Par conséquent, les plaques métalliques

paraissent infinies et I’onde ne peut pas se propager.

Les substrats a hautes impédances sont 1’extension des surfaces corruguées en deux dimensions.
Ainsi, de nouvelles structures périodiques apparues a la fin des années 90, ont enrichi la panoplie des
matériaux a bande interdite. Les dimensions des motifs métalliques qui composent ces structures
périodiques sont inférieures a la longueur d’onde. Le matériau est alors assimilable a un milieu effectif.
Ces structures sont des surfaces imprimées en métal et qui operent sur des modes guidés (coplanaires ou
micro-rubans). Elles peuvent interagir avec l’environnement électromagnétique par 1’excitation de
courants surfaciques. L’existence de ces courants de surface permet d’introduire la notion d’impédance de
surface, définie par le rapport de la composante du champ électrique et celle du champ magnétique dans le
plan de propagation. Cette onde décroit exponentiellement aux abords de I’interface. Parmi les modes
propres de ces structures, certains sont dits a fuite alors que d’autres sont des modes guidés.

Si les motifs métalliques sont suffisamment petits devant la longueur d’onde de travail, leurs
propriétés électromagnétiques peuvent étre traitées en termes d’éléments localisés. Ils agissent comme un
réseau de circuits LC résonnant parallele. A la fréquence de résonance du circuit équivalent 1/(2mf) =
(LC)"’, dans la premiére bande interdite, I'impédance de surface est la plus élevée.

Cette résonance se traduit par le passage a zéro de la phase du coefficient de réflexion. En effet, a la
résonance, les ondes réfléchies par une HIS ne subissent aucun déphasage contrairement a des réflecteurs
métalliques classiques pour lesquels I’onde électromagnétique réfléchie est déphasée de 180° par rapport
a I’onde incidente (due a I’annulation du champ électrique a la surface). Les HIS créent un courant en
phase avec la source. Le champ magnétique tangentiel est faible et le champ électrique tangent a la surface
est élevé. Ces surfaces se comportent donc comme des Conducteurs Magnétiques Artificiels (CMA). Cette
caractéristique existe tant que 1’impédance de surface est supéricure a celle du vide (120 Q). Dans ces
conditions, la phase du coefficient de réflexion de la SHI est comprise entre —90° et 90°. En pratique, les

comportements HIS et CMA sont obtenus lorsque la phase est comprise entre —45° et 45° .

Les HIS présentent une autre propriété trés intéressante d’un point de vue électromagnétique (non
vérifiée pour les CMA). Ces structures n’autorisent la propagation des ondes électromagnétiques le long
de leur surface que pour certaines bandes de fréquences. On remarque deux topologies particuliére : les
structures de type punaise (mushroom en anglais) de Dan Sievenpiper [Réf. 1.26] et les Uniplanar
Compact Photonic Bandgap (UC-PBG) de Tatsuo Itoh [Réf. 1.27].
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L.3.1.1.1. Les Surfaces a Hautes Impédances de Sievenpiper

La structure développée par D. Sievenpiper est représentée Figure 5-b. Il s’agit d’un réseau 2D de
punaises métalliques déposées sur un substrat di¢lectrique et connectées a un plan de masse par des vias
métalliques.

Si cette surface est éclairée par une onde plane, on remarque les différents comportements suivants.
Lorsque la fréquence est inférieure a la fréquence de résonance, la surface est assimilable a un plan
métallique ou seules les ondes TM sont susceptibles de se propager. Au dessus de la fréquence de
résonance, la surface est capacitive et supporte les ondes TE. Autour de la fréquence de résonance, on
observe que la phase est nulle (Figure 5-c). L’impédance de surface est la plus élevée. Cette fréquence est
située au milieu de la premiere bande interdite et les valeurs de la phase comprises entre +pi/2 et —pi/2

permettent de définir les frontiéres de cette bande.

30 T
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Figure 5 : (a) Surfaces corruguées. (b) Surface a haute impédance réalisée a partir d’un réseau
carré de pavés reliés a la masse par des vias métalliques (mushroom) [Réf. 1.26]. (¢) Diagramme de
dispersion et phase a la réflexion d’une surface haute Impédance

e  Applications des HIS :

Les caractéristiques des surfaces a haute impédance décrites précédemment sont trés intéressantes
pour I’amélioration du fonctionnement des antennes. En effet, il est possible de coller I’antenne au plan de
masse, quand ce dernier présente une surface a haute impédance alors que les sources électriques seront,
quant a elles, court-circuitées et ne rayonneront pas si on s’approche trop du plan de masse électriquement
conducteur. Ce dernier doit, en effet, étre situé a une certaine distance (le quart de la longueur d’onde
guidée dans le cas des réflecteurs métalliques) pour que la source électrique rayonne correctement, ce qui
représente un inconvénient pour les structures antennaires miniatures large bande. Il est donc possible
d’utiliser ces structures dans des circuits trés compacts. La suppression des ondes de surfaces permet
d’éviter de voir les ondes piégées le long de la surface et par la suite permet d’éviter les ondulations et
d’augmenter la directivité de I’antenne. Par conséquent, elle est utile pour réduire le couplage entre les
antennes. S. Rogers et al., ont réduit le couplage entre antennes et ont réussi a avoir une isolation
d’environ 45 dB pour une antenne « bluetooth » dans la bande ISM (2,4 GHz) [Réf. 1.28]. Victor C.
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Sanchez et al., ont essayé de controler le rayonnement d’une antenne en modifiant les caractéristiques de
la surface a haute impédance sur laquelle ils I’ont implantée [Réf. 1.29].

1.3.1.1.2. Les surfaces Ultra-compactes

Les structures Uniplanar Compact (UC) PBG ont été développées par le professeur Tatsuo Itoh.
Cette surface est composée de motifs métalliques périodiques imprimés directement sur un substrat. La
taille du motif élémentaire est trés petite devant la longueur d’onde, de 1’ordre de A/4 permettant de créer
des structures compactes. Le motif ainsi que le circuit équivalent en éléments localisés sont représentés
Figure 6. Lorsque L et C augmentent proportionnellement 1’un par rapport a I’autre, I’impédance d’onde
est constante mais l’indice effectif équivalent du matériau augmente, ce qui se traduit par un
ralentissement des ondes.

Comme pour la surface de Sievenpiper présentée au paragraphe précédant, la UC-PBG présente
une bande interdite en fréquence pour laquelle la surface se comporte comme un mur magnétique.
Cependant la phase réfléchie par la surface UC-PBG varie plus rapidement en fréquence que celle de

Sievenpiper. Le caractére haute impédance de la structure de Itoh est moins large bande.

e  Applications des UC-PBG:

L’absence de vias, sur cette surface garantit une grande simplicité de réalisation. Plusieurs
applications ont déja été testées dans le domaine des micro-ondes. Un circuit coplanaire avec un plan de
masse constituée de UC-PBG a été congu afin de s’affranchir des ondes parasites. Par ailleurs, un filtre
passe-bande a ligne micro-ruban dont le plan de masse est constitué de tels motifs, a permis de réduire la
taille du filtre de 30 % ([Réf. 1.30], [Réf. 1.31]).

Il faut noter également 1’idée proposée par T. Itoh, d’obtenir un guide d’onde a mode TEM en
s’appuyant sur les propriétés des surfaces a hautes impédances (parois magnétiques) en association avec

des parois métalliques.

Capacité

i
T

VNVt Self

Figure 6 : Motif de la structure UC-PBG et les éléments localisés équivalents [Réf. 1.27].
1.3.1.2. LES SURFACES SELECTIVES EN FREQUENCES

Une autre catégorie de structures périodiques est encore a répertorier : les FSS (Surfaces Sélectives
en Fréquence, ou Frequency Selective Surfaces en anglais). Ces surfaces sont composées d’un
arrangement périodique d’éléments métalliques ou d’ouvertures dans un plan métallique. Ces structures
sont loin d’étre nouvelles, elles ont retenu une grande attention il y a 20 - 30 ans ([Réf. 1.32], [Réf. 1.33])
pour des applications dans le domaine militaire.

Une FSS est une surface composée de motifs métalliques résonants disposés périodiquement
suivant une ou deux dimensions. Sous I’incidence d’une onde plane, cette surface agit comme un filtre
fréquentiel. Les caractéristiques de la réponse en fréquence dépendent de la forme, des dimensions et de
la périodicité des éléments. A chacune des FSS, composée de patchs déconnectés, d’ouvertures dans un

plan métallique ou de boucles métalliques, correspond une réponse en fréquence spécifique répertoriée sur
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la Figure 7. Sur cette figure, les motifs métalliques sont représentés en foncé, et les ouvertures sont en
blanc.

La premicére structure (a), composée de patchs déconnectés, se comporte comme un filtre passe-bas.
La seconde FSS (b) est le dual de la premicre, elle est composée d’un arrangement d’ouverture dans un
plan métallique. Elle offre le comportement d’une grille métallique caractérisée par un filtre passe-haut.
Les FSS (c) et (d) sont également deux structures duales. La premiere est composée d’anneaux métalliques
formant un filtre stop- bande. La seconde est une grille métallique pourvue de patchs déconnectés, la
réponse en fréquence est un filtre passe-bande. Cette derniére peut également étre per¢ue comme la
superposition des deux premiers.

e  Applications

Une des premieres applications des FSS a été des filtres fréquentiels dans des systémes réflecteurs
haute performance. Elles sont également utilisées dans le domaine des antennes. L’objectif est de
supprimer ou de réduire les effets des lobes indésirables dans la bande de fréquences de fonctionnement.
La superposition de deux surfaces constituées de dipoles a été utilisée afin de produire une réponse passe-
bande extrémement étroite et angulairement stable (jusqu’a 70°) [Réf. 1.34]. Les propriétés des FSS ont
permis aussi de réduire le couplage entre les antennes et I’encombrement des systémes [Réf. 1.35].

Ces structures peuvent également jouer le role de surface a haute impédance lorsqu’elles sont a
proximité (<<A4) d’un plan de masse. En effet, elles sont alors équivalentes a des HIS a base de
Conducteurs Magnétiques Artificiels qui sont réalisées uniquement a partir d’un réseau de pavés
métalliques déposés sur un substrat diélectrique au-dessus d’un plan de masse, sans I’utilisation de vias
métalliques. A cause de I’absence des vias, la structure ne présente pas une bande interdite aux ondes se
propageant dans le plan en mode TM et TE aux alentours de la fréquence de résonance. En exemple, on
peut citer les surfaces de Gangbuster, Peano et Hilbert [Réf. 1.36] illustrées sur la figure (Figure 7-b). Elles
ont également permis de réaliser et de réduire les dimensions des cavités de type Fabry-Pérot [Réf. 1.37].
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Figure 7 : (a) Classification des FSS en fonction de leur réponse en fréquence. (b) Plan de masse
haute impédance constitué de FSS [Réf. 1.36].
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1.3.2. LA CONCEPTION DES METAMATERIAUX « MAIN-GAUCHE »

La maturité sur ces sujets n’a été¢ acquise que tres récemment. Contrairement aux surfaces a hautes
impédances, les structures a base de métamatériaux sont étudiées en bande de transmission et non en
bande interdite. Au départ le domaine des hyperfréquences n’avait été envisagé que pour relaxer les
contraintes technologiques en réalisant des structures miniaturisées. A présent, on constate a présent la
possibilité de tirer parti des effets de retro-propagation des métamatériaux gauchers, qui sont la
conséquence directe de l’obtention d’un indice de réfraction négatif. Les métamatériaux que nous
considérerons dans la suite sont des structures bipériodiques basées sur I’interaction entre un 1% réseau a

perméabilité négative et un 2° a permittivité négative.

1.3.2.1. CONCEPT DES METAMATERIAUX « MAIN-GAUCHE »

1.3.2.1.1. Définition d’un matériau gaucher (LHM)

La structuration de la matiére permet de contrdler la vitesse de propagation dans un milieu. Dans la
plupart des cas, il est possible d’agir sur le signe de la permittivité et de la perméabilité. Dans 1’espace de
la permittivité et de la perméabilité, il est possible de définir quatre quadrants correspondant
respectivement aux quatre combinaisons des valeurs de permittivité (er) et de perméabilité (ur) qui
peuvent étre positives ou négatives. Si les deux grandeurs restent positives, la propagation est dite
normale, on parle de milieu « main-droit » (MD) ou « Right-handed » (RH) en anglais. Lorsque les deux
grandeurs er et pur sont négatives simultanément, correspondant a un indice de réfraction négatif, Veselago
prédit en 1968, la possibilité de recouvrer une bande de transmission [Réf. 1.38]. Dans ce cas, le milieu est
dénommé main-gauche (MG) ou Left-Handed (LH) en anglais, ou encore LHM (« Left-Handed
Material »). Cependant, si un des deux paramétres caractéristiques est négatif, alors ’onde ne peut pas se

propager dans le milieu : les ondes sont évanescentes.
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Figure 8 : (a) Sur ce schéma, nous distinguons les quatre familles de matériaux. Si la permittivité et
la perméabilité sont de méme signe, le matériau est guidant alors que si les signes sont opposés, les
ondes sont évanescentes. Ce second cas se produit lorsque la fréquence de travail est inférieure a
une des deux fréquences plasma, propres au matériau (électrique ou magnétique). (b) Réfraction
d’une onde électromagnétique a ’interface entre un milieu d’indice positif et un milieu ou &r et pr
sont négatifs
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En effet, dans le cas de deux constantes négatives, il faut choisir la solution d’indice elle aussi
négative. Cet indice négatif provient des propriétés de réfraction électromagnétique observées a I’interface
entre un milieu a indice positif avec une permittivité relative g, > 0 et une perméabilité relative p,; > 0 et
un milieu tel que €, < 0 et p,; < 0. Deux solutions sont possibles pour 1’indice de réfraction, mais si I’on
considére la continuité des champs électromagnétiques a l’interface entre les deux milieux, seule la

solution négative est possible (Figure 8-b). L’indice de réfraction est défini par :

nngﬂ Ny =4/ 8/,[

En effet, a I’interface entre le vide et le milieu ou la permittivité et la perméabilité sont négatives,
on a une continuité¢ de la composante tangentielle du vecteur E (Et), de la composante normale de B (Bn)
et de la composante tangentielle de H (Ht). Donc Etl = Et2 , Bnl = Bn2 et Ht1 = Ht2.

Comme p,, est négative : Bnl = Bn 2 et ul.Hnl = u2.Hn2. Par conséquent Hnl est de signe opposé
a Hn2 et la réfraction est négative a ’interface entre les deux milieux. L’indice du milieu ou ¢, et p, sont

négatifs est donc lui aussi négatif.

Cette démonstration induit de nombreuses conséquences. En effet, malgré le signe négatif de ces
deux constantes, la propagation est a nouveau possible dans le milieu mais avec un indice effectif négatif.
La conséquence directe est I’opposition de direction entre la vitesse de phase et la vitesse de groupe dans
le milieu.

Concrétement, une onde traversant le milieu verra sa phase subir un retard négatif (rétro-
propagation de phase). Elle sera donc en avance de phase par rapport a la méme onde traversant une
méme épaisseur de milieu d’indice positif. Le principe de causalité n’est pas altéré car si on envoie une
onde réelle (impulsion non monochromatique) au travers de ce milieu, I’enveloppe décrivant le paquet
d’onde arrivera toujours aprés une enveloppe de référence correspondant a une onde n’ayant pas traversé
le milieu.

Par la suite, nous parlerons systématiquement de vitesse de groupe positive, seule solution a une
propagation anormale. La vitesse de phase peut quant-a elle prendre toutes les valeurs dans la mesure ou
elle ne décrit pas la propagation de 1’énergie.

Les matériaux a rétro-propagation de phase (backward wave) sont dit « main gauche » ou «
gauchers ». Cette appellation vient du fait que dans un matériau ordinaire, le triedre formé par les vecteurs
E, H et k est direct et peut étre représenté par les trois doigts de la main-droite. Le vecteur de Poynting et
le vecteur d’onde k sont donc colinéaires et dirigés dans la méme direction.

Dans le cas d’un matériau a indice de réfraction négatif, le triedre est indirect car le vecteur d’onde
est de sens opposé. Il faut alors utiliser la main gauche pour le représenter. Le vecteur de Poynting et le
vecteur d’onde k sont donc anti-paralleles, par opposition aux milieux électromagnétiques isotropes
classiques. Cette inversion provient du signe négatif de I’indice de réfraction. Ce signe négatif indique que
la vitesse de phase de 1’onde est négative, ce qui explique I’inversion du sens du vecteur d’onde. Par
contre le vecteur de Poynting forme toujours un triedre direct avec les champs E et H. Le sens de la
circulation de 1’énergie, et donc de I’information, n’est pas inversé.

L’utilisation de matériau gaucher (LHM) est un abus de langage car, par définition, le matériau
artificiel est inhomogene et ne peut satisfaire les conditions du triedre en tout point. Malgré cela, on
assimile souvent les matériaux a retro-propagation de phase, a des matériaux gauchers homogenes car ils

sont utilisés en régime de grandes longueurs d’ondes.
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1.3.2.1.2. Propriétés électromagnétiques des métamatériaux « gauchers »

e Inversion loi Snell Descartes (réfraction négative)

L’inversion de la vitesse de phase se traduit tout d’abord par I’inversion de la loi de Snell
Descartes. En effet, cette loi élémentaire indique que le rayon transmis, au dela d’un milieu réfractif, suit
une trajectoire autre que le rayon incident, les angles d’incidence et de réfraction dépendant du rapport des
indices entre les deux milieux. Dans I’expérience précédente, la réfraction de la lumicre a I’interface
air/liquide, par exemple, se traduit par une brisure virtuelle de 1’objet observé. Si nous supposons a présent
que le milieu réfractif est d’indice négatif, la loi de Snell-Descartes est encore valable. Elle prédit un angle
négatif de réfraction. En d’autres termes, le faisceau transmis sera réfracté du méme co6té que le faisceau
incident par rapport a la normale au plan séparant les deux milieux. Ainsi, une expérience d’optique, a

priori banale, permet de révéler I’existence d’un indice de réfraction négatif.

e Focalisation et effet super-lentille

En conséquence de la réfraction négative, il est possible de réaliser une lentille plane grace a une
lame de matériau main-gauche. En effet, ’effet de réfraction négative laisse entrevoir une premicre
application qui consiste a focaliser un faisceau divergent par une simple lame micro ou nanostructurée,
alors qu’il est nécessaire de conformer la surface d’une lentille conventionnelle pour obtenir un effet
similaire. Compte tenu de la planéité de la lentille, on peut constater également que 1’on obtient
I’invariance des propriétés de focalisation par translation de la source parallélement au plan de la lentille.

De plus, Pendry a démontré que ces milieux amplifient également les ondes évanescentes [Réf.
1.39]: son principal intérét réside dans le fait qu’il est ainsi possible d’utiliser cette lentille sous la limite de

diffraction qui est un des obstacles majeurs dans la résolution des systémes d’imagerie.

Un milieu dont la vitesse de phase et la vitesse de groupe sont de signes opposés a d’autres
conséquences sur les lois élémentaires de la physique du rayonnement :

- L’inversion de l’effet Doppler : dans le cas d’une source s’approchant du récepteur, le

décalage en fréquence se fait vers le bas dans le milieu main gauche.

- L’inversion de I’effet Cerenkov : une particule se déplacant a une certaine vitesse émet un
rayonnement électromagnétique. Le cone de rayonnement, dans le milieu main-gauche, est
opposé au sens de propagation de la particule.

Si ces matériaux sont particuliérement intéressants au regard des applications potentielles, leur
étude a été longtemps limitée par la difficulté d’obtenir en pratique des parametres er et pr simultanément
négatifs. L’intérét pour ce type de milieu a été relancé récemment par l’intermédiaire des milieux
périodiques, capables de créer artificiellement de telles conditions. En effet, les micro- et nano-
technologies ont ouvert des perspectives nouvelles pour la création de structures artificielles pouvant

présenter un indice de réfraction négatif.

1.3.2.2. FABRICATION DES MILIEUX DOUBLEMENT NEGATIFS PAR L’APPROCHE DE TYPE
RESEAUX DE FILS ET DE RESONATEURS
Nous venons de voir que la fabrication d’un matériau a indice de réfraction négatif passe par la

fabrication de milieux artificiels doublement négatifs, c’est a dire dont les valeurs de permittivité et de

perméabilité effectives sont négatives simultanément dans une méme bande de fréquence.
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Dans la gamme de fréquence micro-onde, ’apparition des métamatériaux a indice de réfraction
négatif s’est donc faite par une ingénierie de la permittivité et de la perméabilité. Se sont succédés ainsi les
réseaux a permittivité négative, puis des réseaux a perméabilité négative, et enfin par la superposition des
deux, les matériaux doublement négatifs. Nous reprenons donc cette démarche progressive, en étudiant
successivement les réseaux de fils métalliques et de résonateurs a activité magnétique, puis nous évoquons
d’autres approches alternatives, comme [’utilisation d’un seul motif ou celle d’une structuration

diélectrique.

1.3.2.2.1. Réseaux de fils : la permittivité négative

Une lame métallique est transparente au dessus de la fréquence de coupure, dite fréquence plasma
du métal, et réfléchissante au dessous. Pour des matériaux classiques tels que 1’or et I’argent, la fréquence
plasma d’un matériau massif se situe dans le spectre ultra-violet (2 plusicurs milliers de THz). La

permittivité de cette lame de métal suit une loi dispersive de type Drude :
2

g(a))zl—wwa:ﬁiy) avec o, : pulsation plasma, v : pulsation de collision, i nombre complexe.

La valeur de la permittivité passe par zéro a la fréquence plasma (fp) et prend des valeurs négatives
en dessous de fp. Par exemple, pour une lame d’argent, fp est de 1’ordre de 2500 THz. Dans ces
conditions, on constate que dans I’ensemble du spectre, allant des micro-ondes a 1’optique, la permittivité

est négative en accord avec le but recherché.

Toutefois, I’idée est d’ajuster cette fréquence a celle caractérisant la réponse magnétique. Dans ce
but, Pendry ([Réf. 1.40]) propose de structurer les films métalliques notamment sous la forme d’un réseau
de fils, diluant ainsi le systéme, ce qui permet d’abaisser la fréquence plasma (Figure 9). Dans ce cas de

figure, la fréquence plasma s’écrit en fonction des parameétres du réseau (« ¢y » est la vitesse de la lumiere

2

dans le vide, « a » la périodicité du réseau et r le rayon des fils) : > _ _ Cp
plasma 2 7rg1n(alr)
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Figure 9 : Obtention de ’effet de permittivité négative par un réseau de fils. Variations
fréquentielles de la transmission avec une fréquence plasma diélectrique égale ici a 11.5 GHz.

Le but de cette manipulation est de pouvoir se placer sous la fréquence plasma tout en contrélant la
permittivité grace a une structuration de la matiére (en jouant sur le rayon «r » des fils et la période
spatiale « a » qui les séparent). Dans ce régime de fonctionnement, seules les ondes évanescentes peuvent
pénétrer sur une faible épaisseur de métal (des plasmons de surfaces peuvent se propager a I’interface
entre le milieu périodique et un milieu diélectrique). Pour satisfaire les conditions de métamatériau, afin de

repousser les limites de diffraction, il faut que la longueur d’onde correspondant a la fréquence plasma soit
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grande par rapport aux dimensions du réseau, ce qui implique que Agsq plasme™> @ >> 1. Cette condition est
d’ailleurs favorable au principe d’homogénéisation.

En résumé, un réseau de fils métalliques éclairé par une onde plane dont le champ électrique est
polarisé le long de I’axe des fils présente une permittivité effective négative. L’évolution de cette
permittivité peut étre décrite par un modele de Drude. La fréquence plasma, qui dépend des dimensions du

réseau peut étre abaissée en gamme micro-onde.

1.3.2.2.2. Résonateurs a activités magnétiques : la perméabilité négative

L’obtention d’un effet de perméabilité négative, a partir de matériaux non magnétiques, passe par
la fabrication de boucles de courant résonantes. Un exemple proposé par John Pendry [Réf. 1.59] est connu
sous la dénomination de Split Ring Resonators, littéralement résonateurs a anneaux fendus ( Figure 10-a).
D’autres formes sont également possibles telles que des lettres de forme C, rondes ou carrées par exemple.
Il est possible de fabriquer un micro-résonateur qui interagira avec le faisceau électromagnétique incident
a la fréquence de résonance (champ magnétique colinéaire a leurs axes). Une ouverture est pratiquée sur la
boucle afin de créer un effet capacitif.

Mgt

Hegr =1

Wy Pmp @

8 9 10 # 12 (c)
Frequence (GHz)

Figure 10 : (a) Particule magnétique artificielle de type « Split Ring Resonators », (b) courbes de
transmission théorique et expérimentale, (c) perméabilité effective des SRR [Réf. 1.59]

La perméabilité effective est une moyenne volumique de la perméabilité sur une cellule unitaire.
Au voisinage de la résonance du motif, la perméabilité effective complexe devient négative dans une
certaine plage de fréquence et dépend des paramétres géométriques de la structure (y un coefficient
d’amortissement, F la fraction de volume occupée par le cylindre intérieur et fo la fréquence de
résonance):

— F
peff =l——F——
il Loy
VAR
Pour un réseau constitué¢ d’un ensemble de ces boucles, la fréquence plasma magnétique f,, est
définie comme la fréquence a laquelle la perméabilité passe par la valeur nulle. Cette fréquence est

directement reliée au couplage entre les résonateurs et donc au pas du réseau. Elle peut s’écrire de la

2
maniére suivante : Pom zlfLF

Pour une fréquence comprise entre la fréquence de résonance et la fréquence plasma magnétique, la
perméabilité est négative (Figure 10-c) et présente un comportement fréquentiel de type Lorentz. Le
spectre de transmission va présenter un effet de réjection entre ces deux fréquences (Figure 10-b).

Ces deux fréquences dépendent étroitement des parameétres géométriques du réseau. La bande de

fréquence dans laquelle nous obtenons cette perméabilité négative est étroite.
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Le rapport entre les deux pulsations est donné par (« r » le rayon du cylindre extérieur, « a » le pas

du réseau) :

Whnp/ WO= 1

(1710

Comme le rayon r des fils doit étre petit devant la période a du réseau, le rapport des deux
pulsations est proche de 1, et donc la bande de fréquence dans laquelle la perméabilité est négative est tres
étroite, contrairement a la bande permise pour la permittivité négative.

Au sein de ce motif, il existe naturellement une combinaison d’effets inductifs et capacitifs. La
géomeétrie des inclusions métalliques élémentaires, va nous aider a ajuster les fréquences caractéristiques a
la bande de fréquences visée. En premiére approximation, la fréquence de résonance pour une simple
boucle de courant est donnée par la formule suivante :

Fr=0,5m(LC)"* ou L =nRu0 et C=goe,w/g

Dans ces expressions R est le rayon interne de la boucle, w et g sont respectivement la largeur du
ruban et le gap définissant 1’ouverture de la lettre C, €0=8. 854 107 F/m et p0= 1. 256 10 H/m sont les
valeurs de permittivité et de perméabilité du vide et er est la constante diélectrique relative du matériau de
substrat (ceci est valable si la capacité ne voit que le substrat, ce qui revient a considérer un SRR noyé
dans le diélectrique).

On peut également tirer parti des deux cotés d’un substrat pour placer deux anneaux de dimensions
identiques. On notera que les ouvertures des lettres sont placées téte-béche afin de compenser les effets de
bi-anisotropie ([Réf. 1.41]).

1.3.2.2.3. Réseau composite

La premiére démonstration expérimentale de 1’existence d’un indice de réfraction négatif a été faite
a l'université de Californie par David Smith ([Réf. 1.42]). 11 a superposé des réseaux de fils pour obtenir la
permittivité (er) négative et des boucles métalliques pour la perméabilité (ur) également négative, dont la
fréquence de résonance des anneaux est inférieure a la fréquence plasma. Il a ainsi formé un milieu
composite doublement négatif. Il a ensuite démontré qu’il est possible, dans la bande de fréquences ou les
valeurs effectives de pr et er sont négatives simultanément, de transmettre les ondes électromagnétiques
alors que celles-ci sont évanescentes si une seule de ces grandeurs est négative.

R. A. Shelby a proposé une version bidimensionnelle de ce milieu composite, a partir de SRR
carrés (Figure 11) [Réf. 1.43]. Les dimensions de la cellule de base sont présentées (Figure 11-b). Le

champ ¢électrique est dirigé selon 1’axe des fils. Pour une propagation dans les directions [10] et [01], le

champ magnétique est parfaitement perpendiculaire aux SRR, ce qui est favorable a leur excitation.

(@)

%E o
L o

Figure 11 : (a) Photo du milieu composite 2D réalisé par R. A. Shelby. (b) Détail d’un SRR : ¢ =250
pm, d =300 pm, g =460 pm, w = 2,62 mm. (¢) Schéma du a 6 cellules [Réf. 1.43]
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Le probléme d’adaptation d’impédance a été traité par Li [Réf. 1.44], [Réf. 1.45]. 11 a amélioré le
niveau de transmission et a démontré par des mesures en espace libre que les réflexion a I’interface des
deux milieux étaient réduites.

Pour optimiser la géométrie de ces motifs, et par souci de simplification, d’autres réalisations
récentes visent a fabriquer un matériau composite doublement négatif en utilisant un seul motif métallique.
C. R. Simovski a étudié les propriétés d’un réseau tridimensionnel isotrope constitué¢ de motifs en Q [Réf.
1.46] proposés initialement par M. M. 1. Saadoun pour la réalisation d’un déphaseur réciproque [Réf. 1.47].
Ce motif combine a la fois un dipdle magnétique (I’anneau) et un dipole électrique (les bras), et permet
I’obtention simultanée d’une perméabilité et d’une permittivité effectives négatives.

Un milieu a permittivité négative peut également &tre obtenu grace a des boucles fendues
complémentaires ou Complementary Split Ring Resonator (CSRR) en anglais, selon F. Martin [Réf. 1.48].

Pour les applications microondes des matériaux main-gauche, les lignes de transmission constituent
une alternative aux milieux artificiels présentés dans cette partie. Il s’agit d’utiliser les méthodes de
conception de circuits et d’analyse des lignes de transmission pour proposer des structures exploitant les

propriétés originales des matériaux artificiels.

1.3.2.3. INTERET DE L’APPROCHE PAR LIGNE DE TRANSMISSION (TL) COMPARE AUX

STRUCTURES RESONANTES

La résonance des dispositifs ¢lectromagnétiques piege 1’énergie durant un temps d’autant plus long
que le coefficient de qualité de la résonance est élevé. Cela se traduit par une augmentation des pertes
diélectriques et métalliques au voisinage de la fréquence de résonance. Or, les motifs de type SRR sont

trés résonants. Le facteur de qualité de chaque résonateur, Ql , peut s’exprimer par la relation :

0 0o o

Cette relation exprime que les pertes totales (co 1/Ql) a travers un résonateur est égal a la somme

1 1 n 1 on Qu : facteur de qualité non chargé et Qe : facteur de qualité externe

des pertes diélectriques et ohmiques (o0 a 1/ Qu) et les pertes par couplages (o0 1/ Qe). Qe est en général

élevé (Qe>>Qu) : QI est donc dominé principalement par Qu (selon Eq 1). Le facteur de qualité de charge

peut également étre extrait du coefficient de transmission 0 = I ,ou fr est la fréquence de résonance et
1
B

B la bande passante a -3dB (en Hz). Le facteur de qualité non chargé est: Energie moyenne stockée

QM =u'

Puissance dissipée

Ainsi pour des matériaux diélectriques (pertes diélectriques co a tand) et métalliques (pertes
métalliques w0 a 1/0, ou o est la conductivité) donnés, il y a un évitable compromis entre la bande passante
et le niveau de transmission.

Par conséquent, la bande de fréquence ou le matériau est doublement négatif est faible et le niveau
de transmission diminue rapidement en fonction du nombre de résonateurs. Ces considérations ont amené
un certain nombre de chercheurs a s’orienter vers une technologie duale de celle des lignes de
transmission conventionnelles en introduisant une dispersion anormale par le biais d’inductances et de
capacités localisées. Ces structures, non résonantes dans leur principe, permettent d’obtenir des
comportements fréquentiels large bande et a faibles pertes. Ces supports de propagation planaires ont aussi
I’avantage d’étre compatibles avec ’intégration de circuits MMIC. Nous présentons le principe des lignes

de transmission chargées par des ¢léments localisés dans le paragraphe suivant [Réf. 1.60].
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1.3.2.4. FABRICATION DES MILIEUX DOUBLEMENT NEGATIFS PAR ELEMENTS LOCALISES L-C

1.3.2.4.1. Contexte

Face aux difficultés présentées par les réseaux de fils et de SRR, différentes propositions ont été
faites afin de fabriquer non plus un réseau structuré bi- ou tridimensionnel a base d’éléments résonants
mais plutot des structures guidées. Ces structures peuvent étre unidimensionnelles (on parle dans ce cas
de lignes de transmission a base de métamatériaux) ou bidimensionnelles regroupant les objets connus
sous les dénominations de surfaces sélectives en fréquence ou méta-surfaces. Dans ce qui suit, nous allons
nous intéresser particulierement aux lignes de transmission main-gauche, c’est-a-dire a ondes retro-
propagées.

La théorie des lignes est généralement utilisée dans le but de décrire au mieux le comportement
¢lectromagnétique d’une ligne de transmission a rétro-propagation de phase. L’idée de base est de
reproduire le caractére passe-haut de la transmission pour un systeme dispersif. Il est connu qu’en
chargeant une ligne de transmission par des éléments localisés réactifs, des effets de dispersion
extrémement marqueés peuvent étre introduits. En effet, il est possible, grace a I’insertion d’éléments
capacitifs et inductifs discrets, de contrdler la vitesse de phase d’une ligne de transmission soit en
conservant son caractere naturellement droitier, soit en le rendant gaucher.

La réponse fréquentielle d’un réseau unidimensionnel classique constitu¢ de la mise en cascade
d’inductance en série et de capacités en paralléle est de type passe-bas avec une fréquence caractéristique
appelée « fréquence de Bragg ». L’idée sous-jacente est de fabriquer un réseau dual en permutant les
capacités, qui sont a présent mises en série le long de la ligne de transmission, et les inductances, placées
en parallele. [Réf. 1.49] a [Réf. 1.52]

1.3.2.4.2. Lignes de transmission homogénes idéales

O Condition d’homogénéisation d’un métamatériau

La théorie des lignes consiste a modéliser une ligne de transmission au moyen d’un réseau
électrique distribué de type passe-bas L-C. Il peut inclure une résistance Rs et une inductance Ls en série,
qui correspondent respectivement aux pertes actives et réactives dans les conducteurs de la ligne, ainsi
qu’une conductance Gp et une capacité Cp en paralléle représentant les pertes d’énergie active et réactive
dans le diélectrique.

Pour prendre en compte ’effet de propagation, la ligne est modélisée par une suite périodique
d’éléments RLCG identiques correspondant a ce réseau, dont la longueur est choisie trés petite devant la
longueur d’onde. Les grandeurs Rs, Ls, Gp et Cp représentent alors les valeurs de résistance, inductance,
conductance et capacité linéiques, dont les longueurs représentatives tendent vers 0 (Az -> 0).

Cette ligne de transmission est homogéne c'est-a-dire qu’elle est parfaitement uniforme et son plan
de coupe invariant dans le sens de la propagation. Par conséquent, elle peut transmettre un signal de la
fréquence 0 a l'infini. Mais une ligne de transmission main-gauche est réalisée pratiquement par des
éléments localisés, rendant la condition d’homogénéisation invalide pour les LHM. Cependant il est
possible de construire des lignes de transmission MG artificiellement homogenes, en créant un milieu
effectif représentant parfaitement les lignes de transmission idéales dans une gamme de fréquence. La
structure main-gauche sera considérée comme un milieu homogene effectif a la condition que : Az<<Ag

Nous allons maintenant étudier le cas idéal d’une ligne de transmission LH, c'est-a-dire en
considérant le milieu de propagation homogéne.
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Q Ligne duale

Les schémas équivalents du trongon unitaire d’une ligne de transmission classique sans perte, ainsi
que son dual, sont représentés sur la Figure 12-a et -b. Le circuit s’apparente a un filtre passe-bas modélisé
par les éléments linéiques inductif L’y et capacitifs C’g dans le cas de la ligne droitiére; et a un filtre
passe-haut pour la ligne gauchére modélisée par L’ et capacitifs C’y,

Il est alors possible de déterminer la relation de dispersion relative a la propagation des ondes
¢lectromagnétiques le long de la ligne. Soit Z I’'impédance des éléments en série et Y 1’admittance des
¢léments en parallele sur le schéma équivalent. La relation de dispersion s’écrit:

¥’ =(o+ jB)’ =Z.Y ou o est'atténuation linéique et § la constante de propagation.
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Figure 12 : (a) Schéma équivalent d’un tron¢on de ligne de transmission classique (ou ligne
purement droitiere PRH) sans perte de longueur dz. (b) schéma équivalent de la ligne duale (ou
purement gaucheére : PLH) lui correspondant. (¢) Modéle électrique équivalent d’une ligne de
transmission composite (gauchére et droitiere). Ce circuit peut se diviser en deux parties : une
impédance en série et admittance en parallele. Ce circuit, étant la superposition des deux cellules
idéales précédentes, posséde deux fréquences de résonances propres [Réf. 1.52].

QO Paramétres équivalents

Les parametres de la ligne de transmission classique (L’r et C’R) et duale (L’p et C’p) peuvent étre
reliés aux parametres constitutifs (¢ et p) d’un milieu réel main-gauche présentant les mémes
caractéristiques de propagation en comparant les équations télégraphistes aux équations de Maxwell. Dans
ce paragraphe, cette analogie est rigoureusement possible si les ondes électromagnétiques dans le milieu
main-gauche se propagent selon un mode transverse électromagnétique (TEM), tel que Ez=0 et Hz=0, ou z
est la direction de propagation sur la ligne.

Selon les équations télégraphistes, la tension v(z) et le courant i(z) sur la ligne sont reliés par les
équations suivantes :

av(z) az(z)

—i(z)Z —w(z)Y

La tension sur la ligne correspond au champ électrique, par I’intermédiaire de la définition de la
différence de potentiel ; et le courant au champ magnétique grace a la loi d’Ampére. Les équations de
Maxwell-Faraday et de Maxwell-Ampére correspondantes s’écrivent :

aH(Z)_ weE

Ainsi, par identiﬁcation, la permittivité et la perméabilité effectives peuvent étre reliées aux
parametres de la ligne :
e=Y/jw u=Zljw
Dans ce paragraphe nous utilisons d’autres acronymes («p » pour paralléle et « s » pour série)
classiquement utilisés dans la littérature pour désigner les différents éléments capacitifs et inductifs des
lignes PRH et PLH. Ce sont les éléments Cp et Ls qui définissent une ligne PRH; et Cs et Lp pour son
duale PLH.
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Pour la ligne de transmission classique, € et p correspondent alors aux valeurs de capacité et
d’inductance linéiques Cp et Ls. En appliquant les équations précédentes au schéma électrique de la ligne
duale, ou la capacité et I’inductance sont permutées par rapport a la topologie d’une ligne de transmission
classique, il est possible d’obtenir des parametres € et i qui soient simultanément négatifs.

Nous comparons en Figure 13 les différentes grandeurs caractéristiques des deux types de lignes.
D’une part, la ligne de transmission classique ou purement main-droite (PRH), et d’autre part, son mod¢le
dual ou purement main-gauche (PLH), dans le cas sans perte. Ls, Cp correspond aux valeurs linéiques
d’inductance et de capacité de la ligne de transmission, Lp et Cs a celles de la ligne de transmission duale
et w a la pulsation. Notons que dans le cas dual la capacité est en série et I’inductance est en parallele, par
conséquent Lp et Cs sont exprimées respectivement en H.m et en F.m. v,, V', n et c0 représentent
respectivement la vitesse de groupe, la vitesse de phase, ’indice effectif des lignes et la vitesse de la

lumiére dans le vide.

PRH PLH

Figure 13 : Principales grandeurs caractéristiques d’une ligne de transmission classique (PRH) et
de sa structure duale (PLH).

La relation de dispersion, représentée pour les deux cas, indique clairement une propagation
dispersive dans le cas de la ligne duale. De plus, la constante de propagation est dans ce cas décroissante
avec la fréquence, ce qui signifie que la longueur d’onde guidée augmente avec la fréquence. Pour
conserver une vitesse de groupe positive dans les deux cas, il est nécessaire de choisir B = —1 /\/(LPCSWZ)
pour la ligne duale. Sur les diagrammes, il est possible d’extraire les vitesses de phase et de groupe selon :

Ve= 3—% Vo= B

Les diagrammes de dispersion montrent que vg et v sont paralléles (vg.ve > 0) pour une ligne de

transmission PRH, alors que que vg et v sont anti-paralléles (vg.vep <0) pour une ligne de transmission
PLH. Ainsi, la permittivité et la perméabilité sont dispersives et négatives dans le cas dual.

L’indice de réfraction d’une telle structure peut étre calculé de manicres différentes, grace :

- aux parametres C-L extraits du schéma équivalent de la ligne,
- larelation de dispersion B(w) obtenu analytiquement

- l’analyse full-wave en utilisant les conditions aux limites périodiques (par n /k0)
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1.3.2.4.3. La ligne composite (CRLH)

Nous venons de présenter les modélisations de lignes idéales : purement main-droite (PRH) et
purement main-gauche (PLH). La réalisation d’une ligne duale sous forme enti¢rement répartie nécessite
donc de pouvoir réaliser une structure présentant une capacité série et une inductance parallele distribuée.

Or, dans la réalité la ligne gaucheére idéale (PLH) n’existe pas car celle-ci est fabriquée a partir
d’une ligne de transmission classique et il est donc nécessaire de tenir compte de ce caractere droitier non
négligeable. On parle alors de ligne de transmission main-gauche composite ou (CRLH, ie Composite
Right and Left Handed, en anglais). Le lecteur pourra se reporter a I’annexe C pour une analyse détaillée
de la ligne de transmission gauchére composite sous forme répartie dans un premier temps.

Sur le plan pratique, on place périodiquement (pour des facilités de fabrication et de modélisation)
des composants localisés sur une ligne de transmission. La modélisation homogéne considérant des
éléments de longueurs infinitésimales est dans ce cas incorrecte. L’ajout d’éléments localisés introduit
une périodicité p finie souvent imposée par les processus technologiques: le caractére discret de la ligne
composite obtenu doit alors étre pris en compte. Ainsi, I’annexe C détaille les structures gaucheres sous
forme répartie composite puis le cas plus réel, c'est-a-dire lorsque les éléments ajoutés sont localisés. La
relation de dispersion de ces structures est perturbée ce qui permet d’obtenir un comportement de matériau
doublement négatif dans un intervalle restreint de fréquence. Le cas particulier ou I’indice passe
continiment d’une valeur négative a positive sans bande interdite intermédiaire, communément appelé le
cas ¢quilibré, est également présenté dans cette annexe.

Nous venons d’introduire le concept des lignes chargées, et les propriétés de propagation des ondes
sur ces supports associées. Nous présentons maintenant les modélisations et les méthodes de simulations

numériques des métamatériaux, puis les signatures expérimentales du caractére main-gauche.

I.4. METHODES DE CARACTERISATIONS NUMERIQUES ET EXPERIMENTALES
DES LHM

Ce paragraphe décrit les méthodes de conception des LHM et les techniques de caractérisation
expérimentales et numériques des parametres électriques (permittivité et perméabilité) des métamatériaux.
Ces paramétres sont dits « effectifs » puisqu’ils donnent la réponse du matériau a I’application d’un champ
électrique et magnétique. Ils sont importants car ils permettent de prédire la réponse d’un objet de forme
quelconque en utilisant les hypothéses physiques appropriées (Théorie Géométrique de Diffraction,
optique physique ou modélisation numérique exacte par exemple). L utilisation de matériaux composites
(constitués d’un mélange régulier ou aléatoire de plusieurs matériaux) a amené le besoin de méthodes
théoriques pour prédire les paramétres effectifs a partir de la connaissance du comportement de chacun de
ses constituants. Les méthodes de caractérisation numériques et expérimentales des LHM sont d’un intérét
majeur puisqu’elles apportent les éléments nécessaires pour 1’ingénierie des technologies exploitant les

métamatériaux.

1.4.1. MODELISATIONS DES METAMATERIAUX

1.4.1.1. LE MILIEU EFFECTIF

Le concept de milieu effectif pour la description de la réponse électromagnétique de systémes
hétérogenes est utilisé dans plusicurs domaines de la physique. L’idée est de remplacer le milieu

hétérogéne par un milieu homogéne macroscopiquement, ayant les mémes réponses ¢lectromagnétiques.
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Ceci peut étre réalisé¢ a ’aide de procédures d’homogénéisation qui permettent de définir une réponse
effective a partir des parameétres caractérisant le milieu hétérogene. L’intérét du concept de milieu effectif
réside dans le calcul de tous les autres parametres ¢lectromagnétiques du systeéme en utilisant les relations
de I’électrodynamique des milieux continus.

Dans ces travaux de recherche, nous nous sommes intéressés aux composites périodiques car les
structures a indice de réfraction négatif qui existent dans la littérature sont essentiellement périodiques.

Les différents types de propagation dans les milieux hétérogenes et périodiques sont résumés sur la Figure

14.
Milieu non=
Milicn effectif Milieu effectif @ homogdndisable :
Lois de mélange Resonance propre Resonanee due d fa
slassiyue des inclusivns périodiciid

v

fréquence (échelle de longueury

Figure 14 : Echelle de longueur pour le milieu effectif d’un composite périodique ([Réf. 1.53])

La zone de gauche de la figure représente la zone quasi-statique ou la longueur d’onde est
beaucoup plus grande que la périodicité des inclusions. Les paramétres effectifs du composite dans cette
zone peuvent facilement étre calculés a 1’aide de solutions quasi-statiques ou en s’appuyant sur des lois de
mélange classiques [Réf. 1.54].

La zone de droite représente la zone ou le composite est hétérogene et les résonances du milieu sont
associées a sa périodicité. Un tel composite n’est pas homogénéisable. L’étude de ses caractéristiques de
propagation étant plus complexe, elle nécessite des méthodes numériques rigoureuses. Ces méthodes
requiérent une discrétisation du volume d’étude : une cellule élémentaire est généralement définie et des
conditions de périodicité de Floquet-Bloch sont imposées pour borner le volume de calcul. Il s’agit
typiquement du régime de fonctionnement des matériaux a bande interdite photonique.

La zone intermédiaire représente une zone ou les inclusions sont résonantes. Les dimensions
¢lectriques des inclusions ainsi que la périodicité sont petites devant la longueur d’onde. Les
métamatériaux main-gauche appartiennent a cette zone intermédiaire. Un tel milieu sera considéré
homogénéisable ([Réf. 1.53]).

Quand un champ électromagnétique est appliqué a un composite, les champs au sein de ce
composite contiennent des effets du champ appliqué et la réaction des particules constituant ce composite
[Réf. 1.55], [Réf. 1.56]. Le champ local au sein du composite peut étre librement propagatif, propagatif
avec atténuation, ou évanescent.

Par ailleurs, le processus d’homogénéisation ne saurait se résumer a un simple calcul de moyenne,
comme c’est le cas par exemple pour la masse volumique. Le passage au modéle macroscopique
s’effectue dans le respect des lois électromagnétiques et la prise en compte des variations locales des
parametres ¢lectromagnétiques constitutifs.

1.4.1.2. LES METHODES DE MODELISATIONS

Quatre approches principales permettent d’aboutir aux parametres constitutifs homogénéisés. Ces

méthodes sont exposées brievement ci-dessous.
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e  Méthode de la moyenne et loi des mélanges :

Quand les inclusions sont petites, bien espacées, de forme sphérique ou ellipsoidale, la méthode de
la moyenne est en générale utilisée. Elle consiste a lier I’induction et le champ électromagnétique moyen
aux parametres constitutifs en introduisant la densit¢ de moment et la polarisabilité. La permittivité
effective est définie comme étant le rapport entre le déplacement et le champ électrique moyen :

()= e, (E)

Plusieurs formalismes théoriques existent : Clausius-Mossotti, Rayleigh etc. On retient en

particulier les formalismes de Maxwell-Garnett, Bruggeman et du potentiel cohérent qui sont le plus

souvent utilisés.

o  Meéthode de la limite :

Quand les inclusions ne vérifient pas ces conditions, on peut utiliser la méthode de la limite. Elle
tient compte de toutes les interactions entre les inclusions. Cette approche est plus récente et s’applique en
particulier aux structures périodiques. Mathématiquement, au lieu de résoudre rigoureusement le probléme
pour chaque valeur de la période p, on le plonge dans une suite de probleme indexés par p, qu’on fait
tendre vers 0. La longueur d’onde est trés grande par rapport a la période. Ainsi, c’est comme si ’onde
éclairait un matériau homogene caractérisé par les paramétres électromagnétiques effectifs.

Contrairement a la méthode de la moyenne, le processus de limite ne souffre pas des contraintes sur
la forme et la taille des inclusions, les méthodes les plus utilisées étant celles du développement

asymptotique et celle de la convergence a deux échelles.

e  Méthode d’éclatement périodique :

Enfin, la méthode d’éclatement périodique permet de se libérer des contraintes imposées par la
méthode de la moyenne. Introduite par Damlamian et al., le champ électromagnétique se décompose en un
champ électromagnétique moyen, qui est le champ calculé dans le matériau homogeéne équivalent et un

champ correcteur.

e  Méthode de moyenne et sommation du champ

L’idée récente de Pendry est de calculer les paramétres effectifs a partir du champ local moyenné.
Cette méthode révele toute son efficacité, par rapport a celle utilisant les paramétres S, lorsque les
structures a étudier sont complexes et que les amplitudes en transmission et réflexion deviennent
difficilement interprétables. Puis il améliora cette méthode en remplagant les moyennes volumiques par un

rapport d‘intégrales surfacique et linéique.

1.4.2. METHODES DE SIMULATION NUMERIQES DES STRUCTURES LHM

e Introduction

Lors de la conception de structures planaires ou volumiques hyperfréquences, le dimensionnement
est une des phases la plus importante. Ce dimensionnement nécessite l'utilisation de techniques de
synthéses analytiques qui permettent de déterminer les caractéristiques électriques (impédances, longueurs
électriques, etc...) nécessaires a la mise en ceuvre des fonctions désirées. Une fois ces caractéristiques
déterminées, il faut les traduire en termes de dimensions physiques selon la technologie choisie. Les outils
de simulation hyperfréquence disponibles s'appuient sur deux formalismes principaux basés sur des

grandeurs fondamentales de complexité différentes. Les simulateurs circuit traitent ainsi de grandeurs
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scalaires : courants, tensions ondes réduites; tandis que les simulateurs électromagnétiques traitent plus
précisément des grandeurs vectorielles : champs électriques et magnétiques, courants surfaciques, etc.

Une approche de type circuit est souvent limitée face a la complexité de plus en plus importante des
dispositifs actuels. Le concepteur se voit donc dans l'obligation d'utiliser un outil d'analyse rigoureux
pouvant prendre en compte l'ensemble des phénomeénes parasites pouvant survenir sur le circuit

(phénomene de couplage, apparition de modes supérieurs, etc).

Les logiciels basés sur l'utilisation de méthodes électromagnétiques s'imposent donc comme des
outils incontournables lors de la conception des dispositifs hyperfréquences. Compte tenu des évolutions
incessantes de la rapidité de calcul des ordinateurs, les logiciels commerciaux tirant parti des techniques
numériques développées pour la résolution des problémes électromagnétiques ont vu leur nombre
s'accroitre et leur intérét s'affirmer. IIs peuvent permettre de faciliter la conception et également de limiter
le temps nécessaire pour développer un systéme hyperfréquence. Les méthodes numériques sont
maintenant un outil incontournable pour obtenir une caractérisation précise et rigoureuse des phénomenes
¢lectromagnétiques engendrés au sein des circuits hyperfréquences.

Toutefois, malgré les évolutions des machines de calcul, leur application peut rapidement conduire
a des temps de calcul importants. Ainsi, les procédures d'optimisation électromagnétiques restent réservées
a des cas courants, dont la complexité est limitée.

Dans cette partie nous détaillons les différentes méthodes d'analyse, qu'elles soient de type circuit
ou ¢lectromagnétique, en présentant les spécificités de chacune ainsi que leur domaine d'application. Le
principe de ces différentes méthodes est exposé brieévement puis illustré au travers de la conception des
différents prototypes présentés dans les chapitres de ce manuscrit. La phase de conception des circuits de

ce travail a été réalisée grace a des logiciels commerciaux.

e Les méthodes de simulations de type circuit

L'analyse circuit des dispositifs hyperfréquences est le point de départ de toute procédure de
conception. Elle permet la conception de dispositifs électroniques par la combinaison de modéles
analytiques ou schémas électriques équivalents de composants de base. Ces composants peuvent étre actifs
ou passifs et les simulations, de types linéaire ou non-linéaire, peuvent s’effectuer dans le domaine
fréquentiel ou temporel. La rapidité de l'analyse circuit facilite 1'optimisation et les études statistiques
(sensibilité, cohérence, rendement) des dispositifs.

Dans une analyse circuit, on reconstitue électriquement un dispositif par association de diverses
"briques de base" paramétrées. Les briques de base sont en fait une modélisation sous forme de circuits
¢lectriques équivalents (lignes de transmission, discontinuités) propres a une technologie. De nos jours, les
modeles analytiques de beaucoup de composants actifs et passifs (localisés ou distribués) existent et sont

performants.

L'analyse circuit permet d'évaluer rapidement les performances des dispositifs puisque les temps de
calcul associés aux modeles circuits (généralement implantés sous forme d'équations) sont trés faibles. La
rapidité de l'analyse circuit est favorable a l'optimisation des dispositifs, permettant de modifier le

dimensionnement du circuit afin de répondre a un cahier des charges prédéfini.
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Mais, il est bien entendu que ces modeles sont d'utilisation restreinte tant au point de vue des
rapports de forme (par exemple pour de fines couches de BST déposées sur des substrats hotes), des
parametres constitutifs (tels que pour des métamatériaux « gauchers »), que de la gamme de fréquence
(plusieurs dizaine de GHz). De plus, selon la technologie étudiée, les modeles sont inexistants ou mal
définis. Par exemple, le logiciel commercial ADS de chez Agilent, ne dispose pas de modeles
multicouches couvrant les caractéristiques de nos substrats a base de ferroélectrique, ce qui exclu d’utiliser
de fagon directe le logiciel ADS pour prédire le comportement de nos circuits. Ainsi, quand les structures
se complexifient, d’autres méthodes sont nécessaires. En conséquence, il est nécessaire d’utiliser des
techniques plus générales capables de modéliser précisément 1’ensemble des phénomenes physiques (les
couplages, les résonances, les interactions de modes supérieurs pour les discontinuités, etc..) : 1’analyse

électromagnétique parait indispensable.

e  Les méthodes d’analyses électromagnétiques

La simulation EM consiste en la résolution des équations régissant les lois de 1’électromagnétisme
grace a des méthodes de calcul numérique. Ainsi la propagation des ondes EM dans une structure a la
géométrie complexe et constituée de tous types de matériaux, peut étre calculée et ainsi permettre la
caractérisation EM de cette structure.

Il existe plusieurs méthodes de simulation EM qui possedent chacune des avantages et des
inconvénients en fonction du probleme traité. A partir des équations de Maxwell, des relations
constitutives du milieu et des conditions aux limites, est posée une formulation mathématique du probléeme
EM a résoudre. Celui-ci peut étre posé sous plusieurs formes :

— Sous la forme d’équations différentielles et résolue par la discrétisation des équations sous la
forme des différences finies par exemple (FDTD : Finite Difference Time Domain).

— Sous la forme intégrale et résolue par exemple par la méthode des moments (MoM), considérée
comme une méthode 2D1/2.

- Sous la forme variationnelle et résolue par exemple par la méthode des éléments finis (FEM).

Ces méthodes peuvent étre fréquentielles (méthode des moments, méthode des ¢léments finis,. . . )
ou temporelles (différences finies dans le domaine temporel, TLM : Transmission Line Matrix, méthode
des moments . . . ) et adaptées a des problémes 2, 5D ou 3D. Les méthodes fréquentielles sont couramment
employées pour l'analyse des dispositifs hyperfréquences, car elles permettent d’obtenir rapidement une
réponse sur une faible largeur de bande. Cependant, avec le développement informatique actuel, de plus en
plus de logiciels commerciaux sont basés sur des méthodes temporelles qui permettent une caractérisation
large bande fréquentielle (obtenue grace a une transformée de Fourrier) en une seule simulation.

Ces méthodes de calcul nécessitent une discrétisation spatiale des structures étudiées. Chaque
méthode posseéde son maillage caractéristique plus ou moins adapté a divers types de géométries. Ces
méthodes sont aujourd’hui implémentées dans des logiciels commerciaux.

La durée des simulations EM était auparavant prohibitive pour envisager la conception optimisée
RF. Grace a I’amélioration récente des capacités de calcul, les méthodes EM sont désormais en mesure de

produire des résultats précis de simulation de géométries complexes 3D dans un temps réduit.

e HFSS

Nous n’exposons pas ici en détail les différentes méthodes numériques d’analyses

électromagnétiques car cela sortirait du cadre de ce manuscrit, mais nous détaillons le logiciel HFSS de
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ANSOFT qui est basé sur la méthode des éléments finis et parfaitement adapté a la résolution des
équations de Maxwell dans une structure a trois dimensions.

La méthode des éléments finis est basée sur la description géométrique de la structure sous forme
d’un maillage utilisant des tétracdres (3D) ou des triangles (2D) qui ne sont pas forcément uniformes. Les
équations de Maxwell font intervenir les différentes grandeurs électromagnétiques correspondant aux
différents matériaux présents dans la structure. Le modele est composé d’un nombre fini de milieux
homogenes par morceaux, linéaires, isotropes ou anisotropes et avec ou sans pertes. Ces milieux sont
caractérisés par leur permittivité er, leur perméabilité pr ou éventuellement leur conductivité . Ces

grandeurs peuvent étre réelles, complexes et/ou tensorielles.

Avec cette méthode, le volume d’étude doit obligatoirement étre borné. Les conditions aux limites
peuvent étre de différentes natures, telles que des conditions de court-circuit électrique (CCE), des
conditions de court-circuit magnétique (CCM), des impédances de surface. Ces conditions limites peuvent
¢galement étre absorbantes pour 1’étude des systémes ouverts. Ces conditions simulant I’espace libre sont
soit des couches absorbantes (ABC : Absorbing Boundary Conditions) soit des couches parfaitement
adaptées (PML : Perfectly Matched Layers). Les ABC minimisent les réflexions de I’onde a la frontiere
mais elles ne sont efficaces que pour les ondes d’incidence normale. Pour des angles d’incidence
différents de la normale, il est nécessaire d’utiliser les couches absorbantes PMLs. Par ailleurs, les
logiciels commerciaux commencent a intégrer des fonctionnalités permettant de simuler des réseaux de

métamatériaux de dimensions infinies (la fonction « FSS » par exemple dans HFSS).

La méthode des ¢léments finis du logiciel est basée sur la résolution des équations de Maxwell
prises au sens des distributions. Dans un premier temps un maillage est défini. Celui-ci représente la
division de la structure en un nombre fini de tétracdres. Les dimensions de ces tétraédres sont choisies tres
petites devant la longueur d’onde et devant les grandeurs géométriques du systéme. Les vecteurs de
champs électrique et magnétique sont calculés seulement sur les points principaux tels que les sommets ou
les milieux d’arréte. A Dintérieur des volumes élémentaires, le champ est interpolé. Grace a cette
décomposition, les équations de Maxwell peuvent étre résolues par des techniques numériques

matricielles.

e  Méthode de conception hybride pour ’optimisation des dispositifs a base de métamatériaux : la
segmentation

La méthode présentée dans cette partie n'est pas a priori une véritable méthode d'optimisation des
circuits, mais elle s'apparente plutét a une démarche de conception hybride, a la fois circuit et
¢lectromagnétique. Cette méthode de conception s'applique au cas ou une démarche purement circuit ne
permet pas d'obtenir un résultat électromagnétique en accord avec les spécifications souhaitées et ou le
probléme de modélisation est clairement identifié. D’autre part, comme nous 1’avons déja évoqué, 1’étude
de modeles complexes nécessite 1’usage de ressources informatiques importantes. Il est donc nécessaire de
développer des outils permettant d’intégrer 1’analyse électromagnétique a I’intérieur d’une boucle
d’optimisation. L’objectif est de limiter le nombre de simulations et de réduire les temps de conception

pour des raisons économiques.

La méthode de segmentation est la méthode traditionnelle de simulation des structures mixtes ou

coexistent des composants actifs et des éléments passifs (localisés ou distribués). Le principe de cette
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approche est le suivant : le circuit étudié est divisé en différents segments simulés indépendamment. Cette
méthode peut combiner 1'usage de deux modeles représentatifs du comportement a optimiser. Le premier
modele est un modele rigoureux établi par I’analyse électromagnétique globale du dispositif, mais cotiteux
en temps de calcul. Alors que le second est un modéle simple qui permet d’obtenir un comportement
approché, suffisamment explicite pour pouvoir guider rapidement l’optimisation des parametres du

modele rigoureux. Ceux-ci sont ensuite recombinés via un simulateur circuit pour obtenir le résultat final.

Cette méthode est utilisée pour tous les prototypes présentés dans ce travail. Elle est d’autant plus
valable pour les métamatériaux puisque ce sont des structures périodiques qui nécessitent 1’optimisation
uniquement sur une cellule unitaire (une période). Les parametres de transmission et réflexion d’une
structure compléte sont ensuite obtenus par chainage des cellules unitaires.

La discrétisation, effectuée par HFSS, du volume de calcul des éléments critiques par éléments
finis, nous permettra de disposer d’un maillage non uniforme, ce qui est approprié pour I’analyse des

structures hétérogeénes de géométrie complexe.

1.4.3. SIGNATURES DU CARACTERE MAIN-GAUCHE

1.4.3.1. TECHNIQUES DE CARACTERISATIONS EXPERIMENTALES

Les méthodes usuelles de caractérisation expérimentale des matériaux dans le domaine RF visent a
mesurer le coefficient de réflexion et le coefficient de transmission au travers d’une plaque d’épaisseur
connue du matériau pour en déduire ses propriétés de propagation. Ces coefficients complexes sont
fonctions des paramétres effectifs (permittivité et perméabilité) de chaque couche constituant I'échantillon
a mesurer, une procédure inverse peut étre employée pour caractériser ces propriétés. Pour effectuer la
mesure il faut prélever un échantillon du matériau qui s'adapte a la technique de mesure utilisée et le
placer sur le trajet d'une onde électromagnétique.

Nous pouvons diviser les techniques de mesure d’échantillons en trois classes :

. les techniques guidées (en guide d'onde, en ligne coaxiale, avec la sonde coaxiale, en ligne
microruban, triplaque, ...)

. les techniques dans les cavités résonnantes

. la technique en espace libre

Toutes ces techniques ont été étudiées, développées et mises en place pour les matériaux
homogénes isotropes au Radiation Lab du MIT (par Von Hippel ) vers les années 1942 a 1950. Cela

constitue un guide des techniques de mesure de tous les matériaux

1.4.3.2. METHODES D’INVERSION POUR L’EXTRACTION DES PARAMETRES EFFECTIFS

Les méthodes d’homogénéisation précitées au § 1.4.1.2 ont toutefois diverses limitations (formes et
dimensions des inclusions), les rendant inadaptées au cas qui nous intéresse : 1’homogénéisation de
métamatériaux. Ceux-ci étant constitués d’éléments inductifs et capacitifs complexes, ils peuvent étre le
si¢ge de fortes résonances. En effet, les métamatériaux présentent pour leur part des inclusions résonantes,
étroitement espacées, et agissant fortement les unes sur les autres par leurs champs proches y compris par

des modes évanescents.

Pour analyser les matériaux composites et déterminer la nature dispersive des parameétres d’un

matériau, les méthodes d’extraction sont plus adéquates. Ces méthodes sont dites « d’inversion » car dans
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I’ensemble elles permettent de remonter aux parametres effectifs du milieu en partant des coefficients de
réflexion r et de transmission t par « inversion » des équations de Fresnel.

A partir des résultats en transmission obtenus par les simulations ou les mesures, il est possible
d’extraire la valeur de la permittivité effective du milieu considéré. Dans ces travaux de recherche, nous
avons pour cela utilisé une méthode basée sur celle proposée par W. B. Weir [Réf. 1.57], et nous la

détaillons ci-dessous.

Une partie du matériau contenant les différentes inclusions est excitée par une onde TEM et les
coefficients de transmission et de réflexions sont calculés. L’impédance caractéristique et 1’indice de
réfraction sont ainsi extraits. Ces parametres sont ensuite utilisés pour calculer la permittivité et la
perméabilité effective du milieu constituant. La configuration des structures simulées par éléments finis
est détaillée sur la Figure 15. Il s’agit d’une méthode de résolution directe, les équations de Fresnel (r, t) =

f(eeff, peff ) étant « inversées » de maniére analytique.

Eepr My Eapr By Eop Moy
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Figure 15 : Processus utilisé pour I’extraction des paramétres effectifs d’un LHM et représentation
schématique de ’extraction des paramétres du milieu 2.

Cette méthode est d’ailleurs typiquement utilisée pour déterminer la permittivité et la perméabilité
effective de tout milieu isotrope dispersif, et plus particulierement pour les métamatériaux. L’ambiguité
majeure de cette méthode qui reste a lever est le choix de la solution. En effet, un choix arbitraire de la
valeur (2 mm prés) peut conduire a I’attribution d’un indice négatif quel que soit le matériau. Il existe
plusieurs moyens de lever cette ambiguité. Plusieurs solutions sont proposées dans la littérature [Réf. 1.56]
mais la plupart s’applique au milieu ayant une réponse di¢lectrique seule (peff = 1). Nous rappelons ci-
apres la solution que nous avons utilisée afin de prendre en compte une perméabilité effective différente
de I’unité : il s’agit de I’approximation proposée par Ziolkowski ([Réf. 1.58])

L’approximation faite par 1’auteur ([Réf. 1.58]) est un développement limité du premier ordre du
terme de propagation e ¢ en 1—jkd. Cette approximation est valable uniquement dans le cas ou le produit
kd est inférieur a 1. L’approximation faite ici n’est pas toujours respectée pour des métamatériaux
résonants car a la résonance I’indice de réfraction et donc aussi le nombre d’ondes peuvent atteindre des
valeurs trés ¢levées. Cependant, sa méthode est tres utilisée puisqu’elle permet d’éliminer les ambiguités

de solution et notamment de discontinuités dans les allures des paramétres effectifs.

Les équations suivantes sont utilisées pour déterminer I’impédance caractéristique (z) et les parties
réelles et imaginaires de 1’indice de réfraction (n) du milieu, a partir des coefficients de transmission (S12)
et de réflexion (S11).
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Considérons deux milieux homogenes 1 et 2, caractérisés par leurs constantes électromagnétiques
€0&r1, MoMit> €0€2 > MoMiz. Le milieu 1 est supposé infini de part et d’autre du milieu 2, d’épaisseur « d »
(Figure 15). Nous considérons la propagation d’une onde selon z, et connaissant les paramétres du premier
milieu, nous cherchons a déterminer les valeurs de €, et p,j,. Ce raisonnement est valable pour une onde
se propageant dans un guide d’onde, sur une ligne TEM ou pour une onde plane en espace libre.

Soient I" et T les grandeurs définies par :

:\//,er/ng—\//,lrl/grl (Eq 1), et T:exp(_Jﬁ\/ﬂTgrzd) (Eq 2)
\/IU’Z /g,-2+\/ﬂr1/8r1 «

ou w est la fréquence radiale et cO la vitesse de la lumiére dans le vide. Les parametres S, définis

dans les plans d’interface des deux milieux s’écrivent alors :
1_(l ) ot Sir= (1 )T
1-7712 1-7°T>

Il est possible d’inverser les équations pour obtenir I" et T en fonction des parameétres S :

St (Eq. 3)

_S1P=Si+l /(5112_5112+1)2 — S
=58 5 ase L Badet T=2g s FaS)

De méme il est possible d’inverser les relations (Eq. 1) et (Eq. 5) pour exprimer € , et y,, en
fonctionde I'et T:

o=y o gl Dy

Deux couples de solutions sont obtenus (Eq. 4), puisque pour exprimer I' en fonction des
parametres S il faut résoudre une équation du second degré. L’ambiguité sur le choix des solutions peut
cependant étre levée en considérant notamment la partie imaginaire de la quantité\/(arz W12), qui doit étre
positive ou nulle pour avoir une solution physiquement acceptable dans le cas d’une propagation a valeurs
de z croissantes.

Les parametres effectifs du matériau composite peuvent également étre utilisés pour exprimer

I'impédance z et I’indice de réfraction tels que : 4= et e=n*z
z

1.4.3.3. SIGNATURES THEORIQUES ET EXPERIMENTALES D’UN LHM

Nous venons de voir qu’un métamatériau est qualifié main-gauche lorsque ses paramétres effectifs
extraits sont négatifs. Le comportement LH d’une structure peut également étre mis en évidence par les
méthodes suivantes:

- le diagramme de dispersion de la ligne de transmission réalisée a partir de cette cellule de base,
- la cartographie du champ électromagnétique
- I’évolution de la phase de la transmission d’un réseau constitué¢ d’un nombre fini d’éléments.

- Les paramétres de transmission et de réflexion d’une structure LHM

Ces méthodes ne sont pas détaillées dans ce chapitre puisqu’elles sont appliquées pour tous les
prototypes réalisés au cours de ces travaux de recherche et présentés dans les chapitres suivants. Ce sont
des méthodes applicables a partir des résultats de simulations numériques et également des résultats
expérimentaux. Elles constituent autant de méthodes qui permettront de justifier qu’une structure a

métamatériau se comporte comme un milieu rétropropagatif.
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I.5. LES APPPLICATIONS DES METAMATERIAUX EN HYPERFREQUENCE

Si les approches volumiques sont d’un grand intérét pour la réalisation de dispositifs optiques, de
focalisation notamment, ou pour la compréhension des phénomeénes mis en jeu, elles sont plus
difficilement exploitables pour la réalisation de dispositifs hyperfréquences. Pour ces applications, les
structures plaquées semblent plus adéquates. Elles permettent de réaliser un grand nombre de systemes de
couplage, de filtrage ou encore de rayonnement. De part leurs principes, les métamatériaux présentent les
deux avantages suivants :

- la miniaturisation : la structuration des supports de propagation ou de rayonnement se fait a
des dimensions tres petites devant la longueur d’onde.
- des effets électromagnétiques singuliers : 1’obtention d’un indice de réfraction négatif par la

micro-structuration engendre des effets de rétropropagtion.

Les dispositifs a base de métamatériaux, jouant sur les valeurs des parametres effectifs des
structures, se comportent comme des lignes de propagation sélectives en fréquences. Dans ce contexte une
des premicres applications a été de les utiliser comme filtre compact. Cependant les approches plus
classiques, qui s’appuient sur des techniques de synthése sont trés matures et permettent de satisfaire un
grand nombre de critéres. Mais, 1’originalité des métamatériaux porte sur les effets de phase qui sont
parfois de second ordre dans la conception de filtres. En effet, peu de dispositifs sont capables d’appliquer
un déphasage quelconque (positif, négatif ou nul) sur un signal. Ainsi, il sera peut étre plus opportun de
réaliser des composants déphaseurs en particulier en visant la réalisation des structures composites pour
lesquelles il est possible d’annuler le déphasage.

L’autre point important concernant les lignes composites est leur relative compacité en raison de la
taille des ¢léments localisés et de leur périodicité. Cette technologie permet de fabriquer des déphaseurs a
compensation de phase, des dispositifs de routage (coupleurs, duplexeur,...), des résonateurs d’ordre zéro,
et également des structures rayonnantes (antennes a balayage et antennes a faisceaux conformés) grace a
une structuration compacte.

Les applications les plus prometteuses semblent actuellement centrées autour des antennes non

seulement pour des raisons de compacité mais également d’efficacité.

I.5.1. STRUCTURES GUIDEES

I.5.1.1. FILTRES A BASE DE STRUCTURES RESONANTES

Le fait de travailler sur le magnétisme artificiel laisse entrevoir de nombreuses possibilités. Dans
une perspective de filtrage, la sélectivité peut étre renforcée par I’utilisation de résonateurs qui permettent
la réalisation de filtres fréquentiels passe-bandes présentant a la fois peu d’ondulations en bande passante
et une réjection tres forte. Dans ce cadre, F. Martin a proposé en technologie coplanaire une ligne chargée
par des fils et des SRR (Figure 16) [Réf. 1.61].

Comme dans le cas des réseaux 3D, les fils, placés selon ’axe du champ électrique, permettent a la
structure de se comporter comme un plasma. La perméabilité négative est obtenue par les SRR, qui sont
excités par le champ magnétique s’enroulant autour du ruban centrale de la ligne de transmission. D’un
point de vue circuit, la ligne de transmission est chargée par une inductance en paralléle (le fil) et un
résonateur en série (le SRR), couplé a la ligne. Le schéma équivalent d’un trongon unitaire est présenté

Figure 16.
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Figure 16 : (a) Schéma de la structure coplanaire LHM proposée par F. Martin. [Réf. 1.61].

Les anneaux sont réalisés sur la face arriére, les fils et la métallisation de la ligne coplanaire sur la

face avant. Le rayon interne des anneaux est de 1,3 mm, G = 0,3 mm et W = 5,4 mm. La dimension
d’une cellule unitaire est de 5 mm. (b) Schéma équivalent d’un tron¢on de ligne coplanaire, chargée
par un fil et un SRR. C et L sont les paramétres décrivant la ligne de transmission coplanaire. Cs et
Ls sont relatives au SRR, M est I’'inductance mutuelle de couplage et Lp est I’inductance die au fil.

Le filtre proposé par F. Martin présente une bande passante centrée sur 8 GHz, et comporte 4
cellules unitaires, de longueur 1 = Smm, bien inféricure a la longueur d’onde dans le vide a 8 GHz (37,5
mm). Le niveau de transmission obtenu est proche de 0 dB. Le comportement fréquentiel est marqué par
une réjection ¢levée et abrupte en dehors de la résonance, di au facteur élevé des résonateurs. Une autre
réalisation du méme auteur exploite deux couches de SRR. Celles-ci sont placées au-dessus et en dessous
du plan de Ia ligne. L utilisation de ces deux épaisseurs permet soit d’obtenir deux bandes passantes, si les
fréquences de résonance des SRR sont éloignées, soit d’¢largir la bande passante en utilisant des SRR de
dimensions légérement différentes. On voit ainsi qu’en modifiant les dimensions des différents réseaux de
SRR, il est possible d’obtenir plusieurs bandes passantes ou choisir la largeur de bande de transmission.

Des filtres a base de métamatériaux sont également possibles simplement en utilisant des CSRR
(Complementary SRR) puisqu’ils permettent de synthétiser un milieu a permittivité négative autour de
leur fréquence de résonance [RéEf. 1.48].Par exemple, une ligne microstrip dont la masse présente des
CSRR gravés, présente un caractére stop-bande. En effet, I’admittance correspondante est dominée par
I’inductance du CSRR et cet arrangement se comporte comme un milieu a permittivité négative. Pour une
utilisation en bande passante, il suffit d’ajouter périodiquement des éléments capacitifs en série par
exemple en gravant la ligne microstrip.

En général, le filtrage en hyperfréquence est réalisé par I’intermédiaire d’une alternance de
trongons de lignes d’impédances caractéristiques faible et importante. La réalisation du filtre sera d’autant
plus compacte, grace a la limitation du nombre de trongon, que le rapport d’impédance caractéristique est
élevé. C’est ce critére qui en particulier a motivé la fabrication de filtre micro-usinés ou ayant recours a
des plans de masse avec défauts. Grace a ces techniques il est effectivement possible d’augmenter
sensiblement le rapport d’aspect des lignes et par conséquent le rapport d’impédance caractéristique. En
revanche, la périodicité fait intervenir des effets parasites, qui peuvent étre désavantageux pour certaines
applications. Pour les filtres a base de métamatériaux on retrouve un peu le méme type de probléeme,
puisqu’on constate en pratique que si les gabarits sont relativement respectés sur la partie basse fréquences
du filtre, en prenant I’exemple d’un filtre passe bande, il n’en est pas de méme pour la partie haute avec
des remontées de la transmission due a I’apparition de la seconde bande de transmission. Dans certaines

applications, il est possible de tirer profit de cette seconde bande.
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1.5.1.2. LIGNES DE TRANSMISSION COMPOSITE DE TYPE LC

e Lignes de transmission a avance de phase

Nous avons introduit théoriquement la possibilité d’obtenir une ligne de transmission main-gauche
en chargeant la ligne originale par des capacités mises en série et des inductances en configuration shunt.

En technologie de type ‘coplanar waveguide’ hybride, des capacités et des inductances chips
peuvent étre soudées périodiquement sur la ligne avec une période spatiale largement inférieure a la
longueur d’onde guidée. La mise en cascade de lignes LH et RH permet d’obtenir les effets de
compensation de phase. Cependant, la bande de fréquence d’utilisation des composants montés en surface
se trouve limitée bien que les progrés réalisés dans ce domaine soient toujours constants. Outre
’utilisation de composants montés en surface, la fabrication peut également étre réalisée en intégration
totalement monolithique ([Réf. 1.62]) pour des fonctionnements aux longueurs d’ondes millimétriques et
sub-millimétriques.

Nous présentons ainsi une ligne MG en technologie monolithique grace a des composants semi-
distribués. Une ligne microstrip est constituée de capacités inter-digités en série et des éléments selfiques
en parallele grace a des stubs reliés a la masse par des via-holes. Ce type de ligne se comporte comme un
filtre passe haut. En revanche, les éléments sont semi-localisés et des effets de propagation se retrouvent
aux fréquences plus élevées. En fait on montre qu’asymptotiquement une telle ligne se comporte aux
hautes fréquences comme une ligne main droite classique avec des vitesses de phase et de groupe dont les
directions sont paralléles. Il y a donc dans le spectre I’existence de deux branches de dispersion, 1'une
main-gauche située en basses fréquences avec des vitesses de phase et de groupe anti-colinéaires et une
bande main-droite. En basse fréquence, entre les deux branches de dispersion, il existe une bande interdite
qu’il est cependant possible d’annuler par ajustement des fréquences de résonances de circuits série et
parallele. On parle dans ce cas de lignes de propagation composites équilibrées. De telles structures sont

prometteuses en termes d’applications RF.

P (rach
Figure 17 : Conception de lignes de transmission main-gauche composites [Réf. 1.60]

e Coupleurs quatre branches double-bande

Un exemple d’application utilisant ces lignes de transmission composites est illustré sur la Figure
18. 11 s’agit d’un coupleur quatre branches contenant des ¢léments gauchers dans chacune d’elle. On
constate la possibilité de réaliser des couplages hybrides entre les différents ports de fagon relativement
efficace c’est a dire avec peu de pertes en réflexion.

De plus, cette structure présente un autre avantage par rapport a un coupleur classique. En effet,
ceux-ci fonctionnent a leur fréquence caractéristique (f1) et a leurs harmoniques impaires (3f1). Ainsi, la
droite de la réponse de phase d’un coupleur classique indique que la fréquence de conception fl a —90°
détermine la fréquence d’utilisation suivante 3fl a —270°. Alors qu’un circuit a base de LHM a un degré

de liberté supplémentaire car 1’offset en BF et la pente de la phase de transmission peuvent varier. Ainsi,
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une ligne composite a base de LHM permettra un fonctionnement pour une paire de fréquence arbitraire
(f1,£2) avec des valeurs de phase désirées (Figure 18-c).

(c)

Phase Response (Degrees)

0 fy f af,
Frequency

12 14

Freausncy {GHzl

Figure 18 : (a) Prototype d’un Coupleur double branche a base de ligne de transmission main-
gauche en technologie microstrip et (b) ses parametres de transmissions mesurées. (¢c) Réponse
générale de la phase d’une ligne classique RH et d’une ligne main-gauche [Réf. 1.63]

e Coupleurs directionnels a ondes rétropropagées

La technologie métamatériau offre la possibilité de réduire fortement la longueur d’onde guidée par
rapport a une ligne de transmission classique, ce qui se traduit par une réduction des longueurs de
couplage. En effet, les coupleurs conventionnels requiérent un espacement entre les lignes trés étroit et des
longueurs importantes pour atteindre un niveau acceptable de couplage. A distance de séparation
constante, L. Liu a démontré qu’un coupleur fonctionnant autour de 3 GHz exploitant des lignes main-
gauche permet de réduire d’un facteur 4 la longueur physique du dispositif, a performances équivalentes
([Réf. 1.64]).

La Figure 19 permet de mieux comprendre les atouts des matériaux main-gauche notamment en
terme de compacité. Le couplage entre deux guides d’onde réalisés en technologie microstrip se fait par
évanescence. Dans ce but, les lignes sont placées trés pres 1'une de 'autre. Comparativement a un
coupleur conventionnel, 1’originalité¢ vient ici de la fabrication d’une ligne de propagation main-gauche
qui relit les ports 1 et 2 grace a ’implantation des capacités série et des inductances en shunt connectées a
la masse par des ‘via-holes’. Si I’onde est injectée dans le port 1, le vecteur de Poynting est dirigé de la
gauche vers la droite compte tenu du principe de causalité. En revanche les fronts d’onde remontent la
ligne en se dirigeant vers le port 1. Cette méme direction des fronts d’onde va se retrouver dans la ligne
couplée qui par contre est conventionnelle. 11 en résulte que les vitesses de groupe et de phase vont dans le
méme sens. Dans ces conditions I’onde couplée repart dans le port 3. Ce raisonnement qualitatif est
confirmé par la mesure les coefficients de transmission entre les différents ports en fonction de la
fréquence visualisée sur cette méme figure. Dans la bande 2.2 - 3. 8 GHz la transmission caractérisée par
le paramétre S31 est proche de I'unité. Ce couplage est efficace sur plus de 50 % de bande grace a
I’approche de type C-L utilisée ici. Les avantages inhérents a cette architecture utilisant un trongon de
ligne main-gauche sont une réduction notable de la longueur maximale de couplage inversement
proportionnelle a la somme des deux constantes de propagation Prh et Plh qui sont les constantes de
propagation sur la ligne microstrip conventionnelle et la ligne main-gauche, respectivement.

Par rapport & un coupleur conventionnel, le composant ainsi réalisé est plus compact sans
dégradation de performances, notamment en termes de pertes et de bande passante. En effet, ces coupleurs
ont un niveau de couplage supérieur a celui des coupleurs directionnels classiques en micro-strip (environ
— 10 dB), une bande passante supérieure a celle des coupleurs an anneaux (< 10 %) , et une fabrication
simplifiée par rapport aux coupleurs de Lange (nécessitant « cumbersome » et « bondings »). Notons que

ces coupleurs aux propriétés intéressantes peuvent également étre obtenus a partir de structures résonantes.
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isolated

Figure 19 : Couplage quasi-0 dB par onde évanescente entre une ligne main-gauche et main-droite.
Retournement du vecteur de Pyointing S par rapport au vecteur de propagation (b) ([Réf. 1.64])

e  Résonateur d’ordre zéro

Comme il a été mentionné auparavant, une caractéristique unique des composants intégrant des
éléments de propagation main-gauche est de pouvoir travailler a k= 0 pour une fréquence non nulle. Cette
propriété est utilisée pour réaliser des résonateurs d’ordre zéro. La Figure 20 montre un exemple de
résonateur qui est fabriqué en intégrant une seule cellule unitaire comportant un stub court-circuité a la
masse, et encadrée par deux capacités série en structure interdigitée. L’isolement de cette cellule
élémentaire est obtenu par deux fentes effectuées dans la ligne microstrip. Il n’y a pas de déphasage le
long de la ligne compte tenu que la constante de propagation P est nulle. Contrairement aux circuits
résonateurs conventionnels, il en résulte que la fréquence de résonance est indépendante de la dimension
du résonateur. Elle ne dépend pratiquement que de la charge réactive. On peut montrer également que le
coefficient de qualité est indépendant du nombre de cellules élémentaires. Sur cette méme figure, les
variations fréquentielles mesurées et calculées par la méthode des moments sont comparées. La résonance
d’ordre zéro est obtenue aux environs de 2 GHz. Le coefficient de qualité est de 250.

Ce résonateur d’ordre zéro peut également étre utilisé pour construire une antenne résonante
d’ordre zéro avec des performances identiques a des antennes de longueur demi-onde et de dimensions

deux fois plus petites.

54| (0B

o

Frequeney {GHz}

Figure 20 : prototype de résonateur d’ordre zéro composé d’une seule cellule élémentaire main-
gauche et sa réponse fréquentielle. L’ordre zéro est obtenu a 1, 9 GHz avec une qualité de
résonance de 250 ([Réf. 1.65])

e  Déphaseur a compensation de phase : Alimentation d’un réseau d’antennes

Une application importante concerne les antennes constituées de ligne de transmission a déphasage
nul (utilisation du point singulier de la bande composite). Un des problémes, quand on connecte plusieurs
éléments rayonnants dans un but de créer un réseau d’antennes, est le déphasage entre le rayonnement de

chaque source. Pour annuler ce déphasage, on fabrique des structures en arborescence. Les lignes
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composites fonctionnant a k=0 peuvent étre utilisés pour connecter ces €léments en série. [REf. 1.66], [Réf.
1.67].

L’intérét de ces dispositifs porte a la fois sur les performances, et notamment sur la sélection
fréquentielle tres forte, mais également sur la réduction des dimensions des circuits, les éléments utilisés
étant tres petits devant la longueur d’onde.

1.5.2. STRUCTURES RAYONNANTES

Pour les composants de rayonnement, plusieurs approches sont examinées. La premiere est basée

sur I'utilisation de lignes a ondes de fuite. La seconde est basée sur les antennes en cavité.

1.5.2.1. ANTENNES A MODES DE FUITES

Les structures plaquées présentées précédemment doivent faire face au probléme du rayonnement,
qui peut contribuer a I’augmentation des pertes en ligne. En effet, la bande passante continue autour de k =
0- présente une zone dans laquelle le couplage avec 1’air est possible. Les points de fréquence du
diagramme de dispersion concernés sont ceux contenus dans le cone de lumiére.

Néanmoins ce rayonnement des lignes main-gauche présente des propriétés intéressantes qui
peuvent étre mises a profit par exemple pour modifier la direction de rayonnement d’une antenne. En
effet, le rayonnement d’une ligne de transmission est caractérisé par 1’effet Cerenkov : une particule
chargée se déplacant dans un milieu d’indice n a une vitesse v supérieure a celle de la lumiere dans ce
milieu émet un rayonnement. L’onde émise est contenue dans un céne de rayonnement dont 1’ouverture,
définie par I’angle 6 formé entre le vecteur vitesse de la particule et le front d’onde émis, est donnée par la
relation suivante : cos(8)=c,/(n.v). Par conséquent, dans le cas d’une propagation dans un milieu d’indice

négatif, le cone de rayonnement est dirigé dans le sens opposé a celui de la propagation de la particule.

Figure 21 : diagramme de dispersion d’une ligne de transmission composite mettant en évidence les
conditions du mode rayonné. En passant d’un comportement MG a celui MD, il est possible de
conformer et de diriger le faisceau ([Réf. 1.68])

Considérons une ligne de propagation composite chargée par des capacités en séric et des
inductances en parall¢le avec le diagramme de dispersion associé sur la Figure 21. La premiere bande
passante de ce diagramme est main-gauche. Dans la partie haute fréquence de cette bande passante a
indice négatif, c'est-a-dire a ’intérieur du cone de lumiére (correspondant a la relation de dispersion des
ondes se propageant dans le vide avec une vitesse de phase égale a c), les ondes électromagnétiques se
propagent avec une vitesse de phase supérieure a celle de la lumiere. Cela signifie que pour des
fréquences situées au-dessus de ce cone, la ligne de transmission va rayonner : c’est le phénomene des
ondes de fuites. En dessous de ce cone de lumiére, les ondes électromagnétiques sont parfaitement guidées
par la structure de propagation. Ainsi, cette structure périodique a la possibilité de fonctionner en mode

guidé ou rayonné lorsque les ondes sont retro-propagées, selon la fréquence de fonctionnement. Pour le
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mode rayonné avec une propagation sur la ligne main-gauche la direction de 1’onde rayonnée pointe vers
la source : le rayonnement est ainsi dit « Backward ». A contrario, c’est & dire pour un comportement
main-droit, le pointage se fait vers la charge : le rayonnement est dit « Forward ». Ce dispositif démontre
pour la premiere fois le rayonnement backward d’une structure fonctionnant en régime de grande longueur
d’onde. Les dispositifs existant présentant les méme propriétés de rayonnement, comme les antennes en
hélice, sont structurés selon une période qui est beaucoup plus grande, typiquement de I’ordre de grandeur

de la longueur d’onde

La Figure 22 précise ces différentes conditions de fonctionnement en mode rayonné c’est a dire
lorsque les fréquences d’excitation de la ligne se trouvent a I’intérieur du cone de lumiere avec le tracé de
I’angle de balayage en fonction de la fréquence et la visualisation du diagramme de rayonnement.

Deux autres applications sont encore tres intéressantes. Tout d’abord, le fait de travailler a w0
permet, par simple augmentation ou diminution de fréquence, de sélectionner 1’angle de rayonnement
d’une ligne composite. En effet, il est possible de passer de maniére continue en fréquence, d’un
comportement main-gauche a un comportement main-droite. Pour une structure rayonnante, cela signifie
qu’il est possible de passer de maniére continue d’un rayonnement dirigé vers 1’arriére a un rayonnement
vers ’avant. Cette propriété peut étre exploitée pour la réalisation de réflecteur directif : un signal
provenant d’une source dont la position est arbitraire peut étre réfléchi dans la direction souhaitée. La
derniére application consiste a agir directement sur la valeur des ¢léments localisés de chaque cellule
séparément. Cela permet, grace a des éléments variables, contrdlés en tension, de se déplacer localement
autour de w0 non pas en faisant varier la fréquence de 1’onde mais de contréler w0 au moyen d’une
tension de polarisation (Figure 22-c). Ce dispositif original met en avant la possibilité offerte par les lignes
chargées pour I’orientation de faisceaux dans les applications relatives aux antennes. Ce type de structure

présente un faible encombrement et constitue une alternative aux réseaux d’antennes.
20
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Figure 22 : (a) Illustration du balayage obtenu par variation de fréquence et (b) diagrammes de
rayonnement correspondants. (c) Principe d’une ligne de transmission contrélée en tension : le
diagramme de dispersion est décalé verticalement quand la tension varie ([Réf. 1.68])

1.5.2.2. ANTENNES EN CAVITE

La seconde approche des métamatériaux pour les structures résonantes concerne les antennes en
cavité. La réalisation d’antennes ultra-compactes [Réf. 1.69] est possible grace a des métamatériaux
bidimensionnels composites. Ces métamatériaux composites associent deux métamatériaux simples de
fagon a réaliser une fonction de transfert plus complexe. Par exemple, on peut superposer une structure de
type capacitif (Figure 23-a) et une structure de type inductif (Figure 23-b) pour obtenir une structure

résonante présentant une phase nulle a la fréquence de résonance. Associés & une antenne environnée
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d’une surface a haute impédance, ces métamatériaux composites permettent de réaliser des surfaces
partiellement réfléchissantes qui permettent & leur tour de réaliser des antennes directives de trés faible
épaisseur (typiquement 1 mm a 10 GHz) (Figure 23-c et -d).

La contrélabilité peut également étre recherchée : en ajoutant par exemple des varactors a
une surface a haute impédance, un faisceau réfléchi dans une antenne a réflecteur peut étre ainsi contrdlé.
Par ailleurs on peut montrer que la bande interdite de ces structures périodiques peut étre utilisée pour

filtrer les ondes de surface mais également pour rétro-propager les ondes dans leur bande main-gauche.

(@) surface inféneure capacitive (B) surface supérieurs inductive

d=1.5mma96 GHz

v

#TX

d=8mmaf5GHz < s Ld=dmma01GHz
- i

Surface a haute impedance WO o= g
Meatamateriau composite 180

(&) coupe de I'antenne directive avec métamatériau composite et surface (f) diagramme de rayonnement mesuré en fonction de la distance
"~ a haute impedance entre le métamatériau composite et la surface a haute impédance
entourant |'antenne

Figure 23 : Antenne en cavité composée de métamatériaux composites [Réf. 1.69]

Une idée également tres judicieuse pour contrdler le diagramme de rayonnement est la collimation
obtenue en synthétisant un indice de réfraction proche de zéro. Cet indice est obtenu par structuration
périodique en prenant comme fréquence de travail la fréquence de transition entre les branches main-
gauche et main-droite. Différentes technologies permettent d’induire cette transition. L’idée fondamentale
est dérivée de la loi de Snell Descartes qui stipule qu’en faisant n = zéro dans 1’équation de la réfraction,
I’angle de I’onde réfractée est nul. En d’autres termes, une onde initialement divergente va étre collimatée.
Cette idée sera trés intéressante si le probleme de la désadaptation de I’onde avec le milieu environnant

(I’air) est résolu.

1.5.3. LIGNES BIDIMENSIONNELLES A REFRACTION NEGATIVE

Dans un contexte de ligne, nous ne nous sommes intéressés jusqu’a présent principalement aux structures
de propagationlD. Ces structures sont, dans leur ensemble, basées sur la rétro-propagation des ondes
lorsque I’indice de réfraction est négatif. En revanche, on ne peut pas véritablement parler de réfraction
qui sous-entend de réaliser un dispositif bidimensionnel voire tridimensionnel. Cependant, le concept des
lignes chargées peut également étre appliqué a des structures 2D. Sur le méme principe, il est possible de
réaliser des lignes de propagation 2D main-gauche se présentant sous la forme de grilles afin d’étudier les
phénomenes associés a la réfraction des ondes a I’interface de deux milieux dont les indices sont de signe
opposé. Généralement ces réseaux surfaciques sont réalisés a partir de lignes de transmission entrelacées

(il s’agit de I’extension de I’approche C-L).
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Deux exemples d’application de réseaux bidimensionnels semblent prometteur : 1’effet de
collimation d’une onde pour une surface conformée qui est un effet en champ lointain et d’autre part

I’effet de focalisation qui est un effet en champ proche.

QO La collimation

L’idée fondamentale a la base des structures a haute impédance est la réalisation d’un réseau
surfacique de plots soutenus par des piliers. (Figure 24-a) . Les plots sont agencés de facon périodique
avec une condition sur le pas permettant de satisfaire la condition d’homogénéisation (p<<i ). Par ailleurs
ils sont placés tres préts les uns des autres dans les deux directions de I’espace afin d’obtenir un couplage
capacitif. Comme pour toute structure périodique le spectre de transmission sera composé de bandes
passante et interdite. Lorsqu’une onde plane est envoyée sur cette surface avec une fréquence
correspondant a la bande interdite, la surface se comporte comme un réflecteur. Par rapport a une surface
métallique classique la phase a la réflexion peut étre nulle ou quasi nulle pour un point de fréquence. On
constate que cela correspond a une impédance de surface trés grande alors que celle-ci est nulle pour une
surface métallique conventionnelle. Cette propriété justifie I’appellation de surface a haute impédance.

A présent cette surface est utilisée pour propager les ondes électromagnétiques en formant des
ondes plasmons (ce terme désigne I’accrochage de la lumicre a I’interface entre deux milieux, I’un
d’indice positif, 1‘autre négatif), il y a rétropropagation dans la bande de dispersion main-gauche. 11 est
alors possible d’observer des effets de réfraction négative notamment pour une lentille plate c’est a dire
sans conformation de surface. La difficulté vient que dans ce cas tout se passe en champ proche. Si on veut
a présent adresser le champ lointain il faut conformer la lentille notamment avec une concavité tournée
vers le haut si on se référe a la Figure 24. Pour un choix judicieux du profil comme dans tout dispositif
d’optique il est possible de transformer les fronts d’ondes initialement circulaires de la source ponctuelle
en ondes plane. La Figure 24-b illustre cette transformation. Par la conformation on introduit de nouveau
un axe optique en détruisant ’invariance par translation. En revanche toute translation controlée va
permettre de diriger le faisceau dans une direction de I’espace. En outre on peut montrer que 1’acces aux
valeurs négatives de I’indice permet de réduire notablement les aberrations, de fabriquer des systémes
compacts notamment en introduisant des gradients d’indice. Ce sont ces arguments qui motivent la

fabrication d’éléments rayonnants balayant I’espace (travail du group Boeing).

Q Focalisation ([Réf. 1.70])

Pour la focalisation en champ proche, on peut appliquer directement les concepts des lentilles
plates avec invariance des effets par translation de la source. La premic¢re démonstration d’un effet
superlentille a été effectuée a 1 GHz grace a un réseau de lignes microstrip entrelacées. La Figure 24-c
présente une interface plane entre une grille de propagation main-gauche et un guide main-droite réalisé
par deux plaques métalliques paralleles (PPW : parallel plate waveguide). La grille main-gauche est
réalisée en chargeant une matrice en micro ruban par des inductances et des capacités. Il s’agit d’une ligne
chargée, par conséquent la propagation main-gauche se fait sur un intervalle de fréquences restreint. La
mesure du champ électrique vertical permet de mettre en évidence 1’effet de focalisation de 1’onde. La
source, placée dans le milieu main-droite, est quasi ponctuelle. Expérimentalement un guide coaxial a été
utilisé pour exciter la structure. La sonde utilisée pour la mesure en champ proche est un petit dipole
vertical, placé a 1 mm au dessus du plan de la grille. Les résultats obtenus constituent la premiére
vérification expérimentale de la réfraction négative a I’interface constituée d’une ligne main-gauche et

d’une ligne main-droite.
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(b)

140 mm

140 mm

Figure 24 : (a) et (b) vue d’une lentille conformée permettant de générer des ondes planes a partir
d’une source ponctuelle. (c) Maquette de démonstration de I’effet superlentille 28 1 GHz grace a un
réseau de lignes microstrip entrelacées.

1.6. CONCLUSION

Apres avoir présenté et défini les métamatériaux et plus particulierement les matériaux gauchers,
nous avons décrit les propriétés électromagnétiques induites par le retournement de la vitesse de phase.
Quelques structures a rétropropagation de phase ont été présentées en pointant leur intérét pour les

applications hyperfréquences.

L’obtention d’indices effectifs non accessibles dans les matériaux naturels, et notamment d’indices
négatifs, est un objectif trés important de la recherche actuelle. Les applications potentielles en seraient en
effet tres larges, allant de la furtivité par controle des champs électromagnétiques a la réalisation de
lentilles focalisant sous la limite de diffraction

Les différentes méthodes permettant d’élaborer ces matériaux artificiels ont été décrites ainsi que
les différentes méthodes numériques utiles a la compréhension et la simulation de structures périodiques
pour faire apparaitre une propagation anormale. Nous avons pu constater que 1’ingénierie de la dispersion
peut étre réalisée selon deux formes technologiques principales en hyperfréquences :

- les dispositifs résonants : la synthése de la permittivité et de la perméabilité négative est

obtenue par le biais de réseaux de fils et de SRR’s

- les dispositifs plus large bande : ces structures font intervenir la configuration duale des lignes

de transmission conventionnelles en inter changeant les capacités et les inductances
distribuées, semi localisées ou localisées.

Nous avons utilisé la théorie des lignes de transmission pour démontrer la possibilité d’observer un

phénomeéne de rétropropagation de phase.

Si les approches par les réseaux périodiques sont d’un grand intérét pour la réalisation de dispositifs
optiques, comme la lentille parfaite, ou pour la compréhension des phénoménes mis en jeu, elles sont plus
difficilement exploitables sous cette forme pour la réalisation de dispositifs hyperfréquences. Pour ces
applications, les structures plaquées semblent plus adéquates. Elles permettent de réaliser un grand nombre
de systémes de structures guidées (couplage, filtrage, ..) ou encore rayonnantes. Nous avons ainsi présenté
différentes structures a permittivité et perméabilité effectives négatives, obtenues par structuration

périodique métallique, dans le domaine des micro-ondes.
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CHAPITRE II

ok

METAMATERIAU GAUCHER EN TECHNOLOGIE
FIN-LINE
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II.1. INTRODUCTION

Pour les applications micro-ondes, I’approche par I’intermédiaire des lignes de transmission est
plus appropriée pour la conception de circuits et I’intégration dans des systémes existants. L objectif est
alors de concevoir des dispositifs de couplage, de rayonnement ou de filtrage tirant parti d’un milieu main-
gauche, structuré sous longueur d’onde, bénéficiant ainsi d’une grande compacité. Notre ¢tude s’est
orientée vers des structures en guide d’onde qui ont le méme comportement et I’avantage d’étre fermées.
Ainsi, ce type de structure ne rayonne pas, n’est pas perturbée électromagnétiquement et permet
I’intégration de circuits planaires en technologie guide d’onde. Par conséquent, la démonstration d’une
ligne a rétropropagation dans cette technologie présente un intérét indéniable pour les applications dans ce

domaine.

Des études ont déja démontré la faisabilité de ce type de technologie ([Réf. 1.71]), mais elles
présentent des performances insuffisantes pour des applications micro-ondes. Pour améliorer ces
performances, il est nécessaire de résoudre le probléme de I’injection de I’énergie dans le milieu
composite. Dans ce cadre, nous présentons la conception, la réalisation et la caractérisation d’une ligne de
transmission composite en technologie fin-line dont le caractére main-gauche est démontré

expérimentalement.

Apres avoir justifié le choix de cette technologie, nous présentons le détail des étapes de conception
de cette ligne de transmission composée par la superposition d’un réseau doublement négatif. Des
simulations électromagnétiques en éléments finis ont permis la définition de cette structure LHM a base de
SRR et de fils en technologie fin-line. Cette étude a été initiée par T. Decoopman [Réf. 1.81] grace a ses
travaux de recherches sur la technologie fin-line, et plus particulierement pour la conception des
transitions qui permettent de résoudre les problémes d’injection de ’énergie dans le milieu composite
[Réf. 1.72]

La suite des travaux de these présentés dans ce chapitre, a permis la fabrication et la caractérisation
expérimentale des prototypes selon diverses configurations. Ensuite, une étude détaillée des pertes de cette
structure, mais également de milieux simplement négatifs (SNG), a permis une meilleure compréhension
de l’origine des pertes d’un métamatériau main-gauche. Les résultats et les explications associées sont

décrits précisément a la fin de ce chapitre.
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I1.2. SYNTHESE DE LA PERMITTIVITE PAR UN GUIDE FONCTIONNANT SOUS
LA FREQUENCE DE COUPURE

I1.2.1. PRESENTATION DE LA STRUCTURE

Pour la réalisation d’un métamatériau main-gauche, R. Marques a proposé une approche originale
en tirant parti de la similitude entre le comportement fréquentiel d’un guide d’onde rectangulaire et d’un
plasma [Réf. 1.41], [Réf. 1.71]

Le réseau de fils habituellement utilisé pour créer un plasma, est remplacé par un guide d’onde
métallique fonctionnant sous sa fréquence de coupure. En effet, les guides métalliques propagent des
17
7

ou g est la permittivité du vide, f; la fréquence de coupure du mode considéré et f la fréquence de

modes TE et TM pour lesquelles la permittivité effective s'écrit : e =Eo(1

travail. Cette relation est identique a celle obtenue pour un plasma sans perte. Par conséquent, le guide
d’onde métallique fonctionnant sous sa fréquence de coupure peut étre assimilé a un plasma 1D, pour une
propagation de I’onde selon son axe. Pour recréer effectivement les conditions de propagation a travers un
plasma, le guide doit étre utilisé en dessous de la fréquence de coupure du premier mode, pour empécher
toute transmission dans le milieu.

Pour réaliser une ligne de transmission main-gauche, il suffit maintenant de superposer un milieu a
perméabilité négative : R. Marqués a donc placé dans le plan E d’un guide d’onde métallique des SRR
dimensionnés pour étre résonnants sous la fréquence de coupure du guide. II a caractérisé une structure de
ce type, destinée a fonctionner autour de 6 GHz. La section du guide d’onde utilisé dans ce cas est de 6 x 6
mm?, ce qui fixe la fréquence de coupure du premier mode a 25 GHz. La ligne est alimentée par un guide
d’onde métallique de plus grande section (16 x 35 mm?), dont la fréquence de coupure est de 4,3 GHz. Les
dimensions des résonateurs et le dispositif expérimental sont représentés Figure 1. Les résonateurs, placés
sur un substrat de faible permittivité (e,= 2,43) sont distants entre eux de 6 mm. En bout de ligne, les SRR
sont légérement décalés vers 1’extérieur pour faciliter leur couplage avec le mode TE,( du guide de grande
section. La disposition des SRR dans le guide est choisie de maniére a ce que le champ magnétique soit
contenu dans le plan qui leur est perpendiculaire et soit parall¢le a leur axe, pour favoriser leur excitation.

Le vecteur champ électrique est paralléle au plan des SRR.

/ £ A

€

o

(@)

WR137 waveguige SSFHleadectsquars wavegulde wigy 37 waveguide

(b)

Figure 1 : Schéma du guide d’onde métallique chargé par les SRR utilisé pour la réalisation d’une

ligne main-gauche (a) et schéma du dispositif expérimental (b). a =6 mm. (c¢) : SRR utilisé par R.

Marqués pour la réalisation d’une ligne main-gauche en guide d’onde métallique. r = 1,4 mm; ¢ =
0,5 mm; d = 0,2 mm; t = 0,49 mm; £ = 2,43* go. [Réf. 1.71]
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11.2.2. CALCUL DE LA TRANSMISSION ET COMPARAISON AVEC L’EXPERIENCE DE MARQUES

Cette ligne de transmission main-gauche en technologie guide d’onde a été simulée a I'TEMN avec
le logiciel HFSS, de maniere a étudier ses propriétés main-gauche. Les résultats sont comparés aux
mesures présentées par R. Marqués et concernent trois longueurs de guide, a savoir 12, 24 et 36 mm,
correspondant respectivement aux cas ou 3, 5 et 7 SRR sont utilisés.

Les résultats simulés (Figure 2) sont trés comparables aux mesures obtenues par Marques. Les
niveaux de transmission sont proches de -20 dB, la largeur de bande est de 400 MHz et 1’évolution des
courbes avec le nombre de résonateurs est identique. En effet, le nombre des maximas de transmission est

égal au nombre de résonateurs. La fréquence de fonctionnement est 1égérement décalée, mais 1’écart reste

faible, de I’ordre de 10 %.
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Figure 2 : Comparaison entre les paramétres de transmission mesurés par R. Marqués (a gauche)
et nos résultats de simulation (a droite), pour 1 =12 (a), 24 (b) et 36 (¢) mm.

I1.2.3. PROBLEMES D’ADAPTATION ET ORIENTATION VERS LA TECHNOLOGIE FIN-LINE

Ce type de structure, prometteuse sur le plan théorique, a évidemment le mérite d’étre la premiere
ligne de transmission main-gauche en technologie guide d’onde mais souffre fortement de son faible
niveau de transmission. Par conséquent cet ¢lément passif est trés pénalisant pour des applications
industrielles en micro-ondes.

En effet, le comportement des SRR, dont le facteur de qualité est important, est trés résonnant. Par
conséquent, I’ondulation en bande passante est trés élevée (10 dB au minimum), et la transmission est

caractérisée par une succession de N pics, correspondant aux N résonateurs de la structure considérée.

Par ailleurs, une deuxiéme difficulté doit étre surmontée en pratique. En effet, la transition abrupte

entre le guide de grande section et le guide sous la coupure est a I’origine d’une forte désadaptation des
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deux milieux. Celle-ci explique I’allure de la courbe de transmission : a la résonance, la transmission peut
s’approcher de 1’unité mais elle est rapidement dégradée entre deux résonances consécutives, en raison du

couplage évanescent entre les deux guides.

Pour améliorer le niveau de transmission de ce type de structure, S. Burokur a proposé de réaliser
une transition linéaire entre les deux sections de guide [Réf. 1.73]. La structure qu’il propose utilise
¢galement des SRR, placés dans un guide d’onde métallique de section réduite, dont la fréquence de
fonctionnement est voisine de 13 GHz. Grace a I’amélioration du couplage, il a obtenu, pour cette ligne
composite, un niveau de transmission moyen proche de -10 dB, et une réduction marquée des ondulations

en bande passante qui ne dépassent pas 5 dB.

L. Rogla et J. Carbonell ont également étudié les propriétés de filtrage de cette structure [Réf. 1.74]
et propos¢ un couplage performant du guide d’onde chargé (Figure 3). Celui-ci est réalisé grace a une
transition courbe des sections des guides, associ¢e a une réduction progressive des dimensions du substrat.
Les premiers résonateurs sont placés dans la transition, de manicre a favoriser leur excitation. Ce travail
d’optimisation a permis d’obtenir une transmission proche de I'unité autour de 7 GHz, avec une
ondulation de I’ordre de 1dB en bande passante. Ce dispositif démontre les raisonnements avancés ici sur
les problémes de couplage mais pose des difficultés technologiques qui ne permettent pas d’envisager une
réalisation pratique simple. [Réf. 1.75]

Figure 3 : Schéma du guide main-gauche, proposé par L. Rogla et J. Carbonell dont le couplage
avec les zones d’accés est optimisé.

Nous avons démontré dans ce paragraphe que I’utilisation d’un guide d’onde métallique sous la
fréquence de coupure du premier mode permet de simuler un plasma 1D. La réalisation d’une ligne de
propagation chargée par des SRR présentant une rétropropagation de 1’onde électromagnétique est alors
possible. Cependant, en raison des dimensions réduites du guide utilisé, I’injection de 1’énergie dans la
structure se fait par couplage évanescent et dans ces conditions la transmission sur la ligne est dégradée. 11
est donc nécessaire d’améliorer le couplage entre le milieu MD et le milieu MG. Des transitions délicates
a réaliser, ont été proposées pour assurer un niveau de transmission acceptable.

Compte tenu de ces difficultés, nous nous sommes dirigés vers une ligne de transmission en
technologie fin-line, dans laquelle la perméabilité négative est obtenue par un réseau périodique de SRR
alors que la permittivité négative est réalisée par un réseau périodique de fils. Par ailleurs, le couplage de
I’énergie vers cette ligne a été amélioré en utilisant un mode propagatif pour le guide et grace a des
transitions optimisées par T. Decoopman. [Réf. 1.76]

L’étude suivante propose donc une nouvelle ligne de transmission chargée par des fils en parallele et des
SRR en série. Cette structure, qui utilise un seul résonateur en forme de C par cellule unitaire, s’affranchit

des probléemes rencontrés dans les études précédentes et permet d’obtenir un niveau de transmission élevé.
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I1.3.  RAPPEL SUR LA TECHNOLOGIE FIN-LINE

Dans le domaine des micro-ondes, 1’approche par des lignes de transmission est parfaitement
appropriée pour la conception de circuits et I’intégration dans des systémes existants. L’objectif est alors
de concevoir des dispositifs de couplage, de rayonnement ou de filtrage tirant parti d’'un milieu main-
gauche, structuré sous longueur d’onde, bénéficiant ainsi d’une grande compacité. Notre ¢tude s’est
orientée vers des structures en guide d’onde qui ont le méme comportement et I’avantage d’étre fermées.
Les technologies en guides d’onde métalliques sont largement utilisées dans les systémes micro-ondes,
notamment de télécommunications, en raison des faibles pertes en ligne qu’elles présentent, du blindage
¢lectromagnétique obtenu par les parois métalliques et d’une intégration de circuits planaires en guide
facilement exploitable. Par conséquent, la démonstration d’une ligne a rétropropagation dans cette
technologie présente un intérét indéniable pour les applications dans ce domaine.

Pour utiliser ce type de structure, il est nécessaire de résoudre le probleme de I’injection de
I’énergie dans le milieu composite. T. Decoopman s’est intéress¢ lors de la conception d’un tripleur de
fréquence [Réf. 1.72], a des lignes fin-line, qui permettent de conserver les avantages de la propagation en
guide métallique tout en offrant des possibilités d’intégration de circuits dans le plan électrique du guide.
Il a également mis au point une méthode de conception de transitions guide d’onde — fin-line qui, dans le
cas présent, peut étre exploitée pour faciliter ’excitation de la structure.

I1.3.1. PROPRIETES GENERALES D’UNE STRUCTURE FIN-LINE

Les circuits sont réalisés sur des substrats placés au milieu d’un guide d’onde métallique
rectangulaire, dans le plan contenant le vecteur champ électrique. Leur développement remonte au début
des années 1970, lorsque des structures capables d’associer les composants issus de la microélectronique
et les guides d’ondes métalliques a faibles pertes étaient recherchées.

Dans la pratique, les principaux circuits en plan E développés sont réalisés avec technologies fin-
line. Ces lignes permettent de concentrer I’énergie électromagnétique a proximité de la fente séparant les
ailettes métalliques. En contrepartie, cette énergie se localise davantage dans le substrat par rapport a un
mode de guide d’onde TE. Les pertes résistives et dié¢lectriques sont donc plus importantes que dans un
guide métallique.

L’utilisation de ce type de circuit pour la réalisation de notre dispositif a nécessité la résolution
d’un certain nombre de problémes. Tout d’abord il a fallu déterminer les caractéristiques de la ligne de
transmission en fonction des parametres géométriques de la structure. Ensuite, le dimensionnement des

transitions nécessaires au couplage de la ligne au guide d’onde a été effectué.

I1.3.2. CHOIX DU SUPPORT DE PROPAGATION

Le choix de la ligne a été fait parmi les différentes configurations réalisables en fin-line,
représentées Figure 4:

* Fin-line unilatérale : c’est la topologie la plus simple. Elle permet I’intégration en parall¢le du
composant, selon la ligne de champ électrique maximal. Pour concevoir la transition, le probléme peut se
ramener a une transformation d’impédance, 1’adaptation de mode se faisant naturellement. La réalisation
du circuit est également simplifiée puisque la métallisation se limite a la face avant. Cependant des valeurs
d’impédance caractéristique inférieures a 100 Ohms sont difficilement réalisables, ce qui peut dégrader

I’adaptation du circuit.
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* Fin-line bilatérale : cette topologie est trés similaire a la version unilatérale. La métallisation de la
face avant est reproduite en face arriére. Les pertes de transmission sont moins élevées que pour la fin-line
unilatérale mais pour conserver la symétrie de la structure, il est nécessaire de placer les ¢léments localisés
sur chaque face.

e Fin-line antipodale : cette configuration permet uniquement une connexion en série du
composant, puisque pour le connecter en paralléle, il faudrait pouvoir le relier électriquement au plan de
masse, situé en face arriére du substrat. L’impédance caractéristique peut étre abaissée jusqu’a 10 Ohms
environ [Réf. 1.77]. La hauteur des ailettes peut étre réduite de maniére a ce que, dans un plan de section
droite, elles ne soient plus en contact avec le guide d’onde. Le support de propagation s’apparente alors a
une ligne microruban blindée, et offre davantage de souplesse pour la réalisation de discontinuités (il est
par exemple possible de réaliser une capacité en série). Cependant, les transitions a réaliser depuis le guide

d’onde sont délicates a dimensionner, notamment en raison de I’apparition de résonances transverses.

Figure 4 : Les différentes configurations fin-line. Pour la fin-line unilatérale, seule la face avant du
substrat est métallisée (a), alors que la métallisation se fait de maniére symétrique en face arriére
pour la configuration bilatérale (b). En fin-line antipodale, un seul ruban métallique par face est

réalisé (c). Dimensions caractéristiques d’une fin-line unilatérale (d). [Réf. 1.76]

A partir des ces ¢léments, le choix de la structure primaire s’est orienté vers une fin-line unilatérale.
Du point de vue technologique, elle est la plus facile a réaliser car une seule face est utilisée. Le mode
propagé permet de confiner le champ électrique sur les éléments localisés, connectés de part et d’autre de
la fente. Enfin la conception de la transition vers le guide d’onde est plus simple que dans le cas antipodal

et permet de concevoir des transitions guide d’onde — fin-line large bande.

I1.3.3. CARACTERISTIQUES DE TRANSMISSION

11 s’agit ici de déterminer les paramétres caractéristiques (les pertes et I’impédance caractéristique
Zc) des lignes a ailettes, en fonction des dimensions des métallisations, du substrat et de ses
caractéristiques électromagnétiques. Notons que le mode propagé par les lignes a ailettes n’étant pas TEM,

I’impédance caractéristique ne peut pas étre déterminée de maniére unique. C’est la définition en tension
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qui est classiquement retenue, et dans ce cas (ou V est la tension maximale entre deux ailettes, et P est la
. . L . &
puissance électromagnétique dans le plan transverse a la direction de propagation) : Z. =55
De nombreux auteurs ont contribué a la détermination des différents paramétres en proposant des
méthodes analytiques et numériques ([Réf. 1.78]). De nos jours, les progres des outils numériques ont
rendu possible le développement de méthodes de calcul nécessitant des ressources informatiques
importantes. La résolution des équations de Maxwell en éléments finis par exemple est aujourd’hui

largement accessible par I’intermédiaire de logiciels commerciaux.

Dans notre étude, la structure est une fin-line chargée par des €léments localisés de dimensions
inférieures a la longueur d’onde et trés résonants : il en résulte des phénomeénes électromagnétiques tout a
fait particuliers, qui peuvent difficilement étre traités avec une approche analytique. L’ensemble des
simulations électromagnétiques a donc ¢été réalisé grace au logiciel HFSS de la société Ansoft. Nous

détaillons maintenant les caractéristiques électromagnétiques d’une telle structure.

e  Paramétres géométriques et matériaux :

Les dimensions caractéristiques de la fin-line sont les suivantes (Figure 4) :
eactb : les dimensions du guide d’onde.

* h : I’épaisseur du substrat.

e ¢ : I’épaisseur de métallisation.

* w : la distance entre les ailettes.

La structure doit fonctionner en bande Ku (10 - 18 GHz). Dans la perspective de la réalisation d’un
prototype, les parametres des matériaux ont été pris en compte des la conception.

Le substrat choisi pour la réalisation du circuit et dont les parameétres électromagnétiques sont
repris dans les simulations est le Duroid 5880. Son intérét est de présenter une permittivité relative faible
(er=2,2) et des pertes diélectriques réduites (tand= 9.10™*) a ces fréquences. Son épaisseur h et I’épaisseur
de métallisation sont choisies parmi les standards commerciaux disponibles, respectivement a 254 um et
17 um. Le métal choisi est le cuivre, de conductivité 5,8.10" S.m™".

La largeur de la fente w est 200 um. La ligne de transmission a ailettes définie par I’ensemble de
ces grandeurs est monomode de 4,5 a 19 GHz, et son impédance caractéristique est de 120 Ohms.

Le guide d’onde métallique dans lequel est placé le circuit est un WR62, dont la section est de 7,9

x 15.8 mm®. Ce guide est monomode de 9,5 a 19 GHz, définissant ainsi la bande de fréquence de travail.

e  Paramétres de propagation :

Sous HFSS, grace a la résolution 2D des équations de Maxwell dans les ports d’injection, la
constante de propagation y = a + jp et I’'impédance caractéristique Zc, , peuvent étre facilement calculées.
Le mode de propagation TE associé a la fin-line unilatérale est illustré sur la Figure 5 dans le cas du guide
WR62. Cette représentation met clairement en évidence la concentration du champ électrique a proximité
de la fente. Les lignes de champ électrique sont contenues dans le plan transverse a 1’axe de propagation
(mode TE). La faible permittivité du substrat permet de conserver une propagation dans I’air, ce qui
contribue a réduire les pertes. A condition que la fente soit petite devant les dimensions du guide,

I’influence des parois métalliques est du second ordre sur la configuration des champs.
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Figure 5 : Mode TE dans une fin-line unilatérale sur du Duroid en guide d’onde WR62.
Dimensions : a =3.3 mm ; b=2.62 mm ; h=254 pm ; e=17 pm ; w=200 pm.

I1.3.4. DISPOSITIFS DE TRANSITION

Apres avoir  déterminé la structure de base, c’est a dire la fin-line unilatérale décrite
précédemment, il est primordial d’utiliser des transitions vers le guide afin de maximiser le couplage de
cette fin-line aux guides d’onde d’entrée et de sortie. Par rapport a la structure de Marques, le couplage
entre les milieux MD (guide d’onde) et MG (fin-line) est nettement amélioré. Mais afin d’avoir des
structures utilisables et viables en terme d’application et donc avec des niveaux de transmissions corrects,

il est nécessaire de réaliser une transition entre les deux milieux pour une parfaite adaptation d’impédance.

Réaliser une transition consiste a définir une fonction décrivant les variations de la dimension des
rubans ou de la fente le long de I’axe de propagation. Les paramétres a optimiser sont dans ce cas les
pertes par réflexion qui doivent étre les plus faibles possibles. Les transitions de la structure ont été

réalisées par T. Decoopmnan dans le cadre de ses travaux de théese.

Plusieurs méthodes analytiques ont été proposées pour le traitement de ce probleme. La méthode
utilisée est celle du circuit équivalent : le coefficient de réflexion de la transition peut étre calculé grace a
une représentation sous la forme d’un circuit équivalent de la transition [Réf. 1.79]. Celle-ci est découpée
en petits éléments de longueurs dl, et I'impédance caractéristique ainsi que la constante de propagation
sont supposées constantes sur cette longueur ¢élémentaire. Le déphasage lors de la propagation sur
I’élément de ligne ainsi que la réflexion a l’interface de deux éléments consécutifs d’impédances
caractéristiques différentes peuvent étre calculés. Par intégration il est alors possible de déterminer la
réflexion globale de la transition. Grace a la structure uniaxiale de la ligne il a été permis de concevoir des

transitions guide d’onde - fin-line peu dépendantes de la fréquence.

De cette fagon, une transition longue de 20 mm, pour laquelle le coefficient de réflexion en entrée
est proche de -20 dB autour de la fréquence de fonctionnement de notre dispositif, a 12 GHz, a été congue
([Réf. 1.80]). La géométrie de cette transition est présentée sur la Figure 6-a & b. Les performances de
cette transition permettent de réaliser le transfert de I’énergie vers la ligne composite de maniére optimale
(Figure 6-c). Dans les paragraphes suivants, cette technologie fin-line est exploitée afin de réaliser une

structure gauchere originale.

-64 -

© 2011 Tous droits réservés. http://dOC.UHiV-|i||e1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre 11 : Métamatériau gaucher en technologie fin-line

© 2011 Tous droits réservés.

3
—
o —
- 0 — 0.0
3 T e ‘N‘“**-M_w
-10 0.2
(a)
§ ® 0 / 045
2 / R z
@ 30 {[ 06 4
|
-40 0.8
-50 ‘ -1.0
W1 12 13 1 1 1w w1
(b} {c) fréquence (GH2)

Figure 6 : Profil de la transition guide d’onde — fin-line (a), schéma de la transition dans le guide
métallique (b) et parameétres S correspondants (c).

I1.4. CONCEPTION DU MATERIAU GAUCHER EN TECHNOLOGIE FIN-LINE

I1.4.1. PRESENTATION DE LA CELLULE ELEMENTAIRE COMPOSANT LE METAMATERIAU

Fondamentalement, le support de propagation composite exploite la configuration duale du schéma
équivalent d’une ligne de propagation classique. En effet, en permutant les éléments réactifs de maniére a
avoir une capacité en série et une inductance en parallele, il est possible d’avoir une ligne fortement
dispersive main-gauche. Dans la pratique cependant, cette topologie est difficilement réalisable, mais il est
possible de s’en approcher par une approche hybride, en chargeant périodiquement une ligne de
transmission par des éléments discrets (cf chapitre ). Dans ce cas, il est possible de modifier la relation de

dispersion et de créer une bande limitée en fréquence dans laquelle la propagation est main-gauche.

Dans le cadre de ce travail, le support initial de propagation est une fin-line unidimensionnelle,
constituée d’un guide creux, en 1’occurrence un guide rectangulaire avec un mode fondamental de type
TE,;, et présentée dans le paragraphe précédent. Dans le plan E de ce guide, on insére un diélectrique qui
supporte une ligne de propagation a fente. Celle-ci est chargée périodiquement par des inductances en
paralleles, constituées de fils minces en configuration shunt entre les deux conducteurs de la fin-line afin
de synthétiser une permittivité négative. La perméabilité négative est obtenue par des résonateurs en
anneau fendu (Split Ring Resonator) placés sur la face arriére du circuit. La configuration des champs
électromagnétiques dans une fin-line est particulierement favorable a I’excitation des résonateurs
lorsqu’ils sont placés entre les deux conducteurs. Le champ magnétique, perpendiculaire a la fente dans le
mode guidé de la fin-line, passe alors dans ’axe des anneaux. Le champ électrique reliant les conducteurs
de la fin-line permet de réaliser un couplage également capacitif du résonateur a la ligne.

En superposant ces éléments nous obtenons la cellule élémentaire décrite sur la Figure 7. De
maniere a faciliter la réalisation technologique, une longueur de fils et une largeur de fente de 200 pm ont
été retenues. Le résonateur, dont les dimensions sont données dans la légende de la figure, a été configuré
afin d’opérer autour de 10 GHz. Le pas du réseau comme les dimensions caractéristiques, bien inférieures

a la longueur d’onde guidée, permettant I’homogénéisation du milieu.
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(a) (b)

Figure 7 : Schéma d’une cellule unitaire de la ligne main-gauche en technologie fin-line. Les rubans
métalliques et le fil sont sur la face avant du substrat tandis que I’anneau est placé sur la face
arriére. La distance entre les rubans métalliques de la ligne est de 200 pm. Dimensions de la cellule
unitaire : a=3.3 mm; SRR : b=2.62 mm, ¢ = 0.250 mm and w = 0.2 pm. Fil : 1 = 0.2 mm. Largeur
de fente : 0.2 mm.

Apres avoir décrit brievement ’ensemble de la structure et ses éléments caractéristiques, nous
allons nous intéresser individuellement a chaque réseau permettant de synthétiser un milieu a permittivité
négative et a perméabilité négative, en justifiant les dimensions géométriques choisies. Ensuite nous
étudierons le milieu constitué¢ de la superposition de ces deux réseaux pour obtenir un milieu main-gauche.

Les différentes signatures d’un tel milieu seront ensuite présentées.

11.4.2. LE RESEAU LINEIQUE DE SRR

La perméabilité négative du milieu est obtenue par des résonateurs en anneau fendu (Split Ring
Resonator) placés sur la face arriere du circuit.

Rappelons qu’afin d’exciter ces résonateurs, ceux-ci doivent étre traversés par un champ
magnétique orienté suivant leur axe. Dans le cas de la technologie fin-line, il faut donc positionner les
SRR a cheval sur les deux conducteurs puisque le champ magnétique est perpendiculaire a la fente dans
le mode guidé de la fin-line. Comme nous visons un fonctionnement en bande Ku, les résonateurs doivent
étre dimensionnés en conséquence. Pour ce dimensionnement, on peut recourir a un modele analytique
simplifié. Toutefois, de telles approches prennent généralement mal en compte I’environnement
¢lectromagnétique du résonateur. C’est la raison pour laquelle I’approche numérique a été privilégice.
Deux types d’études sont alors réalisables par la méthode des éléments finis : ’analyse des paramétres de
transmission et la recherche des modes propres d’une cellule élémentaire. Pour illustrer cette démarche,
nous présentons la simulation d’un SRR carré sur le substrat utilisé pour le circuit (Duroid 5800 : er=2,2
et tan 8 = 9.10*). Les dimensions de la structure résonante sont détaillées sur la figure de la cellule
élémentaire (Figure 7). La résolution en mode propre permet de déterminer la fréquence de résonance f
du SRR, ainsi que le coefficient de qualité Q. Dans notre cas, pour des anneaux en cuivre (de conductivité
5,8.107 S.m ") déposés sur un substrat a faibles pertes, Q = 350 et f, = 12 GHz. Notons que la largeur b de
I’anneau le plus grand vaut environ A¢/10, avec A, la longueur d’onde dans le vide a la fréquence de 12
GHz. Pour la simulation, des conditions périodiques sont appliquées dans les trois directions de I’espace.
Les paramétres de transmission d’une cellule unitaire sont présentés en Figure 8. Ils concernent la méme
structure que celle utilisée dans la résolution en modes propres, pour laquelle la propagation se fait selon

I’axe z. La résonance de la structure est manifeste sur le paramétre de transmission a 12 GHz.

- 66 -

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre 11 : Métamatériau gaucher en technologie fin-line

P —

s, (dB)
S,. (dB)

_m 4

50 35
8 9 10 11 12 13 4 15 1%
(a) fréquence (GHz)

Figure 8 : Parameétres de transmission (a) d’une cellule unitaire (b) contenant uniquement un SRR.

L’extraction des valeurs de permittivité et de perméabilité peut en théorie étre réalisée a partir de
ces résultats de simulation. Cependant, le caractére fortement non linéaire des résonateurs rend ce travail
bien plus délicat a réaliser que dans le cas des réseaux de fils, dont le comportement est monotone sur
I’intervalle des fréquences considérées. Les résultats obtenus dans le cas des SRR ne sont pas satisfaisants

et, par conséquent, il est difficile de les exploiter dans ce manuscrit.

Les ¢éléments résonants a simple ou a double anneau sont des structures potenticlles pour la
production de magnétisme artificiel. Le comportement résonant de ces structures est provoqué par des
causes différentes. Il peut étre intéressant d’étudier 1’influence de la fin-line ainsi que la présence d’un ou
deux anneaux, sur le comportement du résonateur. Plusieurs éléments ont ainsi pu étre relevés a 1’issue de
cette étude réalisée avec HFSS [RéEf. 1.76].

L’amplitude élevée du champ électrique entre les anneaux d’un résonateur double (a) met
clairement en évidence I’effet capacitif entre deux anneaux correspondant a un couplage fort entre ces
deux boucles. Le champ magnétique est fortement resserré autour de 1’axe des anneaux par I’influence du
plus petit anneau. La résonance résulte des valeurs de la capacité entre les deux anneaux et de
I’inductance des anneaux concentriques excités par le flux magnétique. Pour le résonateur simple,
I’absence du plus petit anneau a comme conséquence une diminution du couplage capacitif (Figure 9-b)
puisque celui-ci est uniquement localisé dans la fente de 1’anneau : cette diminution s’accompagne
évidemment d’une augmentation de la fréquence de résonance. Ainsi, pour obtenir une fréquence de
résonance équivalente, si I’objectif du concepteur RF est la miniaturisation des circuits, on aura tout intérét
a utiliser un résonateur a double anneau. Au contraire, pour plus de simplicité, le résonateur a un anneau
sera mieux adapté. Il est intéressant de mentionner que ces deux types de structures peuvent étre

représentés par un circuit résonant LC paralléle.

Dans le cas ou les résonateurs sont intégrés au circuit d’une fin-line, on peut constater que le
couplage capacitif entre les anneaux d’un résonateur double anneau est trés faible. Le champ électrique est
quasiment nul a la périphérie du plus petit anneau (Figure 9-c). Sa contribution dans le processus
résonnant est donc limitée. On a également remarqué que la carte de champ électrique du circuit constitué
de I’anneau simple est trés similaire au cas de I’anneau double lorsqu’ils sont intégrés dans une fin-line, ce
qui tend a confirmer la prédominance du couplage entre le grand anneau et la ligne de transmission devant

celui des anneaux entre eux. De méme, la répartition du champ magnétique est trés similaire dans les deux

-67 -

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre 11 : Métamatériau gaucher en technologie fin-line

configurations (1 et 2 anneaux), puisqu’elle est fortement déterminée par la fente de la fin-line et non par
le diamétre des anneaux.

Figure 9 : Amplitude du champ électrique a la résonance d’un Anneau double (a) et simple (b) sans
la fin-line, anneau double (¢) avec la fin-line. Carte du champ magnétique d’un anneau double (d)

Ainsi, I’anneau de plus grande dimension est particuliérement résonant, puisque 1’accumulation du
champ ¢électrique dans son ouverture est la plus importante. Dans le cas présent, la mise en place du
résonateur au dos d’une ligne a fente permet de créer un couplage capacitif fort entre ’anncau et les
rubans métalliques, et par conséquent rend facultative I’utilisation de deux anneaux, tout en conservant
une fréquence de résonance dans I’intervalle considéré. Le fait d’utiliser un seul anneau est une originalité

de cette structure.

11.4.3. RESEAU LINEIQUE DE FILS EN CONFIGURATION SHUNT

L’ajout d’un fil mince entre les deux rubans métalliques permet, d’un point de vue circuit, de
charger la ligne de transmission par une inductance en parallele. Compte tenu du mode propagé, le champ
électrique s’applique parallelement au fil. Ce réseau singulier permet de synthétiser un milieu a
permittivité négative.

L’analogie peut alors rapidement étre faite avec les réseaux de fils dilués présentés en introduction.
En effet, comme dans les structures 3D, les fils permettent de synthétiser le comportement d’un plasma.
Les dimensions du fil vont déterminer la valeur de permittivité effective négative que 1’on obtiendra sous
la fréquence plasma.

Nous avons réalisé au sein du groupe la simulation de ce type de réseaux a I’aide du logiciel HFSS.
Si la périodicité du réseau peut étre décrite dans ce logiciel selon les axes transverses a la direction de
propagation, grace a des conditions aux limites adéquates, il n’est pas possible de simuler le comportement
d’une onde électromagnétique se propageant a travers un réseau infiniment long. Par conséquent, les
résultats ne peuvent concerner que des réseaux comportant un nombre fini de cellules élémentaires suivant
la direction de propagation.

A partir des résultats en transmission obtenus par ces simulations, il est possible d’extraire la valeur
de la permittivité effective du milieu considéré. Nous avons pour cela utilisé une technique basée sur la
méthode proposée par W. B. Weir [Réf. 1.57] et présentée dans le chapitre I. Dans les simulations, nous
nous intéressons plus particulierement au cas d’un réseau cubique dont la cellule élémentaire est
constituée d’un simple fil mince (Figure 10-a), éclairée par une onde plane. Le champ électrique est
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polarisé selon 1’axe du fil. Cette situation permet d’obtenir une permittivité effective négative pour une
propagation perpendiculaire aux fils. Pour rendre compte de la symétrie du réseau et imposer la
polarisation, les plans perpendiculaires a I’axe du fil sont considérés comme des murs électriques et les

plans paralléles comme des murs magnétiques.

Nous présentons en Figure 10, la permittivité effective extraite de la simulation d’une cellule
unitaire qui ne comporte qu’un fil et dont le pas du réseau «a » est fixé a 5 mm. L’augmentation de la
taille du fil s’accompagne d’une augmentation de la fréquence plasma, comme dans le cas des réseaux de
fils en espace libre puisque le réseau de tiges métallique est moins dilué. L’évolution de la partie réelle de
la permittivité tend vers I’évolution décrite par le modele de Drude, conformément aux résultats théoriques
présentés en introduction.

De maniére a faciliter la réalisation technologique, les fils choisis ont une taille de 200 um, pour
que les dimensions caractéristiques du dispositif restent du méme ordre de grandeur (quelques centaines
de microns) et que le prototype puisse étre réalisé par les techniques de fabrication de circuits imprimés.

Dans ces conditions, la permittivité relative effective est proche de -5 a 12 GHz.

0
( a) mur dlectrigue
direction de
propagation
> g -
2 s
mur 6 o7 : /«» ~ 20 um
magnetique s s yd R 50 um
magnétique g 7 100 pm
-8 <200 pm
400 pm
-10
10 11 12 13 14 15 16 17 18
mur électrique fréquence (GHz)

Figure 10 : (a) Schéma d’une cellule unitaire utilisée pour la création d’un milieu a permittivité
négative, simulée en éléments finis. (b) Permittivité relative calculée pour une cellule unitaire,
chargée uniquement par le fil, en fonction de la longueur 1 du fil.

En résumé, un réseau de fils métalliques éclairé par une onde plane dont le champ électrique est
polarisé le long de I’axe des fils présente une permittivité effective négative. L’évolution de cette
permittivité peut étre décrite par un modele de Drude. La fréquence plasma correspondante est fixée par
les dimensions du réseau, et peut étre abaissée en gamme micro-onde. Elle est placée suffisamment haut
en fréquence, de maniére a empécher toute propagation de I’onde en dehors de la résonance des anneaux.

Pour des facilités de réalisation technologique, des fils de 200 pm sont utilisés.

I1.4.4. RESEAU DOUBLEMENT NEGATIF ET SIGNATURES THEORIQUES DU CARACTERE MAIN-

GAUCHE

Pour dimensionner la cellule élémentaire, nous avons considéré séparément les éléments chargeant
la ligne de transmission. Il s’agit maintenant d’étudier le comportement fréquentiel de cette structure
combinant les deux effets : c’est a dire a la fois la permittivité effective négative et la forte non-linéarité du
résonateur. L’objectif est de mettre en évidence le comportement main-gauche de la ligne de transmission
composite. Pour cela, nous nous intéressons au diagramme de dispersion de la ligne de transmission
réalisée a partir de cette cellule de base, a la cartographie du champ électromagnétique et aux parameétres

de transmissions d’un réseau constitué d’un nombre fini d’éléments.
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11.4.4.1 CALCUL DU DIAGRAMME DE DISPERSION DE LA CELLULE FIL-SRR

Le diagramme de dispersion, ou structure de bande pour un systéme périodique, est utilis€¢ pour
évaluer le comportement fréquentiel d’un support de propagation. Il permet, d’une part de déterminer les
fréquences de coupure, et d’autre part de mettre en évidence le comportement main-gauche du dispositif
étudié.

Plusieurs choix dans la procédure d’extraction sont possibles. Par exemple, une représentation
possible du réseau deux ports de la section LHM chargée est le réseau en T (T-Network) associé aux
impédances. Un autre choix possible est de modéliser la ligne de transmission par sa longueur L, son
impédance caractéristique Zo et sa constante de propagation Gamma. Ces deux approches présentent des
résultats complémentaires. Cependant, la méthode d’extraction associée avec la représentation du réseau
en T suppose qu’il n’y a pas de couplage entre les éléments d’impédances. Pour la structure fin-line LHM
présentée dans ce chapitre, il apparait que cette représentation n’est pas souhaitable. Les caractéristiques
de la fin-line LHM sont extraites des parametres S, en employant le modele équivalent a une ligne de
transmission, pour la structure périodique. Cette méthode est utilisée pour le calcul du diagramme de
dispersion en utilisant les expressions caractéristiques de la ligne (contenant les parameétres : L, Zo et

Gamma) et en les insérant dans les éléments de la matrice ABCD.

Pour cela, nous avons cherché a établir le diagramme de dispersion pour notre structure a partir des
¢léments dont nous disposons. La cellule unitaire est le plus petit élément constitutif de la ligne de
transmission que nous étudions. Sa longueur a est de 3,3 mm, tandis que la longueur d’onde guidée par la
fin-line Ag est de 24 mm a 12 GHz. Par conséquent, cet élément unitaire peut étre considéré comme un
petit élément de ligne, de longueur a << Ag. La matrice chaine unitaire représentative de cet élément peut

alors s’écrire :

T4 B] _ | chCuo) Zesh(ja)
Mumtazre:[c D} = Z%sh(}a) ch( )

ou Zc est I’'impédance caractéristique de la ligne de propagation, y est la constante de propagation
complexe.

Les parametres S de cette cellule unitaire sont calculés par la méthode des éléments finis. Ces
résultats peuvent étre exprimés sous la forme d’une matrice chaine et par I’inversion des relations il est

possible de calculer les quantités o et fa , qui s’écrivent alors :
a=%1n‘(Ai\/A2—1 ot Pa=L(ANA—]) + 2kn, ke Z

Dans ce formalisme, nous nous plagons en condition de propagation, puisque nous supposons que
la structure étudiée est un ¢lément de ligne. Lors de la simulation en éléments finis, la cellule est excitée
par I’intermédiaire de ports servant a injecter 1’énergie et les résultats de simulation correspondent aux
parametres S obtenus lorsque I’entrée et la sortie sont adaptées. Les ports d’entrée et de sortie sont
identiques, a un terme de propagation prés (¢7) : on effectue donc un bilan de transmission sur un mode
donné.

Par conséquent, la solution obtenue sur la constante de propagation pour une cellule unitaire
correspond aux modes de Bloch du réseau 1D infini. La relation entre la fréquence et les valeurs de Pa

représente la structure de bande de la structure périodique.
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Nous avons réalisé la simulation d’une cellule unitaire par la méthode des éléments finis, afin de
mettre en évidence de manieére numérique le comportement main-gauche de la structure. Les conditions
aux limites permettent de simuler un milieu infini dans les directions transverses a 1’axe de propagation et

de polariser I’onde incidente. Le champ électrique est dirigé selon 1’axe des fils et le champ magnétique
selon I’axe des anneaux.
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Figure 11 : Structure de bande obtenue a partir de la simulation d’une cellule unitaire.

Nous présentons sur la Figure 11, le diagramme de dispersion calculé a partir des parameétres de
transmission de la cellule unitaire simulée avec HFSS. Une premiére bande passante est obtenue entre 11,5
et 12,5 GHz, autour de la fréquence de résonance des anneaux. Cette branche de dispersion est croissante
en valeurs négatives de la constante de phase. Cela indique que la vitesse de phase, w/k,donnée par la
pente a ’origine et la vitesse de groupe, dw/dk, correspondant a la tangente locale, sont de signe opposé.
Cette caractéristique traduit ainsi une opposition de signe entre le vecteur d’onde et le vecteur de Poynting.
Dans ces conditions, la propagation est donc rétropropagative, puisque le front d’onde se déplace dans une
direction opposée a celle de 1’énergie. Ce caractére main-gauche est obtenu sur 8 % de largeur de bande.
La vitesse de groupe s’annule en bord de bande et elle est maximum au point d’inflexion de la courbe,
autour de 12,2 GHz. Une bande interdite est obtenue entre 12.5 et 17.5 GHz correspondant a des ondes
évanescentes. La deuxiéme bande passante présente une fréquence de coupure proche de 17,5 GHz. Elle
ne présente pas de caractére main-gauche. Il est a noter que 1’extraction de la permittivité effective de ce
réseau de fils, présentée précédemment, donnait une valeur négative au-dela de 18 GHz, correspondant en
premiére approximation a la fréquence plasma du réseau de fils. La différence de comportement
s’explique par la présence du résonateur, qui influence également la valeur de cette fréquence de coupure.
En effet, les phénomenes d’activité électrique et magnétique ne peuvent étre simplement superposés pour
prédire le comportement de la structure compléte, comme nous le verrons ultérieurement. Dans I’intervalle
de fréquences séparant ces deux régimes de propagation, la structure est caractérisée par le paramétre
d’atténuation qui indique les longueurs d’évanescence.

Apres avoir présenté les propriétés anormales basées sur 1’opposition de direction entre les vitesses
de groupe et de phase d’une telle structure, on peut également remarquer le comportement trés dispersif,
de la ligne de transmission chargée, par rapport a la structure fin-line originelle. La longueur d’onde
guidée dans la structure chargée est difficile & déterminer a partir d’une carte de champ compte tenu de la
faible longueur de propagation et de la présence de transitions aux interfaces des deux milieux. Cependant,
I’évolution de la longueur d’onde guidée Ag = 2.PI/B, avec f3 la constante de propagation, peut étre étudice

grace aux résultats du diagramme de dispersion. L’indice effectif n ¢ = co/( Ag *f), ou ¢, est la vitesse de la

© 2011 Tous droits réservés.

http://doc.univ-lille1.fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre 11 : Métamatériau gaucher en technologie fin-line

lumiere dans le vide et f la fréquence peut €galement étre calculé. Les valeurs obtenues pour notre
structure sont présentées en Figure 12. La ligne de transmission est fortement dispersive et par conséquent
la longueur d’onde guidée présente de fortes variations. Elle présente une forte augmentation de la
longueur d’onde en fonction de la fréquence en bande main-gauche. Dans la bande passante, la valeur de
I’indice effectif débute a 4 et tend vers zéro en bord de bande.
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Figure 12 : (a) Dépendance fréquentielle de l1a longueur d’onde guidée calculée pour une fin-line
conventionnelle et pour une section chargée par un milieu main-gauche. (b) Dépendance
fréquentielle de ’indice effectif pour une fin-line conventionnelle et pour une section chargée par
un milieu main-gauche, calculée a partir du diagramme de dispersion théorique.

A partir des résultats obtenus pour I’extraction de la permittivité effective de la ligne chargée
uniquement par les fils et de la valeur de I’indice effectif calculé précédemment, il est possible d’estimer
la perméabilité effective. En premiére approximation, nous négligeons la perturbation introduite par
I’ajout du résonateur et nous considérons que la permittivité effective de la ligne main-gauche, erl est
identique a celle de la ligne chargée uniquement par les fils. Dans ce cas, a 12,15 GHz, erl # - 5 (Figure
10). L’indice effectif a été calculé a partir du diagramme de bande, il est proche de - 1 a cette fréquence

(Figure 12). Par conséquent, la perméabilité relative url vaut environ - 0,2.

A partir des parametres S d’une cellule unitaire nous avons pu déterminer le diagramme de bande
de la ligne de transmission composite, réalisée a partir d’une fin-line chargée par des fils et des
résonateurs. Ce diagramme de bande met en évidence une bande passante main-gauche, dont I’étalement
fréquentiel est déterminé par les propriétés du résonateur. L’intérét de cette approche est de pouvoir
prédire le comportement d’un réseau infini par I’intermédiaire de simulations ab-initio, et donc de réduire
les temps de calcul associés. Pour valider toutefois cette approche, nous avons réalisé la simulation d’un
réseau fini, constitué des cellules unitaires étudiées dans ce paragraphe. Les résultats de ces simulations

font I’objet du paragraphe suivant.

11.4.4.2 PARAMETRES DE TRANSMISSION

Dans le but d’ajuster les paramétres physiques du prototype et d’étudier plus en détail le caractere
main-gauche, des simulations électromagnétiques en 3D ont été réalisées a partir du logiciel HFSS pour
une ligne de transmission de longueur finie avec 5 cellules unitaires. La simulation par la méthode des
¢léments finis que nous utilisons, ne permet pas de simuler qu’un petit nombre de cellules, et pour cette
raison ce type d’analyse est insuffisant pour une étude compléte des structures. Néanmoins, il met en

évidence certaines propriétés du support de propagation. Par ces simulations, nous avons obtenu les
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paramétres de transmission théoriques incluant les pertes métalliques et diélectriques. Celles-ci montrent
clairement la bande passante main-gauche prédite par le diagramme de dispersion avec un maximum de
transmission proche de —2 dB et une grande réjection dans la bande interdite.

La structure simulée est constituée de la ligne de transmission chargée par les fils et les anneaux,
encadrée de part et d’autre par des lignes d’acces en fin-line. Cette configuration permet de prendre en
compte le changement de milieu, c’est-a-dire le passage d’une ligne classique a une ligne composite main-
gauche, et elle permettra d’estimer 1’adaptation entre ces deux lignes de propagation.

Les parametres S obtenus pour cette structure sont présentés (Figure 13). Pour ces calculs
numériques, les pertes diélectriques et métalliques sont inclues avec une conductivité de 5.8 107 S/m pour

le cuivre et des tangentes de pertes de 9.10* pour le substrat.

La réponse fréquentielle obtenue est en bon accord avec le comportement prévu par le diagramme
de bande. La premiére bande passante est centrée sur 12 GHz. Le niveau de transmission maximum atteint
-2 dB. Compte tenu du nombre réduit de cellules unitaires, ce niveau est relativement constant dans cet
intervalle, ce qui indique une bonne adaptation entre le milieu main-droite, situé de part et d’autre de la
ligne chargée, et le milieu main-gauche. Cette idée est confirmée par la faible valeur du paramétre de
réflexion en entrée du dispositif, qui reste proche de —15 dB en moyenne. De part et d’autre de la bande
passante, la réjection est trés abrupte, démontrant de nouveau les fortes capacités de sélection fréquentielle
des résonateurs. Elle atteint 30 dB a 13,5 GHz, et dépasse 50 dB en dessous de 11,5 GHz, alors que la
bande passante a -3 dB est comprise entre 11,7 et 12,6 GHz. La deuxiéme bande passante débute vers 17,8
GHz, conformément au diagramme de bande, et sa coupure est nettement moins marquée que pour la
bande main-gauche. Du point de vue applications, ces caractéristiques ouvrent la voie a de nouveaux

filtres performants grace au magnétisme artificiel des résonateurs métalliques.
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Figure 13 : Paramétres S;; calculés (HFSS) pour une ligne de transmission a 5 cellules élémentaires
et le schéma associé de cette ligne

Les pertes associées (Figure 14) sont cependant assez élevées (30% au minimum) et présentent des
pics en bord de bande, qui peuvent dépasser la moitié¢ de la puissance injectée. Précisons que les pertes (P)
sont définies comme la quantité de puissance qui n’est ni réfléchie ni transmise par la structure. Elles sont

calculées a partir des parameétres S par la relation suivante : P=1 — (8211 + Szzl).
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Figure 14 : Pertes associées a une structure fin-line main-gauche constituée de 5 cellules unitaires.
11.4.4.3 CARTOGRAPHIE DE CHAMP

Concernant le comportement main-gauche de la structure, il est possible d’étudier I’évolution des
courbes iso-amplitude des champs électrique et magnétique au sein de la structure. Cette représentation
permet de retracer 1’évolution du front d’onde le long de la ligne, et d’en déduire le sens de la vitesse de
phase. L’évolution temporelle du front d’onde lors de la propagation peut étre étudiée en modifiant la
phase a I’injection.

La Figure 15 présente le résultat obtenu pour les courbes iso-amplitude de champ électrique tracées
dans le plan perpendiculaire au fil passant par le milieu de la fente. La structure simulée comporte 5
cellules unitaires encadrées par une ligne de transmission classique. La fréquence est de 12,15 GHz, et
correspond au pic de transmission. Les tracés sont effectués pour différentes valeurs de phase a I’origine,
de manicre a reproduire I’évolution temporelle du systéme. Sur la figure, le port d’injection est situé¢ au
dessus et le vecteur de Poynting S indique le sens de propagation de 1’énergie. Les traits mettent en
évidence le déplacement des nceuds d’amplitude et permettent de définir un front d’onde. Dans le milieu
classique main-droite, I’avancée du front d’onde est dirigée vers le bas, comme pour le vecteur S. En
revanche, dans le milieu composite, le front d’onde se déplace vers le haut, ce qui signifie que le vecteur
d’onde est de sens opposé au vecteur de Poynting comme annoncé par V. G.Veselago pour un milieu
doublement négatif. Le phénoméne de rétropropagation est manifeste et confirme les résultats du
diagramme de dispersion a cette fréquence, avec la vitesse de groupe et la vitesse de phase de signes
opposés. Ce résultat est intéressant puisque cela signifie qu’il est possible numériquement, avec cette

méthode de calcul, d’observer un comportement main-gauche dans un milieu structuré.

. i

{B) P ok 407 iyt 800 @t 120°

Figure 15 : Mise en évidence de la rétropropagation par cartographie de champ dans un plan
perpendiculaire au substrat. Courbes iso-amplitude de champ électrique (b), dans le plan
perpendiculaire au fil, au milieu de la fente (a), a 12,15 GHz, pour différentes valeurs successives
de phase a I’origine. L’énergie est injectée par le haut. Les lignes mettent en évidence I’évolution du
front d’onde, en suivant les nceuds d’amplitude. Le comportement main-gauche est mis en évidence
par le sens du vecteur d’onde k qui est dans ce cas opposé a celui du vecteur de Poynting S.
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Nous avons présenté¢ dans ce paragraphe les résultats de simulation d’une ligne de transmission
composite. Le comportement main-gauche de cette ligne, illustré par le phénoméne de rétropropagation de
I’onde, a pu étre mis en évidence numériquement. L’analyse des parametres S obtenus a mis en avant un
certain nombre de points. Tout d’abord, les pertes dans la structure peuvent étre élevées, en raison de
’utilisation de résonateurs métalliques. Ensuite, 1’adaptation du milieu main-gauche aux zones d’acces est

rimordiale pour assurer un niveau de transmission constant et proche de ’unité.
p p p

Cette structure présente sur le plan de I’adaptation de bonnes performances, comme 1’indiquent les
résultats obtenus en simulation sur le parametre de réflexion S11. La transmission unitaire n’est pas
atteinte en raison des pertes importantes dans les résonateurs. Cependant les performances en transmission
démontrent I’intérét de cette structure fermée, qui présente ’avantage de ne pas perdre d’énergie par

rayonnement.

II.5. TECHNIQUES DE FABRICATION

Les différents prototypes ont été réalisés par la société OMICRON, dans le cadre d’une
collaboration avec 1I’Université Autonome de Barcelone. Les circuits planaires combinant des structures
classiques et main-gauche ont été fabriqués en technologie PCB (Printed Circuit Board). Le substrat est du
RT Duroid 5880 de permittivité 2.2 et de tangente de pertes : 9 x 10™. Les motifs métalliques, notamment
les résonateurs en boucles ouvertes, sont constitués de cuivre de 17 um d’épaisseur, définis par gravure
mécanique.

Des lignes main-gauches de longueurs différentes, variant le nombre de cellules unitaires entre 1 et
20, ont été fabriquées. Les zones d’accés réalisant la transition entre le guide d’onde et la fin-line sont
ajoutées aux extrémités de ces lignes. Elles permettent de minimiser les pertes d’insertion et de mesurer
réellement les pertes intrinseques. Les masques des circuits réalisés sont représentés Figure 16. Le guide
d’onde rectangulaire en bande Ku a été réalisé en utilisant des techniques conventionnelles d’usinage du

laiton.

S —
e

'\_\__ﬁq___f_,__,_/

o
— __,.-—/-""'/

Figure 16 : Schéma des circuits. Les motifs en noir correspondent a la métallisation en face avant,
ceux en gris a la métallisation face arriére du substrat. De haut en bas : transitions seules, puis
transitions et ligne composite comportant 1, 3, 5, 10 puis 20 cellules unitaires.

La figure suivante (Figure 17) présente deux photographies du prototype fini. Le guide d’onde est

ouvert avec les lignes de transmission insérées a l’intérieur. Sur la premiére photo, les transitions sont
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apparentes : leur longueur est comparable a la longueur d’onde guidée. Cette transition adiabatique permet
de passer du mode propagatif du guide d’onde a celui de la section composée par le métamatériau. Les
dimensions d’une cellule unitaire de la structure main-gauche sont plus petites que la longueur d’onde
guidée afin de remplir les conditions d’homogénéisation du milieu. La photographie en insert montre une
vue agrandie du fil placé en court-circuit. La seconde photographie illustre la technologie utilisée en face
arricre du substrat avec la gravure du réseau linéaire de SRR. La photo en insert montre deux SRR

meétallisés.

(a)

(b)

Figure 17 : Photographie du prototype en bande X (a) avec un zoom sur un fil en shunt; (b) avec
une vue du réseau linéaire de SRR sur ’autre c6té du substrat et un zoom sur 2 SRR.

I1.6. TECHNIQUES D’ANALYSE VECTORIELLE

I1.6.1. PARAMETRES EXPERIMENTAUX DE TRANSMISSION ET DE REFLEXION

Les paramétres caractéristiques ont été mesurés a 1’analyseur de réseaux vectoriel HP 8510

d’Agilent. Une calibration TRL a été effectuée au préalable, incluant les transitions coaxiales — guide
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d’onde nécessaires a la mesure RF de la structure. Nous nous intéressons aux mesures de la transmission

et de la réflexion en phase et en module.
La Figure 18-a compare les variations des parametres de transmission mesurés et calculés. On peut

remarquer une excellente similitude entre les résultats expérimentaux et ceux de la modélisation pour 5

cellules élémentaires, particulierement pour la bande de fréquence ou un comportement main-gauche est
attendu entre 11.6 et 12.5 GHz. Cette bande LH présente une faible ondulation et un niveau de
transmission proche de — 4 dB. Les pertes d’insertion (zoom en insert) mesurées sont légerement plus

importantes que celles issues des simulations. Celles-ci peuvent étre attribuées a une valeur de résistivité

plus importante que celle prise en compte dans les simulations. Dans une bande de fréquence de 10%, ou

la permittivité et la perméabilité sont simultanément négatives, les pertes d’insertion sont proches de — 4
dB pour 5 cellules : plus de 50 % de la puissance est perdue dans la ligne de transmission main-gauche.

On retrouve encore une excellente similitude entre les simulations et les résultats expérimentaux
pour les coefficients de réflexion (Figure 18-b) avec des valeurs de 1’ordre de — 10 dB pour les fréquences

proches de la résonance. Grace a I’utilisation d’une transition bien adaptée, le probleme des pertes par

réflexion a donc été résolu, par rapport au prototype de Marques.

© 2011 Tous droits réservés.
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Figure 18 : (a) Dépendance fréquentielle des pertes d’insertions (S21) pour un prototype constitué
de 5 cellules élémentaires. Parameétres calculés (ligne pointillée), parametres expérimentaux (ligne
continue). (b) : Comparaison entre les résultats mesurés (ligne continue) et calculés (ligne
pointillée), des variations du parameétre de réflexion S11 en fonction de la fréquence pour un
prototype a 5 cellules unitaires. La figure en insert montre un zoom dans la bande de fréquence
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Figure 19 : (a) Paramétres de transmission mesurés pour 1, 3 et 10 cellules élémentaires. (b)
Paramétres de Réflexion mesurés pour 1, 3 et 10 cellules élémentaires.
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La Figure 19 compare la dépendance fréquentielle des parametres de transmission et de réflexion
pour une ligne de transmission doublement négative (fils et SRR) composée de 1, 3 et 10 cellules.

Le niveau de transmission pour une cellule est proche de 0 dB, ce qui prouve une bonne adaptation
d’impédance. Pour les bandes de fréquences basses (10-11 GHz), le contraste entre la transmission en
bande interdite et celle en bande passante est significatif. Par contre un grand nombre de cellules unitaires
est nécessaire pour augmenter la réjection dans la bande interdite autour de 14 GHz, pour des applications
de sélectivité fréquentielle. En augmentant le nombre de cellules élémentaires (nombre de résonateurs), on
améliore effectivement la réjection du systéme mais en contre partie, le niveau de transmission diminue en
raison d’une augmentation des pertes dans la structure totale. Un compromis doit donc étre satisfait entre

le gabarit désiré et les performances souhaitées.

11.6.2. PERTES MESUREES DE LA FIN-LINE LHM CHARGEE PAR DES FILS ET DES SRR

Nous allons maintenant nous intéresser a une meilleure compréhension des pertes ([Réf. 1.84]). Les
pertes L sont définies selon 1I’équation :

L=1-[S,[ =|s,

La Figure 20-a compare les pertes intrinséques mesurées (en trait continu) et simulées (en traits
pointillés) avec les parametres définis précédemment, calculées pour une structure a 5 cellules. On
remarque une trés bonne similitude entre les variations fréquentielles des pertes mesurées et simulées dans
la bande de fréquence MG. La faible différence entre les valeurs de la résistivité du métal et/ou de la
tangente de perte du substrat prises dans les simulations, et celles des matériaux originels peuvent
expliquer la différence de niveau des pertes.

Ce simple calcul montre que plus de 50 % de la puissance est perdue dans la ligne de transmission
MG a 5 cellules. La confirmation de cette premicre conclusion peut étre retrouvée dans 1’étude
paramétrique des pertes intrinséques (L) en fonction du nombre de résonateurs, c'est-a-dire en fonction de
la longueur de la ligne de transmission LH (Figure 20-b). Les résultats de cette étude sont présentés ci-

apres.
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Figure 20 : (a) Pertes intrinséques en fonction de la fréquence pour 5 cellules. Pertes mesurées
(trait continu) — pertes calculées (traits pointillés). (b) Comparaison expérimentale du niveau de
perte en fonction du nombre de cellules élémentaires
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On remarque que le niveau des pertes dépend considérablement du nombre de cellules élémentaires
composant la structure MG. Ainsi le niveau des pertes totales atteint 10 dB pour un prototype a 10
cellules. Ce qui revient a dire que 90 % de la puissance est perdue par absorption. Ce niveau atteint méme
15 dB pour 20 cellules élémentaires. Ceci confirme que le niveau des pertes dépend de la longueur de la
ligne de transmission via le nombre de cellules élémentaires. Pour chaque courbe, les pertes présentent un
maximum aux fréquences proches de la fréquence de résonance des SRR. Ces pertes dépendent donc du
facteur de qualité de chaque résonateur. On remarque également qu’un niveau non négligeable de perte,

est réparti sur toute la bande de fréquence MG.

La figure suivante (Figure 21) présente le niveau des pertes mesurées en fonction du nombre de
cellules élémentaires LHM insérées dans la fin-line LHM, pour différentes fréquences (en GHz). Les
niveaux des pertes ont été mesurés pour 1, 3, 5, 10 et 20 cellules, et extrapolés entres ces valeurs. Cette
courbe rappelle que les pertes sont localisées dans la bande de fréquence MG (entre 11.6 et 12.5 GHz),
avec des niveaux décroissants en fonction de la fréquence. Le niveau des pertes suit une évolution
logarithmique avec le nombre de résonateurs : les pertes augmentent trés rapidement lorsque ce nombre
passe de 1 a 10 unités dans la bande de fréquence MG. Pour des structures possédant plus de 10 cellules
¢lémentaires, 1’évolution des pertes est quasi stationnaire avec le nombre de cellules unitaires.

Afin de mieux comprendre I’origine des pertes de la structure main-gauche, une analyse plus
approfondie est nécessaire.

1.0
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11.8 GHz
08 4 12 GHz
12.2 GHz
12.4 GHz
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- 13 GHz
= 15 GHz
0
17.5 GHz
Q ]
] 0.4
@
o
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0 5 10 15 20

Nombre de résonateurs

Figure 21 : Pertes mesurées en fonction du nombre de cellules élémentaires constituant le réseau
LHM, pour différentes fréquences (en GHz)

11.6.3. PERTES MESUREES DE LA FIN-LINE SNG CHARGEE PAR DES SRR

Afin de qualifier la différence entre les pertes induites par chaque réseau composant le milieu MG,
des prototypes composés uniquement de chaque réseau ont été caractérisés. Nous nous trouvons dans le
cas de milieux SNG (Single Negative Media). Dans cette situation, les ondes sont évanescentes dans la
bande de fréquences pour laquelle la permittivité effective ou la perméabilité effective est négative. Par
conséquent, un comportement stop-bande est attendu dans ce milieu SNG a la place de la bande passante
pour la fin-line LHM (doublement négatif). Ceci nous a permis d’extraire des informations sur la qualité

de la résonance des motifs.
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Le prototype est fabriqué avec seulement un réseau de SRR tel que sur la Figure 22 : le milieu a
donc une perméabilité effective négative alors que la permittivité effective est positive. Dans ce cas, nous
devrions observer un plateau de réflexion dans cette bande de fréquences.

Les figures suivantes (Figure 22 et Figure 23) montrent la variation fréquentielle des parameétres de
transmission S21 et des pertes intrinséques L pour un prototype dont le nombre de SRR varie de 1 a 5. Au
lieu d’avoir le comportement passe-bande observé pour un milieu doublement négatif, la dépendance
fréquentielle des ondes transmises montre une réjection. Au lieu d’avoir un pic de transmission pour un
milieu DNG, on peut en effet observer un creux dans le paramétre de transmission. On constate qu’en
augmentant le nombre de cellules élémentaires, la réjection est plus importante mais les pertes également.
Nous venons de concevoir un circuit stop band pour lequel un compromis doit étre satisfait concernant le
choix du nombre de cellules en fonction des performances hyperfréquences souhaitées. Outre le nouveau
comportement hyperfréquence obtenu par ce circuit SNG a base de SRR, celui-ci va également permettre
de mieux comprendre I’origine des pertes d’un milieu LHM. Les pertes présentent deux pics a 11.5 et 13
GHz respectivement, contrairement au niveau de pertes quasi constant constaté pour un milieu doublement

négatif dans la bande de fréquences du régime MG (Figure 25).

sscessscee 1 SRR
—— e— 3 SRRs

S21 (dB)
£
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Figure 22 : Dépendance fréquentielle des pertes d’insertions mesurées (S21) pour un prototype a
1,3 et 5 cellules élémentaires d’une fin-line SNG chargée uniquement par un réseau de SRR.
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Figure 23 : Pertes intrinséques de la fin-line SNG a base de SRR en fonction de la fréquence pour
un prototype a 1,3 et S cellules élémentaires

Afin de mieux comprendre cette différence de comportement entre un milieu doublement négatif

et un milieu simplement négatif, il est intéressant de superposer les courbes (Figure 24) de 1’absorbance
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(A), la Transmittance (T) et la Réflectance (R), définies par les relations suivantes : T=[S12[* ; R=|S11[*;
A=|SI1/-|SI2f=L.

Remarque : dans cette section 1’absorbance sera représentée par la lettre A au lieu de L afin de
concorder avec les sigles représentant la Transmittance T et la Réflectance R.

Cette figure tres intéressante montre clairement que les deux pics de 1’absorbance du milieu SNG
(avec SRR seulement) se situent aux deux points de fréquences délimitant le plateau de réflectance. Ces
deux fréquences correspondent a la fréquence de résonance (fr) du motif SRR, pour la fréquence basse, et
a la fréquence plasma magnétique (fp) pour la fréquence haute. Pour un fonctionnement en ondes
millimétriques (en bande Ku dans notre cas), la fréquence de résonance est uniquement fixée par la
géométrie des résonateurs. Ceci ne pourrait étre le cas pour des boucles de courant fonctionnant en
optique, mais en micro-ondes, la fréquence plasma électrique d’un métal volumique est trop haute pour
influer sur les caractéristiques de dispersion. La fréquence plasma magnétique, quant a elle, est liée au
réseau de SRR : elle est induite par la contribution de la superposition de I’ensemble des motifs. En
d’autres termes, la fréquence plasma décrit une réponse collective issue d’un réseau alors que la fréquence
de résonance est relative a la particule isolée. La connaissance de ces deux fréquences caractéristiques

décrit parfaitement la variation fréquentielle de la perméabilité négative dans le modéle de Lorentz.

Ceci montre également qu’il est difficile en pratique d’éviter ces pertes intrinseéques dans la bande
de fréquence MG, en travaillant a des fréquences proches de la fréquence plasma (fp). En effet, cette
solution fut parfois proposée avec pour conséquence une augmentation dramatique de la partie imaginaire
de la perméabilité (et donc une augmentation des pertes) pour les fréquences proches de la fréquence de
résonance fr des SRR.
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Figure 24 : Variations en fonction de la fréquence, de I’Absorbance A, la Réflectance R et la
Transmittance T d’un réseau linéaire de SRR integré dans une fin-line (SNG).

Par comparaison, nous présentons sur la Figure 25, I’Absorbance (A), la Transmittance (T) et la
Réflectance (R) pour un milieu LHM. On observe bien un comportement passe bande dans la bande de
fréquence LHM au lieu de la bande coupée précédente. Par ailleurs, les pertes sont réparties sur cette

bande de fréquence (entre fr et fp).
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Figure 25 : Variations en fonction de la fréquence, de I’Absorbance A, la Réflectance R et la
transmittance T d’un milieu LHM : la fin-line chargée par un réseau de SRR et un réseau de fils (5
cellules).

I1.6.4. ORIGINE DES PERTES

Il reste a mieux comprendre I’origine exacte des pertes intrinséques avec la possibilité d’avoir des
pertes soit diélectriques soit métalliques. Puisqu’il est impossible en pratique de séparer ces deux
contributions, nous présentons les résultats calculés par simulations ¢lectromagnétiques (HFSS). Cette
comparaison est représentée sur la Figure 26. Nous avons distingué les pertes diélectriques, métalliques et
les pertes intrinseques totales (diélectriques + métalliques). Pour le premier cas, uniquement les pertes
diélectriques sont prises en compte en introduisant une valeur de tangente de pertes diélectriques égale a 9.
10 et une conductivité métallique infinie. Pour le second cas, les pertes totales se limitent aux pertes
métalliques modélisée par la conductivité finie du cuivre (5.8 107 S/m).

On remarque clairement que ces pertes métalliques ont une contribution trés dominante. Ceci

confirme une nouvelle fois I’implication du fort courant circulant dans les boucles ouvertes a la résonance.
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Figure 26 : Comparaison des différentes contributions de perte.
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I1.7. ANALYSE DE LA RETROPROPAGATION ET EXTRACTION DES
PROPRIETES DES MATERIAUX

Nous venons de présenter les performances d’un circuit fin-line a base de métamatériaux. Il est
clair que ce n’est pas I’aspect filtrant seul qui est digne d’intérét dans un tel dispositif. Il existe déja un
grand nombre de filtres aux technologies trés performantes rendant difficile I’émergence des filtres
constitués de métamatériaux aux pertes encore trop conséquentes. Par contre, I’ingénierie de la vitesse de
phase dans des plages de valeurs positives et négatives, est un atout majeur que ne possedent les filtres

conventionnels.

IL.7.1. EXTRACTION DES PARAMETRES EFFECTIFS A PARTIR DES MESURES

EXPERIMENTALES

Nous allons nous intéresser a I’extraction des paramétres effectifs de la fin-line LHM obtenus a
partir des résultats expérimentaux. Afin de réaliser cette extraction des paramétres effectifs, 1’approche
classique considére un réseau a deux ports.

Il est important de mentionner que la méthode d’extraction des paramétres effectifs est valide dans
les cas ou la taille de la cellule unitaire est petite devant la longueur d’onde. La longueur d’une période des
éléments de la fin-line MG est égale a 3,3 mm alors que la longueur d’onde guidée par la fin-line Ag est
égale a 24 mm a 12 GHz. Par conséquent, un ¢lément unitaire peut étre considéré comme une fraction de
la longueur d’onde guidée, tel que a <A/ 7. Ce rapport est suffisant pour considérer la structure comme un
milieu effectif. Par conséquent, cette structure peut étre modélisée par les parametres électromagnétiques
effectifs que sont la perméabilité et la permittivité effectives. Les propriétés effectives du matériau
peuvent ainsi étre extraites selon la procédure de « retrieval » présentée dans le chapitre I ([Réf. 1.58]) a
partir des coefficients de transmission et de réflexion mesurés, cette méthode permet d’extraire les parties
réelle et imaginaire de la perméabilité effective.

Cependant notre structure présente des zones d’accés de transmission classique (RH) qu’il est
nécessaire de prendre en compte. Les résultats que nous avons obtenus (Figure 27-a) en utilisant cette
procédure avec la mesure d’une structure fin-line a une cellule unitaire, correspondant au trongon de guide
incluant un fil en shunt avec un SRR en série et les zones de transitions a chaque accés de ce guide, ne
sont pas satisfaisants. En effet, une succession de résonances apparait sur toute la bande de fréquence de
mesure puisque la structure analysée a une longueur supérieure a plusieurs longueurs d’ondes guidées. Par
conséquent nous avons choisi de ne pas exploiter ces résultats sans appliquer une procédure de ‘de-

embedding’ sur les résultats expérimentaux afin de s’affranchir de ces zones d’acces.

Les résultats de mesures ont donc subi une procédure de ‘de-embedding’ (Cf Annexe A.3.). Un
phénomene de résonance comparable a celui constaté pour un matériau de type Lorentz apparait prés de
11.5 GHz (Figure 27-b). Les amplitudes des parties réelles et imaginaires de la perméabilité sont toutes les
deux négatives juste au dessus de cette résonance. La partie imaginaire est négative (par convention) sur

toute la bande de fréquence.

On remarque également sur cette figure que dans une grande partie de la bande de fréquence ou le
milieu est doublement négatif, le niveau des pertes magnétiques (partie imaginaire de la perméabilité) est
tres élevé. Cet état a pour effet de réduire considérablement la bande de fréquence utile. La propagation

LHM avec une forte atténuation ne s’explique pas a priori uniquement par les pertes ohmiques, puisque
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celles-ci sont relativement faibles dans la bande de fréquence en raison de la forte conductivité du métal.
Cette atténuation est une combinaison de deux facteurs. En effet, les pertes ohmiques sont faibles mais le
comportement des boucles ouvertes est fortement résonant ce qui conduit a une exacerbation des pertes

dans les boucles et rend au final la structure trés absorbante.

Si le comportement de la perméabilité d’une structure LHM est correctement mis en évidence dans
la bande de fréquence MG, en revanche, des phénomeénes de résonance non expliqués apparaissent hors de
cette bande. Des incertitudes de mesures peuvent expliquer ces anomalies. Par conséquent, il sera
intéressant d’effectuer cette méme procédure d’extraction sur des résultats obtenus par simulations
¢lectromagnétiques.

Les résultats obtenus pour I’extraction de la permittivité a partir des mesures ne sont pas
satisfaisants et ne sont donc pas présentés ici. Nous orientons donc 1’analyse d’extraction de ce paramétre
par des méthodes issues des simulations électromagnétiques, dans le paragraphe suivant.

Perméabilité effective extraite

(a)

(b)
8 [}
4 L]
4t 6 l.
4 ]
2] 2 A
° —
oF -2 |
-4 A
b = = = =Réelle
-6 7 ——maginaire
W -8 ‘ ‘ ‘ : : : :
10 11 12 13 14 15 16 17 18
Fréquence (GHz)

Figure 27 : Extraction de la partie réelle de la perméabilité sans ‘de-embedding’ des zones accés(a)
et apreés de-embedding des zones accés (b).

I1.7.2. EXTRACTION DES PARAMETRES EFFECTIFS A PARTIR DES SIMULATIONS

ELECTROMAGNETIQUES

Les modélisations des métamatériaux par des logiciels de simulations électromagnétiques
permettent de modéliser uniquement une cellule unitaire présentant un caracteére MG, ce qui peut offrir un
acces direct aux parameétres effectifs. La méthode de « retrieval » que nous utilisons ([Réf. 1.58]) permet
d’extraire les paramétres effectifs a partir des coefficients de transmission et de réflexion simulés.

e La perméabilité :

Les parties réelle et imaginaire de la perméabilité effective obtenues sont données en Figure 28-a.
Le phénomeéne de résonance de type Lorentz apparait prés de 11.45 GHz. La partie réelle présente une
résonance centrée au milieu de la bande LHM. La partie imaginaire de la perméabilité est de méme signe
(négative par convention utilisée ici) sur toute la bande de fréquence. L’amplitude de la partie réelle de la
perméabilité relative atteint sa valeur positive maximale, i.e. 2.5, a 11.42 GHz, coupe ’axe des abscisses,

puis atteint sa valeur négative la plus haute, i.e. 2.2, a 11.48 GHz.

e  La permittivité :
De la méme maniére, la permittivité est extraite. Les parties réelles et imaginaires de ce parameétre

effectif présentent un phénomeéne de résonance centré a 11.5 GHz (Figure 28-b). Les amplitudes des
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parties réelles et imaginaires de la permittivité sont toutes les deux négatives juste au dessus de cette
résonance. La partie imaginaire de la permittivité est de méme signe (négative, par convention utilisée ici)
sur toute la bande de fréquence.

La partie réelle de la permittivité relative atteint sa valeur positive maximale, i.e. 38, a 11.42 GHz,
coupe I’axe des abscisses, puis atteint sa valeur négative la plus haute, ie —50, a 11.48 GHz. La partie
imaginaire, qui est négative, atteint sa valeur maximale, -80, a 11.45 GHz.

L’évolution de la partie réelle de la permittivité tend vers la croissance décrite par le modele de

Drude, conformément aux résultats théoriques attendus.

3 40

— Re(s,)
o 1] (gr)

30 1

-20 4

Effective relative permittivity Amplitude
Effective relative permittivity amplitude
o
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Figure 28 : (a) Amplitudes des parties réelle et imaginaires de la perméabilité, extraites a partir des
paramétres S simulés d’une cellule unitaire LHM en technologie fin-line. (b) Amplitudes des
parties réelle et imaginaire de la permittivité extraites, a partir des paramétres S simulés d’une
cellule unitaire LHM en technologie fin-line

e L’indice de réfraction
L’indice de réfraction n peut étre obtenu directement a partir des valeurs de la permittivité et de la
perméabilité extraites précédemment, par : 72( W)=V Er A/ r

L’indice effectif présente un phénomeéne de résonance pour des fréquences proches de 11.45 GHz.

Dans la bande de fréquence MG, I’indice est négatif, comme la permittivité et la perméabilité effectives.

°
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T
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o
o

Frequency (GHz)

Figure 29 : Amplitude de la partie réelle de I’indice de réfraction n extrait a partir des paramétres
S simulés d’une cellule unitaire LHM en technologie fin-line

Les résultats obtenus précédemment sont intéressants et bien en accord avec le comportement
global de la structure. Mais, pour extraire les parametres effectifs locaux de matériaux a gradient

(matériaux inhomogenes) tel que les métamatériaux dont les paramétres sont  probablement
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anisotropiques, la procédure du « retrieval » n’est peut étre pas la plus adéquate. Dans la perspective
d’améliorer ces résultats, une alternative peut étre proposée pour 1’obtention des parameétres effectifs. Elle
consiste a calculer la valeur moyenne des champs électromagnétiques a I’intérieur d’une cellule unitaire, et
a en déduire les permittivité et perméabilité effectives.

I1.7.3. EXTRACTION EXPERIMENTALE DE L’INDICE DE REFRACTION PAR LA METHODE DE
LA « DIFFERENCE DE PHASE »

Nous allons nous intéresser a la démonstration expérimentale du caractere MG de la propagation
¢lectromagnétique. Une premiere preuve de cette caractéristique peut étre obtenue en comparant le
diagramme de bande et les parametres de transmission (Figure 30).
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Figure 30 : Comparaison des diagrammes de dispersion théoriques et paramétres de transmission
expérimentaux

A ce stade, une vérification expérimentale directe du caractére LH ou RH doit étre effectuée sur les
lignes de transmission. Nous avons cherché a mesurer les déphasages induits par nos structures. Il est

important de démontrer qu’il y a une rétro-propagation de la phase au sein du métamatériau et que la
vitesse de phase et de groupe sont de signes opposés.

Nous avons testé plusieurs lignes de longueurs différentes. Un panel de structures allant de 3 a 20
cellules est a notre disposition. Chaque ligne posséde une structure périodique encadrée par des transitions
fin-line. Ces zones de plusieurs millimetres chacune servent de zones d’acces et sont utilisées pour
améliorer I’adaptation de la structure. Lors de I’extraction des paramétres effectifs LH, il est tout d’abord
nécessaire de remonter aux grandeurs fréquentielles caractérisant précisément et uniquement la ligne LH.
Ainsi, afin de s’affranchir des transitions, un « de-embedding » (en annexe A.3) a été effectuée sur les
mesures, ce qui a permis de corriger la variation de phase induite par le transport de I’onde au travers des
zones d’acces de ligne droitiere. Ceci s’explique par le fai que malgré le nombre de cellules différentes, un
seul guide d’onde a été utilisé pour toutes les expérimentations.

Par ailleurs, aprés ce processus de « de-embedding », nous avons observé que la phase du
coefficient de transmission décroit de fagon monotone avec des sauts de phase provoqués par la longueur
physique de la ligne (> A) et les effets de résonance dans la bande passante. Afin de s’affranchir de ces
phénomenes, une approche différentielle a donc été utilisée et est présentée ci-dessous.

Dans cette optique, on peut montrer qu’il est possible de mettre en évidence la rétro-propagation de

la phase en comparant deux structures périodiques de longueurs différentes [Réf. 1.82]. L’offset de phase
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entre deux milieux de propagation de longueur L2 et L1 (avec L2> L1) peut s’écrire selon 1’expression
suivante (ou vp représente la vitesse de phase et @ la pulsation):

AD=—a(L>—Li)vp
Ainsi, sous cette condition, dans la fenétre fréquentielle ou les ondes EM peuvent se propager,
I’offset de phase AD est négatif pour des lignes conventionnelles (vp > 0) et positif si la propagation est
rétropropagative (vp<0). Ce dernier cas démontre l’existence d’une vitesse de phase négative ou en

d’autres termes, un indice effectif négatif.

La Figure 31 compare la différence de phase A® (en radian) simulée et mesurée en fonction de la
fréquence pour deux lignes constituées respectivement de 10 et 5 cellules élémentaires. On constate une
grande similitude entre les résultats mesurés et simulés. Par ailleurs, cette figure démontre que AD est
positive dans la bande de fréquence ou la perméabilité et la permittivité sont simultanément négatives

alors que cette différence de phase est négative ou évanescente en dehors de cette bande de fréquence.

20
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Figure 31 : Différences de phase simulée et théorique entre deux lignes constituées
respectivement de 10 et 5 cellules élémentaires.

A partir de cette différence de phase, il est possible de déduire I’indice effectif de la ligne. La
différence de phase entre deux lignes de longueurs différentes est utilisée pour extraire I’indice de
réfraction effectif selon la relation suivante :

n:ﬂo.A(D
27AL

Dans cette expression, Ag est la longueur d’onde dans le vide, AL est la différence de longueur entre
les deux lignes. La Figure 32 montre les résultats de cette procédure d’extraction utilisée sur les données
simulées et mesurées. Dans la fenétre LH, n est négatif avec une valeur maximale égale a —4 obtenue pour
11.7 GHz.

On constate également un trés bon accord entre les valeurs issues des simulations EM et des
mesures. Précisons que les valeurs simulées utilisent uniquement la structure métamatériau, sans les zones
d’acces. Cette cohérence des résultats apporte du crédit a la méthode de « de-embedding » utilisée. Les
mesures sont bruitées en début de bande puisque les niveaux de transmission mesurés sont faibles.

La caractérisation expérimentale de cette nouvelle structure retropropagative permet de démontrer
expérimentalement le caractére gaucher de cette ligne de propagation et d’extraire 1’indice de réfraction

négatif dans la bande de fréquence de travail.
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Figure 32 : Extraction de la valeur d’indice effectif mesurée a partir de la différence de phase entre
deux lignes comportant un nombre de cellules différent.

Nous avons démontré par la visualisation des courbes fréquentielles, que la ligne de transmission
structurée périodiquement possédait des propriétés de rétropropagation de la phase. L’ajout d’un délai

négatif a été dans un second temps confirmé par I’estimation de I’indice.

I1.7.4. FREQUENCE PLASMA D’UN RESEAU DE FILS

La perméabilité effective, qui est synthétisée par I’introduction du réseau de fils dans la structure,
peut étre aisément caractérisée grace a la mesure de la fin-line insérée dans le guide avec seulement les fils
gravés sur le circuit (sans les SRR). La Figure 33 présente le coefficient de transmission de cette structure
SNG a perméabilité négative en fonction de la fréquence pour des réseaux linéaires composés de nombres
différents de cellules élémentaires (pour 1, 3 et 5 fils). Le niveau de transmission pour 5 cellules est tres
bruité en raison du faible niveau de signal mesuré. Lorsque le nombre de cellules unitaires augmente,
I’effet d’évanescence est davantage accentué. Cet effet d’évanescence peut étre interprété comme une

permittivité effective négative associce a une structure périodique.
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Figure 33 : Coefficient de transmission S21 mesuré de 10 a2 18 GHz pour un nombre différent de
cellules SNG chargées uniquement par des fils dans un guide d’onde WR-62.

11 est clair qu’une telle structure posseéde une permittivité négative dans la bande de fréquence de

mesure et se caractérise par un comportement passe-haut. La structure devient transparente aux ondes
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incidentes uniquement pour les fréquences supérieures a fp : dans ce cas elle est considérée comme un
milieu & permittivité positive.

La fréquence plasma de ce type de milieu évanescent périodique ne peut étre caractérisée avec ce
type de mesure. En effet, les mesures en guide WR-62 sont disponibles uniquement de 8 a 18 GHz, et les
mesures précédentes n’indiquent aucun comportement de transmission dans cette plage de données. Par
conséquent il n’est pas possible d’observer le comportement de cette structure pour des fréquences
proches de la fréquence plasma. Néanmoins par extrapolation des coefficients de transmission de la fin-
line uniquement chargée par des fils, la valeur de la fréquence plasma du réseau de fils peut étre estimée a

une valeur supérieure a 21 GHz.

Ce comportement doit donc étre analysé afin de répondre a la question suivante : comment
expliquer que ce milieu SNG a permittivité négative posséde une fréquence plasma supérieure a 20 GHz
alors que le milieu MG, synthétisé par la fin-line chargée par des fils et des SRR, présente un
comportement passe bande qui commence pour des fréquences inférieures a 20 GHz (la structure ayant un

comportement MD classique a partir de cette fréquence).
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-60 T T T T T T T
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Figure 34 : Paramétres de transmission mesurés pour la fin-line chargée par 5 cellules composées
de fils et de SRR (milieu MG) représentés par des traits discontinus ; et pour la fin-line a 5 cellules,
chargée uniquement par des fils ( trait continu)

Pour créer une structure LHM, la premiere idée est de considérer séparément un réseau de fils et un
réseau de SRR afin de synthétiser un milieu a permittivité et a perméabilité négatives. Cependant, en
mesurant la fréquence plasma fp d’une structure LHM et d’une structure avec uniquement des fils, nous
avons montré expérimentalement que la réponse électrique du LHM différe de celle du milieu SNG. En
réalité, on observe un décalage de la fréquence plasma entre ces deux milieux (Figure 34). Pour la fin-line
LHM, fp est égale a 17.5 GHz, correspondant au début de la bande passante RH dans les paramétres de
transmission mesurés, alors que la fréquence plasma est 1égérement supérieure a 20 GHz pour la fin-line a

permittivité effective négative. Ce comportement rend donc délicate, 1’approche classique de conception.

La différence observée dans la position de la fréquence plasma entre un milieu a permittivité
négative et un milieu DNG, montre clairement que les SRR contribuent a la réponse électrique du
systeme. En général une particule telle qu'un SRR présente une résonance magnétique induite par les
coupures de I’anneau. Ces SRR présentent également une résonance électrique due aux courants induits

par le champ électrique incident sur les surfaces métalliques (strips) qui sont paralléles au champ
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électrique. La figure suivante présente 1’activité électrique et magnétique des SRR insérés dans la fin-line
LHM (SRR + fils) a 18 GHz, obtenue par simulation électromagnétique. Par conséquent, le SRR

contribue également a la permittivité d’une structure LHM.

(a) (b)

E Field[¥/n] H Field[a/n]

Figure 35 : Illustration du champ électromagnétique (a : champ électrique et b : champ
magnétique) dans la structure fin-line chargée par des SRR et des fils, a 18 GHz.

Cette réponse ¢lectrique des SRR a été démontrée récemment en fermant le gap d’air des anneaux.
Si le SRR est constitué par une particule métallique totalement fermée, la réponse magnétique est alors
détruite sans modification de la réponse électrique. Nous avons vérifié expérimentalement cette
démonstration en comparant les parametres de transmission de la fin-line MG et ceux de la structure
chargée par des fils et des SRR fermés. La Figure 36 montre clairement que la fréquence plasma de ces
deux structures est quasi-identique. On observe un léger décalage en fréquence pour les valeurs de fp
puisque la faible quantité de métal supplémentaire, utilisée pour fermer les SRR, provoque une légere

diminution de fp
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Figure 36 : Paramétres de transmission mesurés de la fin-line LHM (SRR + fils) — trait continu- et
de la fin-line chargée par des fils et des SRR fermés — trait discontinu- a 5 cellules unitaires.

En conclusion, les résonateurs SRR contribuent a la permittivité effective d’une structure LHM,
induisant une permittivité effective moins négative dans la méme bande de fréquence. Ils apportent ainsi
un décalage fréquentiel de la fréquence plasma par rapport a une structure composée uniquement de fils.
Lors de la conception d’une structure LHM, il faut donc prendre en compte les contributions des réponses

électriques des fils et des SRR.

-90- http://doc.univ-lille1.fr

© 2011 Tous droits réservés.



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre 11 : Métamatériau gaucher en technologie fin-line

I1.8. CONCLUSION

Dans le cadre des dispositifs en guide d’onde, nous avons tout d’abord présenté des résultats de
simulation sur des guides d’onde fonctionnant sous la fréquence de coupure et chargés par des SRR. Ces
simulations ont permis de mettre en avant notamment le comportement rétropropagatif de la structure mais
également les difficultés propres au couplage avec le milieu main-droite.

Dans ce contexte, en vue de surmonter cette limitation et dans la perspective d’applications micro-
ondes a faibles pertes, nous avons présenté la conception, la réalisation, et la caractérisation d’une ligne
de transmission main-gauche originale en fin-line [Réf. 1.83]. Des simulations électromagnétiques par la
méthode des éléments finis, associées au calcul du diagramme de bande nous ont permis de calculer les
performances de la structure et de démontrer de maniére numérique le comportement main-gauche de la
ligne. Les problémes d’excitation de la structure et d’adaptation a son environnement ont également été

abordés.

Les résultats de simulation et expérimentaux de cette ligne de transmission composite ont été
présentés. L’étude et 1’analyse expérimentale de cette structure se sont notamment appuyées sur le
diagramme de bande, qui permet de déterminer précisément les caractéristiques de propagation en
fonction de la fréquence. Ainsi, le comportement main-gauche de cette ligne, a pu étre mis en évidence
numériquement et expérimentalement.

Cette structure présente sur le plan de 1’adaptation de bonnes performances, comme 1’indiquent les
résultats obtenus sur le parametre de réflexion. La transmission unitaire n’est pas atteinte en raison des
pertes importantes dans les résonateurs métalliques. Cependant les performances démontrent I’intérét de

cette structure fermée, qui présente 1’avantage de ne pas perdre d’énergie par rayonnement.

Il est clair que ce n’est pas I’aspect filtrant seul qui est digne d’intérét dans un tel dispositif. Il
existe déja un grand nombre de filtres aux technologies trés performantes rendant difficile 1’émergence des
filtres constitués de métamatériaux aux pertes encore trop importantes. Par contre, ’ingénieric de la

vitesse de phase, ainsi que sa direction, est un atout majeur que ne possede pas le commun des filtres.

Une analyse approfondie des pertes [Réf. 1.84] a permis de mieux comprendre 1’origine de celles-ci
dans un prototype LHM en technologie fin-line, et par extension dans toutes structures LHM. Dans un
circuit LHM, les pertes augmentent rapidement avec le nombre de cellules élémentaires, principalement
di aux pertes métalliques qui ont une contribution trés dominante. Ceci confirme que le fort courant

circulant sur les boucles ouvertes a la résonance est a I’origine de ces pertes métalliques.

Des prototypes SNG, a base de fils ou de SRR, ont été fabriqués et mesurés. Tout d’abord, au lieu
d’obtenir le comportement passe-bande mesuré pour un milieu doublement négatifs, la dépendance
fréquentielle des ondes transmises montre un caractére réjecteur. Dans un milieu simplement négatif, nous
avons expérimentalement démontré que les ondes sont évanescentes dés l'instant ou un des deux
parametres effectifs est négatif.

Dans ce type de milieu, les pertes présentent deux pics aux fréquences définissant les propriétés du
matériau : la fréquence de résonance due au motif SRR et la fréquence magnétique plasma, induite par le
réseau de SRR. La connaissance de ces deux fréquences caractéristiques décrit parfaitement la variation

fréquentielle de la perméabilité négative dans le modele de Lorentz. Ceci montre également qu’il est
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difficile d’éviter ces pertes intrinséques dans la bande de fréquence MG, en travaillant a des fréquences

proches de la fréquence plasma.

Ensuite, les paramétres effectifs de la fin-line ont été extraits a partir des mesures expérimentales. Il
a été montré que les résonateurs SRR contribuent a la permittivité effective d’une structure LHM,
augmentant le niveau de permittivité effective dans la bande de fréquence considérée. Ils apportent ainsi
un décalage fréquentiel de la fréquence plasma par rapport a une structure composée uniquement de fils.
Lors de la conception d’une structure LHM, il faut donc prendre en compte les contributions des réponses

électriques des fils et des SRR.
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CHAPITRE III

L

AMELIORATION DE LA BANDE PASSANTE :
METAMATERIAU A BASE DE MOTIFS OMEGA EN
TECHNOLOGIE FIN-LINE
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III.1. CONTEXTE

Nous avons vu au chapitre Il qu’une maniere originale pour synthétiser une structure a base de
métamatériaux main-gauche aux fréquences micro-ondes est d’utiliser une finline métallique chargée par
des fils et des SRR.

La plupart des études sur les métamatériaux publiées dans la littérature se concentrent sur les
fameux SRR ([Réf. 1.59]). Un tel élément est équivalent a une boucle de courant avec une réponse
magnétique effective produite par un matériau non magnétique. Pour la réalisation d’une permittivité
effective négative, plusieurs solutions sont envisageables. En effet, une permittivité a partie réelle négative
est obtenue par I’évanescence du champ électrique dans une structure. En pratique, cela correspond a un «
band gap » dans les caractéristiques de dispersion du matériau. Ainsi, comme nous venons de le voir dans
le chapitre II, un guide d’onde métallique sous la coupure ([Réf. 1.71]), un réseau de fils ([Réf. 1.85]) ou
des fenétres inductives ([Réf. 1.86]) permettent de synthétiser un milieu a permittivité négative. Les
particules résonantes, telles que les SRR ont un facteur de qualité élevé. Par conséquent les structures
constituées de ce type d’élément présentent une branche de dispersion LH dans une bande de fréquence
relativement étroite. Par exemple, la structure MG en technologie finline que nous venons de présenter,

possede une une bande de transmission LH de 10 %.

Nous avons présenté dans le chapitre introductif que 1’autre solution pour synthétiser un milieu de
propagation LHM et introduit par Itoh et Caloz ([Réf. 1.50]- ([Réf. 1.84]) est d’utiliser des réseaux
métalliques chargés par des capacités en série et des inductances en paralleles. Les structures basées sur ce
type de conception ne sont pas résonantes, ce qui leur confére des propriétés intéressantes : une bande
passante LHM plus importante et des pertes faibles. Pour des applications en espace libre, ’approche en
éléments localisés est difficilement possible. Ainsi, la généralisation de structures a base d’éléments LC,

en prototypes a trois dimensions nécessite une approche différente.

Des réseaux a base d’¢léments tels que les lettres Omega semblent étre une approche hybride trés
prometteuse. Historiquement, les particules Omega étaient utilisées pour la fabrication de matériaux
chiraux ([Réf. 1.87]). Récemment, des chercheurs ont montré la possibilité de les utiliser pour synthétiser
un milieu doublement négatif. Dans ce cas, un milieu doublement négatif peut étre réalisé avec un réseau a
particule unique, contrairement aux milieux classiques LHM qui nécessitent un premier réseau de fils et
un deuxiéme réseau de SRR. Par ailleurs les résultats présentés dans les publications ([Réf. 1.87]- [Réf.
1.89]) illustrent la capacité d’une telle particule en terme de largeur de bande.

Dans ce chapitre, nous nous intéresserons donc a la conception, fabrication, caractérisation et
analyse de métamatériaux gauchers large bande en technologie finline chargée par des lettres Omega. Ces
travaux de recherche sont une extension des travaux précédents dans le but d’¢largir la bande de
transmission. Nous détaillerons donc brievement les travaux (méthode de conception, explication des
principes et des méthodes de calculs) en nous focalisant plus particulicrement sur les résultats
expérimentaux obtenus.

Ces travaux de recherche sont le fruit d’une collaboration entre les membres de 1’équipe DOME de
I’'IEMN (France), et J. Carbonell du « Departamento de Comunicaciones », de I’Université « Politécnica
de Valencia » a Valence en Espagne. L’étude et la conception des structures présentées dans ce chapitre,
ainsi que leurs caractérisations expérimentales, ont ét¢ effectuées au sein de ’IEMN. La fabrication des
prototypes a été réalisée par 1’Université de Valence qui a également apporté son analyse critique sur les

résultats expérimentaux obtenus.
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I11.2. JUSTIFICATION DE LA FORME DE LA STRUCTURE

Dans le cadre de nos recherches, nous avons orienté nos études vers ce type d’élément en forme de
lettres Omega afin de mieux comprendre comment un matériau NRIM peut avoir un comportement
fréquentiel large bande malgré son caractére résonant induit par la boucle de courant de la particule
Omega. Cette condition résonante traduit le comportement de la perméabilité en fonction de la fréquence
qui suit la loi type de Lorentz. Les deux fréquences caractéristiques de cette réponse dispersive (Lorentz)
sont la fréquence de résonance et la fréquence magnétique plasma. Pour un fonctionnement en ondes
millimétriques (en bande Ku dans cette étude), la fréquence de résonance est uniquement due a la forme
géométrique des résonateurs, puisque la fréquence plasma électrique d’un métal pur est trop haute pour
influencer les caractéristiques de dispersion. La fréquence magnétique plasma est induite par la
configuration de la structure formant un réseau. En d’autres termes, la fréquence plasma décrit une
réponse collective issue d’un réseau alors que la fréquence de résonance est relative a la particule isolée

constituant le réseau (cf. chapitre II).

Dans ce travail, nous avons décidé de connecter les particules de type Omega dans la direction
perpendiculaire a celle de la propagation des ondes. Cette démarche a été initiée dans le but de manipuler
la permittivité effective. En effet, un réseau de fils déconnectés présente classiquement une réponse
fréquentielle avec un comportement résonant de la permittivité effective ([Réf. 1.89] - [Réf. 1.90]). En
d’autres termes, la permittivité effective obéit également a une loi de Lorentz, analogue a celle de la
perméabilité effective. Ainsi, un réseau de fils continu est préférable avec une augmentation monotone des
grandes valeurs négatives jusqu’a 1’évanescence de la permittivité effective au niveau de la fréquence

plasma électrique.

Par ailleurs, le fait d’interconnecter les motifs dans la direction transverse de la propagation des
ondes joue un role important pour 1’¢largissement de la bande de fréquence.

L’utilisation d’un réseau de microstructures d’Omega interconnectées engendre une autre
conséquence ¢lectromagnétique importante. Classiquement les milieux LHM sont constitués
respectivement de réseaux séparés de fils et de SRR. Dans cette partie, nous proposons d’établir un milieu

doublement négatif uniquement par 1’utilisation d’une seule particule.

Pour résumer, ces particules élémentaires en forme d’Omega permettent d’obtenir un milieu de
propagation LH dans une large bande de fréquence. Ceci est possible grace aux « bras » qui permettent de
synthétiser une permittivité négative sur une large bande de fréquence et la boucle de la lettre d’Omega
qui crée une perméabilité négative.

Afin de mieux comprendre les propriétés EM de telles particules, plusieurs prototypes ont été
fabriqués et analysés dans la bande de fréquence Ku. Nous nous intéresserons tout d’abord a la conception
de la structure en se basant sur les courbes du diagramme de dispersion et de transmission issues des
simulations numériques. Nous analyserons les résultats expérimentaux avec une attention toute
particuliere sur I’évolution de la phase afin de localiser la branche de transmission LH dans la réponse
fréquentielle. Enfin, nous discuterons des originalités d’une telle structure, sur la base des caractéristiques

simulées et mesurées.
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I11.3. CONCEPTION ET SIMLATION DE LA STRUCTURE

II1.3.1. CONCEPTION DE LA CELLULE ELEMENTAIRE

L’¢élément en forme de lettre Omega qui combine un dipdle électrique et un dipdle magnétique (soit
un fil et une boucle de courant) sur une seule particule est adapté a la conception d’un métamatériau
doublement négatif ([REf. 1.88]-[Réf. 1.91]). Sur chaque cellule élémentaire, nous avons choisi de disposer
une lettre Omega sur chaque coté d’un substrat diélectrique double face, en inversant 1’orientation de
chacune. Cette configuration antisymétrique permet d’éliminer les effets de bi-anisotropie ([Réf. 1.88]).

Afin d’exciter correctement la structure, le champ électromagnétique doit respecter la polarisation
suivante : le champ E doit étre parallele aux bras et le champ H doit étre perpendiculaire a la boucle
Omega. Par conséquent, le substrat contenant le réseau des éléments est inséré dans le plan E d’un guide
rectangulaire métallique WR62, congu pour fonctionner en bande Ku.

D’un point de vue électromagnétique, une telle topologie offre deux avantages principaux.
Premiérement, toute la structure se comporte comme un systeme électromagnétique fermé. Ceci permet
d’étudier les pertes intrinséques du circuit gravé définissant le milieu doublement négatif, comme nous
avons pu le voir dans la structure fin-line, a base de fils et de SRR. Deuxiemement, les murs métalliques
transverses, s’ils sont parfaits, se comportent comme des miroirs pour le champ électrique. Les
microstructures gravés peuvent donc étre considérées comme un réseau infini dans la direction du champ
électrique. En d’autres termes, 1’analyse d’un guide métallique rectangulaire chargé périodiquement par
des particules Omega permet de comprendre le comportement de réseaux infinis constitués des mémes
¢léments Omega. Ceci est important dans une démarche de conception d’un milieu surfacique ou

volumique a base d’Omega.

Contrairement a la ligne fin-line chargée par des SRR et des fils, 1’étude n’est pas orientée vers une
optimisation de 1’adaptation de la structure. Par conséquent, nous n’avons redéfinit des sections
d’adaptation (taper) de part et d’autre de la structure. Le but principal est la caractérisation vectorielle des
réseaux de lettre Omega. L’absence de sections d’adaptation (« tapering ») simplifie non seulement la
conception de la structure, mais également la procédure de « de-embedding » puisqu’il est possible
d’obtenir les mesures de la phase du milieu MG directement.

Deux types de structures a base d’Omega ont été congues pour un fonctionnement en bande Ku. La
Figure 2 présente une image 3D des cellules unitaires insérées dans le guide rectangulaire. La structure I
est constituée d’une seule particule Omega centrée verticalement dans le guide rectangulaire. La structure
IT integre deux particules Omega centrées également au milieu du guide. Les cellules élémentaires des
deux structures sont pareillement constituées de lettres Omega sur chaque c6té du substrat avec une
disposition antisymétrique. Pour le premier, on constate que des bandes cuivrées sont rajoutées sur chaque
coté et chaque face de la cellule unitaire. Cet ajout a été nécessaire afin d’adapter la cellule élémentaire a
la hauteur du guide qui est de 7.9 mm. Le contact métallique aurait pu également étre effectuée en
rallongeant les bras des particules, mais cette méthode aurait modifi¢ le comportement fréquentiel de la
structure 1. Les parametres géométriques correspondant a une lettre Omega élémentaire sont reportés dans
le tableau 1. Le principal objectif de la conception était de concevoir un milieu CLRH, en d’autres termes

une structure dont les branches de transmissions LH et RH ont un gap nul.

Les structures I et II ne sont pas fondamentalement différentes malgré le fait que la structure II
inclut deux particules Omega dans le sens de la hauteur du guide. Cependant, la plupart des résultats qui
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vont étre présentés concernent principalement la structure II puisque les particules des réseaux sont
parfaitement adaptés a toute la hauteur du guide. Par conséquent, cette topologie est plus favorable en

terme de couplage de 1’énergie magnétique pour les résonateurs.

TABLET

Dimensions des structures expérimentales
Parameter Structure 1 Structur

a 3.3 mm 3.3 mm

b 4.1 mm 3.95 mm

Figure 1 : Image d’une particule en forme de lettre Omega utilisée pour la fabrication des
structures I et II. Les dimensions caractéristiques de cette cellule sont répertoriées dans la table 1.

my

—
H

Figure 2 : Image 3D d’une cellule élémentaire insérée dans un guide d’onde. A gauche : la
structure I, a droite : la structure II. Le triedre {k,E,H} définit la polarisation des ondes
d’excitation aux ports d’accés.

111.3.2. ANALYSE NUMERIQUE

Notre procédure de conception est basée sur la résolution en trois dimensions des ¢équations de
Maxwell en utilisant la méthode des éléments finis, avec le logiciel commercial HFSS d’Ansoft. La
matrice des coefficients de réflexion et de transmission au passage d’une cellule unitaire est simulée sur
une bande de fréquence utilisant une excitation avec le mode fondamental TE;y,. Nous nous sommes
focalisés sur le spectre en transmission d’une cellule élémentaire dans la direction de propagation. A partir
de cette matrice de transmission, nous avons calculé les caractéristiques de dispersion. Cette procédure de
calcul est identique a celle utilisée au début du chapitre II. Cette méthode est la conséquence du théoréme
de Floquet. Brievement, les équations de propagation d’une cellule unitaire sont résolus et les modes de
Bloch propagés d’un réseau infini dans le sens de la propagation peuvent étre obtenus. Ainsi, la constante
de propagation complexe est obtenue et sa dépendance en fonction de la fréquence angulaire (w) permet
de calculer le diagramme de dispersion de la structure périodique. Malgré le fait que cette approche
néglige les effets de couplage dans le sens de la propagation, il est possible de caractériser les potentialités

d’un tel type de réseau en terme de largeur de bande et de phase.
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La Figure 3 présente les résultats de I’optimisation de la structure qui a permis d’atteindre 1’objectif
fixé dans cette étude,a savoir le comportement fréquentiel passe bande avec une contigiiité des branches
gaucheére et droitiere sans bande interdite, dans la bande Ku: la structure décrit un comportement
électromagnétique composite CRLH avec un gap nul entre les branches LH et RH.

30y T T T T T
28+ g

Frequency (GHz)
= = =S NN NN
A O O ©O N b O
.. . .. .9

= full wave analysis
® lumped element model H

-
N
L

-3 -2 -1 1 2 3
Beta.a (rad)

Figure 3 : Diagramme de dispersion issu des simulations numériques : Calcul en éléments finis
(ligne noire), et calcul en éléments localisés (ligne grise).

Nous nous sommes également intéressés aux parametres de transmission simulés d’une structure
finie, i.e. une structure constitués de plusicurs cellules unitaires dans la direction de propagation. En
complément des caractéristiques de dispersion, ces calculs apportent d’autres informations telles que les
niveaux de transmission (pertes d’insertion) dans les régimes LH et RH, le niveau éventuel de réjection
entre les deux modes de propagation et ’adaptation des systémes. Par ailleurs, la connaissance de la phase
des coefficients de transmission calculés pour des structures de longueurs multiples nous a permis
d’attester du comportement LH, par la méthode de la différence de phase. Tous ces résultats ne sont pas
présentés ici mais les plus concluants et ceux correspondant aux structures finales (circuits optimisés)

seront comparés aux résultats expérimentaux.

II1.4. TECHNIQUE DE FABRICATION

Afin de mieux comprendre les propriétés de telles structures et valider les résultats obtenus par
simulations numériques, des prototypes de type structures I et structures II présentées précédemment ont

été fabriqués. Pour chacune des deux structures, plusieurs longueurs de circuits ont été réalisées.

Les éléments Omega sont gravés dans 35 pm de cuivre d’un substrat dié¢lectrique métallisé double
face, selon une technique de gravure mécanique (LPKF Protomat 93-s), a l'université de Valence
(Espagne). Le substrat est un Duroid (de chez Roger), dont les caractéristiques sont les suivantes :

- er=22,

- Tangente de pertes : 9.10™

- Epaisseur : 254 pm

Ce substrat est inséré dans le plan E du guide rectangulaire métallique décrit dans le chapitre 2,
congu pour fonctionner en bande Ku.
La Figure 4 suivante illustre un prototype avec cinq cellules unitaires gravées sur le substrat

diélectrique. Les rubans métalliques de chaque coté du circuit sont insérés dans les fentes du guide prévues
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a cet effet afin de garantir un bon maintien mécanique du circuit ainsi qu’un bon contact électrique entre
les lettres Omega et le guide d’onde.

Figure 4 : Photographies du prototype fin-line chargé par des lettres Omega, avec un zoom sur les
circuits imprimés fabriqués. Typiquement, la période d’une cellule unitaire vaut 3,3 mm

Ces structures en technologies fin-line a base de lettre Omega ont été caractérisées par des

techniques d’analyse vectorielle présentées dans le paragraphe suivant.

HL5. RESULTATS EXPERIMENTAUX : TECHNIQUES D’ANALYSE VECTORIELLE

La caractérisation expérimentale de ces structures a ¢té effectuée en utilisant un analyseur de réseau
vectoriel Hewlet-Packard dans la bande de fréquence 10-18 GHz, aprés une procédure de calibration de
type TRL. Comme les graphiques suivants le montrent, la bande de fréquence mesurée a parfois été
rallongée au-dessus de 18 GHz, jusqu’a environ 20 GHz, afin d’observer la seconde bande de

transmission.

Le caractere large bande d’une structure a base de lettres Omega interconnectées est présenté sur la
Figure 5-a. Cette figure montre les variations fréquentielles des parametres de transmission et de réflexion
d’un prototype a 5 cellules unitaires. En raison de la continuité des fils métalliques qui court-circuitent les
deux plans de la ligne de transmission, la structure décrit une réponse fréquentielle passe bande avec une
premiere bande comprise entre 12.3 et 16 GHz. Une bande interdite étroite apparait autour de 16 GHz.
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Des ondulations, dont I’amplitude est d’environ 3 dB, apparaissent dans la bande passante. Ce
phénomene illustre le caractere fini des dimensions du prototype (5 cellules dans cet exemple) qui n’a pas
¢été considéré dans 1’approche Bloch-Floquet. En d’autres termes, ces oscillations décrivent des effets de
désadaptation qui sont la conséquence de la transmission de 1’onde a travers un milieu inhomogene. Ces
ondulations pourraient étre minimisées en utilisant des sections d’adaptation (« tapering ») aux extrémités
des circuits, comme celles utilisées pour le prototype fin-line LHM. Le niveau maximum de transmission
est de —2dB.
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Figure 5 : (a) Paramétres de transmission et de reflexion mesurés d’un prototype de type II
(double Omega) a 5 cellules unitaires. (b) Comparaison des paramétres de transmission mesurés
(pointillés noirs) et simulés (ligne continue noire) d’une structure, de type II, a 5 cellules unitaires,

La Figure 5-b compare les paramétres de transmission mesurés et simulés d’une structure de type II
(avec double Omega), a 5 cellules unitaires.

On constate une similitude entre les résultats théoriques et expérimentaux. Cependant des écarts
subsistent lorsque 1’on superpose les deux courbes, et on peut noter deux différences majeures.

Premiérement, les caractéristiques mesurées sont décalées vers les hautes fréquences avec une
valeur de décalage typique de 500 MHz. Cette différence peut étre attribuée a un défaut de fabrication. Les
structures Omega sont définies sur des substrats Duroid double face en utilisant une technique de gravure
mécanique et le décalage fréquentiel observé peut révéler une gravure excessive du substrat. Cette
hypothese est confirmée par la Figure 6 qui compare les coefficients de transmission d’une structure a une
cellule unitaire, simulée avec des hauteurs de substrat égales a 0,254 et 0,200 mm, par rapport aux
caractéristiques mesurées. Ce commentaire illustre I’importance de la maitrise de 1’épaisseur du substrat
dans la conception de ces structures. Le role des paramétres géométriques sera détaillé ultérieurement
grace a un modele en éléments localisés.

Deuxiemement, la bande interdite mesurée contient uniquement un pole. Ceci peut étre attribué a

des disparités des dimensions des particules fabriquées.

Les mesures expérimentales des parametres Sij sont présentées principalement pour la structure de
type II car elle présente de meilleures caractéristiques (par rapport a la structure de type I) qui peuvent
s’expliquer par les arguments suivants. Premié¢rement, la structure II exploite totalement la hauteur du
guide en superposant deux résonateurs alors que dans I’autre configuration, la fraction de hauteur occupée
par le résonateur est inférieure. L’équipe de Valence a déja observé ce phénomene, en établissant un
mode¢le de couplage de I’énergie dans le guide et en observant que I’excitation du résonateur augmente
s’il occupe une fraction plus importante de la cellule élémentaire. Coupler plus d’énergie dans la structure
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composite revient a mieux 1’adapter puisque la réflexion de 1’énergie diminue. Cependant, un
surdimensionnement du motif pour augmenter la fraction de la taille du résonateur dans la cellule
¢lémentaire, provoquerait une diminution de la fréquence de travail avec le risque de se positionner sous la

fréquence de coupure du guide.
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Figure 6 : Comparaison des coefficients de transmission (a) et de réflexion (b) mesurés et simulés
d’une structure de type II a 1 cellule unitaire, pour différentes épaisseurs de substrats

Deuxiemement, les rubans métalliques de part et d’autre des résonateurs de la structure I (LH)
introduisent probablement un effet de capacité parasite qui compense partiellement I’inductance parallele.
L’observation du module du paramétre de transmission S12 ne permet pas de conclure définitivement sur
le caractere gaucher (LH) de la structure

En complément de cette représentation scalaire qui a ¢été utile pour localiser les bandes de
fréquences transmises et les niveaux de transmission assocics, une analyse de la phase est nécessaire afin
de déterminer et différencier exactement les comportements RH et LH de ces bandes de transmission. La
détermination de la phase des coefficients de transmission pour des lignes de longueurs différentes nous
permet de confirmer le caractére LH grace a I’analyse de la différence des phases mesurées. En effet, en
considérant deux structures dont les longueurs de propagation sont respectivement 1, et 1, la différence de
phase peut étre calculée a partir de I’expression suivante :

Ap= @ l‘;—lb ou o est la pulsation et v la vitesse de phase.

Ainsi, pour 1,>1,, une différence de phase positive sera observée dans le cas d’une vitesse de phase
négative. Il est a noter qu’un terme de correction illustrant la différence des longueurs d’acces est pris en
compte dans ce calcul.

Sur la Figure 7-a, le coefficient de transmission mesuré pour une structure de type Il a 10 cellules
unitaires (en pointillés noirs) est superposé avec la courbe de la différence de phase déroulée calculée a
partir des coefficients de transmission simulés de structures a respectivement 10 et 5 cellules. L’évolution
de phase confirme que la bande de transmission fondamentale a un comportement de type LH. La seconde
bande de transmission, qui correspond a une différence de phase négative, présente un caractere classique
RH. En raison du décalage fréquentiel des paramétres expérimentaux (précisé précédemment), on
constate un décalage du point correspondant a une différence de phase nulle.
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Figure 7 : (a) Comparaison du coefficient de transmission mesuré pour une structure de type Il a
10 cellules unitaires (en pointillés noirs) et de la différence de phase déroulée (trait continu)
calculée a partir des coefficients de transmission de structures a 10 et 5 cellules respectivement. (b)
Diagrammes de dispersion de la structure II, extraits a partir des paramétres de transmission :
simulés pour une cellule unitaire (pointillés noirs), mesurés sur une structure a une cellule unitaire
(pointillés blancs) et mesurés pour un réseau a 10 cellules unitaires (triangles gris).

Un diagramme de dispersion a été extrait des parameétres simulés. S et est présenté sur la Figure 7-
b. Ces résultats incluent I’erreur de '« overmilling » (ou sur-gravure). Cette figure décrit également les
caractéristiques de dispersion déduites des résultats expérimentaux d’une cellule unitaire. La constante de
phase obtenue a partir des mesures en transmission d’un réseau composé de 10 cellules unitaires est
également reportée sur cette figure. L’erreur de phase illustre ’inexactitude dans la détermination de la
longueur effective de la structure. La longueur considérée ici est la longueur physique correspondant au
réseau de motifs. Elle n’inclut pas I’extension de substrat a chaque extrémité du réseau et visible sur la
photographie de la Figure 4. Cependant, les bandes de transmission mesurées (pour une cellule) et
simulées dans le cas de structures de dimensions finies sont trés similaires. Initialement la structure a été
congue afin d’obtenir un comportement composite, i.e. avec un gap nul entre les branches de dispersion
LH et RH. L’ouverture de la bande interdite est la conséquence du phénomeéne de sur-gravure et des effets
de couplage dans la direction de propagation. Il convient de préciser que ces effets sont accentués par la
dépendance du champ magnétique suivant la direction de propagation dans la mesure ou le mode

dominant est le mode TE10 du guide rectangulaire.

Y Y v v T v v T

S, (dB)

Frequency (GHz)

Figure 8 : Parameétres de transmission expérimentaux pour différentes configurations de
connections des motifs Omega au guide d’onde rectangulaire métallique (structure I). Pointillés
noirs : motifs Omega totalement connectés a la structure. Carrés gris : motifs déconnectés sur
uniquement un c6té. Triangles blancs : motifs totalement déconnectés du guide d’onde.
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Ces premicres caractéristiques illustrent le caractére large bande d’une structure constituée d’un
réseau de particules Omega en parallele. En effet, la largeur de bande LH, Af est environ égale a 3 GHz
avec une fréquence centrale fo a 13,7 GHz. Ainsi, la largeur de bande relative définie par le ratio Af /fo est
environ égale a 22 %. Cette valeur peut étre comparée a celle obtenue avec une technologie similaire, a
base de réseaux de SRR et de fils. Dans ce dernier cas, pour fo ~ 12 GHz, Af est environ égal a 1 GHz,
correspondant a une bande passante de 9.5 %, valeur nettement inférieure a celle obtenue par le réseau de

motifs Omega. Cet effet large bande sera discuté dans les paragraphes suivants.

Pour continuer 1’analyse de ce type de structure, il est important d’insister sur I’impact de la
connexion des bras des motifs Omega au guide rectangulaire métallique. Cette remarque importante est
clairement confirmée par la Figure 8 qui montre différentes configurations de connexion des lettres
Omega a la structure. Lorsque les motifs Omega sont partiellement ou totalement déconnectés des parois
du guide d’onde, la bande LH disparait complétement. Une interprétation de ces propriétés de
transmission particuliére sera commentée dans le paragraphe suivant grice a ’analyse des paramétres

constitutifs effectifs et a la modélisation de la structure par éléments localisés.

I11.6. ANALYSE DE LA RETROPROPAGATION D’UNE STRUCTURE LHM A BASE
DE MOTIFS OMEGA

I11.6.1. COMPORTEMENT DNG DU MILIEU EFFECTIF

Pour une meilleure compréhension de la réponse fréquentielle de cette structure a base de
métamatériaux en forme d’Omega, les techniques d’extraction (« retrieval ») classiques sont utilisées dans
ce paragraphe afin de déduire les caractéristiques de dispersion et principalement les valeurs de la
permittivité et de la perméabilité effectives en fonction de la fréquence. Cette procédure permet également
de montrer différemment que le milieu de propagation est un milieu doublement négatif dans une certaine

bande de fréquences grace a une interprétation en terme de matériau de la structure.

II1.6.1.1. EXTRACTION DES PARAMETRES EFFECTIFS

La structure a base de motifs Omega interconnectés se comporte comme un milieu DNG grace a la
combinaison d’une perméabilité p.p et d’une permittivité €.q effectives négatives dans la méme bande de
fréquence. Contrairement aux structures a base de résecaux de SRR et de fils dont la transmission
doublement négative est basée sur un principe de superposition, la structure a base de motifs Omega
présente un index de réfraction effectif doublement négatif uniquement avec un simple élément : la
particule Omega connectée aux parois du guide d’onde.

La période typique de la structure vaut 3,3 mm, ce qui correspond approximativement a A/8 a 12
GHz. Puisque la période du réseau est bien inférieure a la longueur d’onde guidée (dans le guide d’onde
rectangulaire) la structure peut étre considérée, a priori, comme un milieu effectif. Ainsi, il est possible
d’extraire les évolutions de la permittivité et perméabilité effective selon la procédure décrite dans 1’article
([Réf. 1.58]). Cette procédure est une approximation de la méthode d’extraction par inversion des relations
de Fresnel. En toute rigueur, elle ne peut s’appliquer qu’au voisinage de Beta = 0. Cependant, nous avons
choisi de représenter les paramétres effectifs sur une bande de fréquence plus large afin de décrire la
tendance globale de leurs évolutions d’un point de vue qualitatif. Dans le cas présent, cette méthode

d’extraction est appliquée aux parametres Sij mesurés sur la structure de type II, composée d’une seule
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cellule unitaire. La Figure 9-a décrit une évolution de Lorentz pour la perméabilité . alors que la

permittivité €.¢ suit 1’évolution de Drude avec un incident au voisinage de la fréquence de résonance. Il

est important de remarquer que la procédure d’extraction employée ici procure des évolutions cohérentes

des paramétres effectifs pour ce qui concerne leur partie réelle (Figure 9-a) mais également leur partie

imaginaire (Figure 9-b)

I11.6.1.2.
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Figure 9 : Les parties réelles (a) et imaginaires (b) de la permittivité et perméabilité effectives
extraites a partir des résultats expérimentaux d’une cellule de la structure de type II constituée

ANALYSE DES PARAMETRES EFFECTIFS DE CHAINES OMEGA DECONNECTEES

L’avantage de connecter les particules Omega est illustré par 1’évolution croissante de €.¢ suivant

le modele de Drude. En effet, nous avons montré que cette évolution continue est interrompue si le fil est

périodiquement coupé, puisque cela implique des caractéristiques résonantes ([Réf. 1.89]- [Réf. 1.90]).

Ceci peut expliquer le caractére bande étroite observé dans le cas de réseaux Oméga déconnectés. Cette

hypothese est confirmée en comparant directement les paramétres effectifs extraits de structures simulées

a base de réseaux connectés et déconnectés.
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Figure 10 : Les parties réelles de la permittivité et perméabilité effectives extraites a partir des
résultats simulés d’une structure de type II constituée d’une cellule unitaire. (a) Les bras des motifs
sont déconnectés (motifs isolés et pas en contact avec le guide d’onde). (b) Tous les motifs Omega
sont connectés les uns par rapport aux autres et en contact avec le guide d’onde.

Dans le cas de particules isolées (déconnectées) la permittivité et la perméabilité effectives suivent

simultanément des évolutions de type Lorentz, dominées par la fréquence de résonance propre du motif

Omega (Figure 10-a). Dans le cas d’un réseau de particules connectées (Figure 10-b), I’évolution de la
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permittivité présente une discontinuité autour de la fréquence de résonance du motif. Cependant,
I’amplitude de cette résonance est beaucoup moins importante que dans le cas précédent d’un réseau de

particules isolées.

La structure Omega de type II permet de mieux comprendre le comportement de 4 chaines
interconnectées. En effet, en considérant les murs supérieur et inférieur du guide comme des miroirs
¢lectriques parfaits, il est possible de synthétiser des chaines infinies de motifs Omega périodiquement
coupées. Les liens élémentaires composés de quatre (Figure 11-c) et de deux motifs Omega (Figure 11-b)
sont obtenus lorsque les bras sont déconnectés d’un coté et de deux cotés du guide respectivement.
Lorsque tous les bras des motifs Omega sont déconnectés, alors la chaine se compose uniquement de
particules isolées les unes par rapport aux autres (Figure 11-a ). Afin de quantifier I’influence de la
connexion des motifs, le tableau suivant (Figure 11) indique les valeurs maximales relatives de la partie
réelle de la permittivité €. en fonction des caractéristiques de la période des chaines Omega. Les résultats
présentés sont des données relatives puisque la valeur de la résonance dans le cas d’une déconnection
totale des motifs est prise comme référence.

Ces résultats montrent clairement que la connexion des particules réduit considérablement
I’influence de la résonance de la perméabilité sur la permittivité. Le réseau de motifs Omega totalement
connectés tend a se comporter comme la superposition de réseaux séparés de fils et de SRR mais avec le
bénéfice d’une augmentation de la bande de transmission LH due a une valeur du facteur de qualité plus

faible par rapport aux motifs SRR.

(b)
(a)
©---QQOQQL--- K Size of the elementary link 6‘cf// (%)
00 o' H = (number of Q-particles) ge;/fmax
v 203 o : 1 100 %
~ (V]
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Figure 11 : (a) Différentes configurations des chaines de motifs Omega pour des structures de type
II en fonction de la connexion des bras des motifs. (b) Influence de la résonance sur la permittivité
effective

En complément de cette analyse physique, le paragraphe suivant présente une analyse en éléments

localisés d’un milieu de propagation a base de motifs Omega interconnectés en technologie fin-line.

I11.6.2. MODELISATION EN ELEMENTS LOCALISES

En général, la modélisation de structures DNG en éléments localisés est trés utile en terme de
conception pour effectuer une ingénierie optimisée de ce type de structure. Ce paragraphe présente les
résultats des modélisations en éléments localisés effectuées sur les lignes de transmission chargées par des

motifs Omega.

e  Présentation des travaux
Le circuit équivalent de la structure compléte est construit en deux étapes décrites ci-apres. Il est
important de préciser que ce modele n’inclut pas la contribution des pertes et les effets de couplage entre

des cellules unitaires adjacentes.
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Premiérement, le milieu de propagation primaire, c'est-a-dire le guide d’onde rectangulaire
métallique WR62 chargé par le substrat Duroid non métallisé, est décrit par son inductance série L et sa
capacité en parallele C, par unité de longueur (Figure 12-a). Evidemment, ce formalisme de propagation
en mode TEM ne peut pas décrire la dispersion dans le guide rectangulaire. Cependant, cette premicre
approche donne une premicre approximation des phénomenes tant que la fréquence de travail est
importante comparée a la fréquence de coupure du guide. Rappelons que le guide rectangulaire est
uniquement employé pour assurer la polarisation correcte des motifs Omega. Contrairement a I’approche
de Marques ([Réf. 1.71]), le prototype présenté¢ dans cette étude n’utilise pas les caractéristiques de
dispersion d’un guide d’onde fonctionnant sous sa fréquence de coupure pour créer un régime de
transmission a ondes rétropropagées. En d’autres termes, les propriétés de la transmission LH sont
obtenues uniquement par les réseaux de lettres Omega congus pour fonctionner au dessus de la fréquence
de coupure du guide d’onde.

Deuxi¢mement, la particule Omega est bien connue dans le monde des MMIC sous le nom
d’inductance simple boucle. La valeur de cette inductance peut étre approchée par la formule analytique

suivante :

Li(nH/cm)=2(ln ! —1.76j
w+t

Ou w, t et | sont respectivement la largeur, 1’épaisseur et la longueur du fil. Le couplage entre les
boucles de courant qui sont face a face, dans la configuration double face (broadside ), peut étre modélisée
par la capacité distribuée Ci.dl (Figure 12-b). En premiére approximation, cette capacité distribuée est
simplifiée par deux capacités localisées situées aux jonctions entre les branches et la boucle des motifs

Omegas.

YL oYY )
(a) {c)

Figure 12 : Modélisation en éléments localisés d’une cellule unitaire de la structure de type I :
milieu de propagation primaire en technologie guide d’onde (le milieu hote) (a), les motifs Omega
double face a large couplage (b), la structure compléte formée par a et b (c).

Cette représentation montre clairement la contribution de termes d’inductances paralleéles et de
capacités séries, qui est a I’origine du caractére large bande de la structure. En effet, lorsque ces éléments
sont combinés avec la structure hote (le guide d’onde), le circuit équivalent d’une cellule unitaire (Figure
12-¢) est tres proche de celui d’une structure CLRH, décrite notamment par Itoh et Caloz ([Réf. 1.52]).
Ainsi, en principe, il est possible d’effectuer une optimisation des dimensions des motifs élémentaires afin
d’obtenir des caractéristiques équilibrées correspondant a un gap nul entre les bandes de transmission RH
et LH. Ce cas équilibré obtenu est présenté sur le diagramme de dispersion de la Figure 13. Les variations
du diagramme de dispersion issues de la modélisation en éléments localisés sont également superposées

aux caractéristiques obtenues a partir d’analyses numériques en éléments finis (full-wave avec HFSS).
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Cette comparaison confirme clairement la validité de notre approche en éléments localisés. Pour
cette représentation, la bande de fréquence d’étude a été étendue jusqu’a 30 GHz afin d’attester de la
bonne concordance sur la branche de propagation LH mais également sur celle RH. Cependant, d’un point
de vue expérimental, une telle extension de I’étude n’est pas correcte en raison de la limitation de la bande
de fonctionnement des kits de calibration et de la transmission multi-modes du guide d’onde rectangulaire
pour les hautes fréquences. Il est important de souligner que les limites des bandes de transmission et donc
du gap entre les bandes LH et RH dépendent fortement des valeurs de Li et Ci. Bien que ces éléments,
induits par la géométrie des motifs, ne soient pas strictement indépendants, ils peuvent étre ajustés grace a
deux parametres géométriques distincts. Ces parameétres sont la longueur du fil, qui affecte directement la
valeur de I’inductance Li, et 1’épaisseur du substrat dié¢lectrique, dont dépend fortement la capacité Ci.
Pour cette raison, les particules Omega double face en parall¢le, qui peuvent étre facilement synthétisées
par des éléments localisés, apparaissent trés prometteuses pour la conception de structures a base de
métamatériaux. Dans les présents travaux, la configuration équilibré correspondant a un gap nul est obtenu
typiquement pour des valeurs de Li et Ci respectivement égales a 2 nH et 100 pF, correspondant a un
motif de longueur 4.1 mm et un substrat d’épaisseur 0.254 mm. Les valeurs de L et C ont été déduites des

simulations en ¢léments finis en considérant les expressions de I’'impédance au port du milieu de

propagation : Zo= \/l et Vo= 1
c " Lc
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Figure 13 : Diagramme de dispersion déduit des simulations électromagnétiques en éléments finis
(carrés noirs) et des modélisations en éléments localisés (pointillés gris), de la structure de type 1.

Le circuit équivalent de la Figure 12 justifie 1’utilité des motifs Omegas couplés double face
(« broadside side coupled ») introduit initialement dans le but de réduire les effets de bianisotropie. En
effet, si une des particules est retirée, alors la contribution de la capacité série Ci.dl, qui est nécessaire au
caractere LH, disparait. La configuration antisymétrique des particules Omega double face permet
I’extension de ce terme capacitif dans la direction de propagation qui est nécessaire a la propagation
d’ondes rétropropagées. Ce point est confirmé par la Figure 14 qui compare les diagrammes de dispersion
d’une structure a base de motifs Omegas couplés double face (structure de type I) avec une structure de
motifs Omega modifiés. Cette modification consiste a centrer les bras de part et d’autre de la boucle de
courant. Cette configuration entraine un écrasement de la branche de dispersion LH associ¢ a des hautes
valeurs de la constante d’atténuation (non représentée ici). Une branche de dispersion RH apparait au
dessus de 20 GHz.
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Figure 14 : Diagramme de dispersion déduit des simulations numériques en éléments finis (HFSS)
de structures a une cellule unitaire couplée double face, pour deux configurations de motifs

Par ailleurs, on comprend que quand les bras des motifs Omega sont déconnectés des murs du
guide d’onde rectangulaire, un terme capacitif doit étre additionné en série avec I’inductance Li.dl dans le
circuit équivalent.

Comme mentionné précédemment, assimiler les parois métalliques du guide d’onde a des miroirs
¢lectriques parfaits permet de décrire la structure comme un réseau de chaines Omega infinies dans la
direction verticale. Ceci permet ainsi d’étendre 1’étude a la définition d’un milieu en espace libre. En
prenant en compte, d’un c6té le défi technologique de concevoir des éléments discrets aux longueurs sous-
millimétriques et, d’un autre coté, les pertes et le caractére bande étroite des réseaux a base de SRR, les
milieux a base de motifs Omegas interconnectés apparaissent comme un compromis pour des applications
au technologie Terahertz. Les premiers éléments de conception pour les fréquences de 1’ordre de 100 GHz
sont reportés dans la littérature [Réf. 1.92], [Réf. 1.93], [Réf. 1.94]

II1.7. CONCLUSIONS ET PERSPECTIVES

Une analyse expérimentale de réseaux a base d’Omega a été réalisée. Les diagrammes de
dispersion ainsi que les parametres effectifs (perméabilité et perméabilité) du milieu ont été extraits a
partir de la matrice de répartition mesurée.

Le caractere LH a été discuté sur la base d’extraction des paramétres et d’une approche en éléments
localisés. La relation entre le caractére large bande des réseaux de type Omega et les conditions
d’interconnections des particules a été établie.

Les réseaux a base d’Omega interconnectés sont décrits comme une approche hybride entre les
résecaux de SRR et de fils et les topologies en ligne de transmission. En effet, la structure combine les
caractéristiques d’une permittivité négative grace aux bras des motifs Omegas (Inductance paralléle) et
d’une perméabilité négative grice aux motifs résonants en forme de lettre Omega disposés en vis-a-vis
(capacité série). Cette configuration est effectuée d’une maniére trés compacte dans le sens de la
propagation, puisque les posts verticaux sont directement tangents aux résonateurs. Par conséquent, ce
type de structure apparait trés prometteur en terme de conception de métamatériaux volumiques jusqu’aux

longueurs d’ondes submillimétriques.
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IV.1. INTRODUCTION

Depuis une quarantaine d'années, l'électronique a connu un essor important dans de nombreux
domaines, tels que l'informatique, le secteur médical, la domotique ou encore l'automobile. La principale
raison de cet essor est l'explosion des télécommunications (communication par satellites, téléphonie
mobile, ...) dans le monde, tant dans le domaine militaire que civil. Face a une demande tres forte dans ce
dernier secteur, de plus en plus de services sont accessibles & un grand nombre de personnes. Cela a pour
conséquence une adaptation perpétuelle des systemes électroniques a une intégration tres forte des
composants, et a une montée en fréquence causée, notamment, par 1'encombrement croissant des bandes
allouées et l'augmentation importante du débit nécessaire. Ces évolutions devant intervenir a moindre
colt, des criteres de plus en plus séveres sont donc imposés a toutes les fonctions classiques de
I'électronique.

Ainsi, de nouvelles solutions sont a envisager, et parmi elles, la recherche de nouveaux matériaux
est une des plus prometteuses. A la base de toutes les fonctions électroniques, les matériaux offrent un
large domaine d'investigations et font naitre de nouvelles technologies. Plus particuliérement, les
matériaux céramiques permettent de nombreuses applications grace a leurs propriétés intrinséques
mécaniques, diélectriques ou encore magnétiques.

Parmi cux, les matériaux ferroélectriques, dont la particularité est d'avoir une permittivité
diélectrique relative variable sous l'effet d'un champ électrique statique, doivent permettre de réaliser des
systémes accordables en fréquence sans présenter les inconvénients des éléments actifs (problémes de
stabilité, facteur de bruit, ...). L'utilisation des matériaux ferroélectriques, a 1'état massif, était cependant
limitée, jusqu'a ces derniéres années, en raison de nombreux inconvénients tels que de fortes pertes ou la
nécessité de polariser le matériau par de fortes tensions. Le développement récent des techniques de
dépots en couches minces a entrainé un regain d'intérét pour ces matériaux. En effet, I'utilisation de films
ferroélectriques permet de s'affranchir de nombreux problémes liés au matériau massif, comme nous le
verrons par la suite. Un autre avantage important pour I’industrialisation de circuits a base de
ferroélectrique est la forte valeur de la constante diélectrique des matériaux, typiquement de 1’ordre de
300, qui permet une réduction non négligeable de la taille des composants.

Parmi ces matériaux, le titanate de baryum et de strontium, de formule Ba, Sr,TiO; (BST),
présente de nombreux avantages dans le cas d'applications dans le domaine des micro-ondes, pour la
conception de circuits RF et micro-ondes accordables tels que les déphaseurs, les filtres, les antennes, les
circuits d’adaptation d’impédance, les oscillateurs contréles en tension (VCO). Ce matériau ferroélectrique
sera l'objet de notre étude, et sera utilisé dans les prototypes présentés dans ce mémoire : pour la

réalisation de fonctions de déphasage pour des lignes de transmission classiques et gaucheéres.

Notre étude a été développée en collaboration avec 1’unité de recherche du LEMCEL (Laboratoire
d’Etude des Matériaux et des Composants pour I’Electronique) dirigée par Monsieur J.C. Carru, de

I’Université de Calais. Les travaux de recherche présentés dans ce manuscrit consistent a :

e utiliser la procédure de fabrication et de dépot optimal du LEMCEL qui nous permettra d'avoir un

substrat possédant les meilleures caractéristiques, grace a la méthode sol gel,

e  créer un modele pour caractériser les lignes de transmission et les capacités utilisant le BST comme

substrat,
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e  concevoir des techniques de mesures pour extraire les différentes propriétés électriques du BST : la

constante diélectrique €, (BST), le coefficient des pertes et la variation de €, en fonction de la tension
appliquée &: (Vpc),

e utiliser toutes ces informations recueillies sur les propriétés des films de BST pour le développement
et la fabrication optimisée de nouveaux circuits agiles en fréquence utilisant le BST : des déphaseurs
a base de ligne de transmission classique et a base d’une ligne composite LH seront développées.

Ces différents points seront développés dans les cinquieme et sixieéme chapitre de ce manuscrit.

Les paragraphes suivants, consacrés au BST, se décomposent en plusieurs parties. Tout d'abord,
des généralités sur les matériaux, les techniques utilisées pour les déposer sous forme de couches minces
et leurs applications seront introduites. Les motivations industrielles pour ce genre d’applications seront
présentées.

Nous détaillerons les matériaux ferroélectriques dont les propriétés, essenticllement diélectriques,
seront données. Depuis quelques années, ce dernier est utilisé sous forme de films: nous verrons 1'intérét
de cette utilisation ainsi que les diverses techniques susceptibles de le déposer en couches minces. Nous
nous intéresserons plus particulierement a la méthode « sol-gel » qui est la méthode utilisée dans ces
travaux de recherche.

L'application visée des couches de BST réalisées dans cette étude étant des dispositifs accordables
en fréquence (capacité, déphaseurs, filtre), il est nécessaire de connaitre précisément les propriétés
diélectriques des films telles que la permittivité relative et la tangente de pertes diélectriques. Aprés une
bréve présentation des méthodes de caractérisation diélectrique micro-ondes classiquement employées,
nous justifierons les méthodes utilisées dans le cadre de ces travaux de recherche. Enfin, les applications
potentielles des films de BST seront présentées avec un intérét particulier porté aux performances des

dispositifs micro-ondes accordables en fréquence.

IV.2. ETAT DE L’ART SUR LES CIRCUITS AGILES EN FREQUENCE

De nos jours, la multiplication des normes de télécommunications implique 1’intégration dans un
méme systeme, de différents dispositifs réalisant la méme fonction de signal mais fonctionnant a des
fréquences de travail différentes. Pour éviter cette contrainte, qui rend difficile la miniaturisation et la
réduction des colts de fabrication des dispositifs hyperfréquences, une solution consiste a utiliser des
circuits agiles en fréquence.

Actuellement sur le marché des télécoms, il existe différentes solutions technologiques capables
d’accorder en fréquence les circuits RF. Dans ce paragraphe, nous dressons un état de ’art des dispositifs
agiles en fréquence. Actuellement, pour la conception de circuits agiles, il existe cinq grandes familles
technologiques : les composants actifs (Diodes Shottky et PIN), les circuits accordables basés sur un
contrdle optique, les MEMS, les piézo-¢lectriques et les substrats commandables (les ferrites, les cristaux
liquides et les ferroélectriques). Ces différentes techniques sont décrites brievement et nous rappelons les
principes généraux de fonctionnement en donnant des exemples de dispositifs réalisés a base de ces

technologies.
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e  Les composants actifs

Les dispositifs agiles en fréquence a base de composants actifs ont été réalisés a 1’aide de diodes
varactors, de diodes Schottky ou encore de diodes PIN, avec des résultats intéressants.

Les Diodes varactors Shottky sont des composants dont la capacité de jonction varie en fonction
de la tension statique inverse appliquée, ce qui apporte 1’agilité des circuits RF. Les dispositifs a base de
diode PIN different, puisqu’elles sont utilisées comme des interrupteurs commandés par une tension
continue, permettant ainsi d’activer des éléments capacitifs ou inductifs du circuit RF et donc de modifier
ses caractéristiques.

Dans les années 1960, les diodes semi-conducteurs furent introduites dans les circuits accordables,
et sont encore actuellement les composants les plus utilisés pour la fabrication des circuits agiles ([Réf.
I.1]- [Réf. I1.2]). Ils sont tres petits (de "ordre du pm), trés rapides (< 1us pour diode PIN et < 1 ns pour
les FET), et ont une grande accordabilité (3 :1 a 10 :1).

De nombreux auteurs proposent ainsi d’utiliser des diodes Shottky ([Réf. 11.3]), voir des diodes
PIN ([Réf. 11.4]. On peut par exemple trouver un déphaseur agile a base de diodes Shottky GaAs intégrés
dans une ligne coplanaire. Ce déphaseur de 20 mm de longueur conduit a une variation de phase de 360° a
20 GHz (0.9°/cm/GHz) avec des pertes d’insertion de 4.2 dB ([Réf. 11.5]).

Cependant, pour les fréquences supéricures a 10 GHz, la faible dimension des circuits RF est une
limitation a I’intégration des diodes sous forme discréte. La solution consiste a placer les diodes varactors
et Schottky sous forme de MMIC. Le principal inconvénient lié¢ a 1’utilisation des composants actifs, outre
la limite en puissance admissible des circuits, concerne les pertes engendrées par la résistance série de la
diode.

e  L’accordabilité par contréle optique

Ces dispositifs sont accordables en fréquence grace a la modification des caractéristiques de
propagation des circuits a I’aide d’un laser de commande qui peut étre réalisé¢ par un contrdle optique
direct ou indirect.

Le controle optique direct utilise 1’effet photoconducteur : I’éclairement par un laser d’un substrat
semi-conducteur sur lequel est déposé la ligne de transmission. Sous I’influence du faisceau lumineux, des
paires d’électrons sont crées dans le substrat engendrant une modification locale de la conductivité et
permittivité du substrat ([Réf. 11.6]), ce qui permet d’accorder un circuit. La puissance optique
typiquement utilisée pour les applications est de I’ordre de quelques centaines de milliWatt, voir 100 W
pour des variations maximales. Le temps de réponse de ces circuits est fonction de la durée de vie des
porteurs dans le matériau (de I’ordre de la ps a la ps).

L’accordabilité par contréle optique indirect est également obtenue grace a un laser, mais dans ce
cas, celui-ci commande optiquement des composants actifs déposés sur le circuit micro-onde : le principe
utilisé est I’effet photovoltaique. Un circuit photovoltaique éclairé par un laser de commande convertit le
signal lumineux en tension qui permet de commander des diodes (varactors Shottky ou PIN).( [Réf. 11.7])

En terme d’applications, un déphaseur a ligne coplanaire déposé sur un substrat GaAs épitaxié sur
un substrat en quartz (optiquement transparent) a permis d’obtenir une variation de phase de 350° a 30
GHz, avec une longueur de ligne de 1 c¢cm et avec un éclairement optique direct de 0.65 mW/cm?. Les
pertes d’insertion associces sont égales a 0.1 dB/°. Les circuits obtenus par contrdle optique indirect sont
comparables a ceux des composants actifs. Par exemple, un déphaseur coplanaire le long duquel sont
déposées périodiquement des diodes varactors et commandées par un détecteur photovoltaique intégré au
plan de masse du circuit, permet de déphaser de 100° a 14 GHz, avec une puissance optique de 1.5 mW et
des pertes inférieures a 2 dB. ( [Réf. I1.8])
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e Les MEMS

Les systémes microélectromécaniques (MEMS) prennent une place de plus en plus importante dans
de nombreuses applications commerciales et militaires. Les structures mécaniques de commutation
généralement utilisées sont les poutres, les ponts a air et les membranes. Toutes ces structures sont
congues a partir d’un film métallique mobile se déplacant uniquement sous I’effet d’une excitation
extérieure. Les déplacements peuvent étre d’origine thermique, magnétique ou électrostatique, qui est
I’actionnement principalement utilisé.

Les circuits ou fonctions les plus couramment rencontrées dans la littérature sont les micro-
commutateurs ([Réf. 11.9]), les filtres et naturellement les déphaseurs ([Réf. I1.10]).

Les MEMS ont peu de pertes aux fréquences RF et micro-ondes, et peuvent supporter de forts
niveaux de puissance et pourront donc remplacer avantageusement les composants actifs. Cependant, ils
ont le désavantage d’engendrer une faible accordabilité (en général, inférieure a 50%), une faible vitesse
de commutation ( 2-100 ps) et nécessitent des tensions de polarisation ¢levées (50-100 V). Nous pouvons
également nous interroger sur la fatigue mécanique li¢e aux multiples flexions de la structure. Par ailleurs,
ce type de technologie nécessite un packaging hermétique difficilement intégrable avec les autres circuits

et engende une augmentation du prix de fabrication.

e Les piézo-électriques

Basée également sur un controle mécanique des circuits RF, I’agilité obtenue a partir d’un élément
piézo-électrique constitue une alternative aux MEMS. Le principe repose sur ’utilisation d’une poutre de
matériau céramique piezzo-¢lectrique se déformant sous 1’application d’une tension électrique statique.
Ainsi, en fixant un matériau diélectrique sur I’extrémité de la poutre piézo-électrique, il est possible de le
mouvoir verticalement au-dessus d’un circuit micro-onde et donc de perturber la propagation du signal
RF.

De nombreux circuits micro-ondes tels que des déphaseurs ([Réf. 11.11]), des filtres passe-bande,
des résonateurs en anneau ou des oscillateurs a résonateur diélectrique ont été réalisés. Cependant ces
dispositifs ont des dimensions géométriques trés importantes (quelques dizaines de millimétre), ce qui est

contraignant en terme d’intégration.

° Les substrats commandables

Contrairement aux dispositifs précédents, ces circuits agiles sont basés sur ’utilisation de substrats
dont les propriétés diélectriques et/ou magnétiques sont commandables par un champ électrique et/ou
magnétique extérieur. Ces dispositifs a substrats commandables sont constitués de cristaux liquides, de
matériaux magnétique ou ferroélectrique.

Parmi les matériaux dont les propriétés peuvent étre ajustées par une commande extérieure, nous
pouvons citer les cristaux liquides. Leur orientation et donc les composantes de leur permittivité
tensorielle peuvent étre modifiées sous I'influence d’un champ électrique ou magnétique. Les cristaux
liquides sont divisés en deux classes. Premiérement, les cristaux liquides lyotropes sont des solutions qui
présentent une ou plusieurs « mésophases » en fonction de la concentration d’un soluté. Deuxiémement,
les cristaux liquides thermotropes présentent une ou plusicurs phases anisotropes (aussi appelées
mésophases) lorsque la température varie entre la phase cristalline et la phase isotrope. En utilisant un
substrat constitu¢ de cristal liquide, il est possible de faire varier la permittivité relative effective du

substrat en appliquant une tension de commande (champ électrique).
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Les ferrites sont des matériaux diélectriques et ferrimagnétiques dont la perméabilité est controlée
par un champ magnétique extérieur ([Réf. I1.12]). Afin de s’affranchir des importantes pertes lies a la
résonance gyromagnétique des moments magnétiques et a la relaxation des parois, ces matériaux doivent
étre utilisés a une fréquence supérieure a la fréquence de résonance gyromagnétique.

Ces matériaux ont été utilis€s pour la réalisation de déphaseurs ([Réf. I1.13]) de filtres passe-bande
dont la fréquence centrale est accordable en fonction du champ magnétique de commande, etc... On peut
citer un déphaseur coplanaire original basé sur un substrat ferroélectrique et ferrimagnétique ([Réf. 11.14].
Les résultats obtenus a 11,6 GHz pour ce déphaseur sont une variation de phase de 20° pour un champ
électrique de 21 kV/cm et de 18 en utilisant un champ magnétique extérieur de 320 Oe d’intensité. En
cumulant les deux moyens de commande, la variation de phase est de 42° avec 6 dB de pertes d’insertion.
Les circuits a ferrites ont des temps de réponse de 1’ordre de quelques pus voir des dizaines de ps. Par
ailleurs, ils nécessitent ’utilisation d’un champ magnétique a commande importante. Celui-ci est obtenu
grace a des électro-aimants qui sont malheureusement encombrants et consommateurs de grande puissance

¢lectrique, ce qui limite I’intégration de ces circuits.

Parmi les matériaux exploitables en terme d’agilité, les ferroélectriques sont également des
substrats commandables puisqu’ils présentent la caractéristique d’avoir une permittivité relative qui varie
en fonction d’un champ électrique statique. Ils font 1’objet de ce travail et sont donc décrits plus en détail
dans les paragraphes suivants.

Le Tableau 1 ci-dessous compare les performances des principales technologies utilisées pour
réaliser des circuits RF agiles en fréquence.
Technology Tun- FoM | Q@l0GHz | Powercon- { DC- Response IMD Cost
1..40 GHz ability | [%dB] | (RF losses) | sumption | control time
@24GHz voltage | (speed)
Semi Cond. | High | 30>50? | Moderate Poor Fast Moderate'
PIN/Schottky -SmW | 1-10V | 1-5ns to High®
GaAs FET 1-5 mW 1-10V | 2.10ns
GaAs Varac, 30...60 | 100-300mW | 10-40V 1-5us Poor
MEMS- Verygood | Excellent Slow Excellent | Low' to
varactor Low 100-1000 | <<IuW | 10-100V | >Sps Power | Moderate’
<200 {typ) Handling?

Ferroelectric | Moderate Moderate | Excellent Very Fast
$ toHigh | 30.50 | <30;100° | <<lyW | <20V | <Ins Poor Low!
Thin film <30(50) | <20 << IyW | 10-100V | <Ins Good Low’
Thick film
Liquid Moderate | <25, Good Very slow Low’
Crystals 110* - << 100pW | <30V | >10ms ?

Tableau 1: Comparaison des performances de différentes technologies utilisées pour réaliser des
circuits RF agiles en fréquence (IMD : Intermodulation Distorsion ; 1 : pour de grandes quantités ;
2 : pour de faibles volumes) [Réf. I1.15]

Iv.3.

PROPRIETES PHYSIQUES DES MATERIAUX FERROELECTRIQUES

Parmi les matériaux dont les propriétés peuvent étre ajustées par une commande extérieure, nous

pouvons citer les ferroélectriques. Les ferroélectriques appartiennent a la classe des piézoélectriques. La
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ferroélectricité a été découverte en 1921 par J. Valasek dans le sel de La Rochelle. Mais, les travaux sur ce
sujet n’ont réellement débuté qu’a partir des années 40 avec I’apparition du titanate de baryum (BaTiOs).

Nous allons aborder un peu plus en détails certaines notions caractéristiques des matériaux
ferroélectriques telles que la polarisation spontanée, les domaines ferroélectriques et les parois de
domaine, le cycle d'hystérésis et la température de Curie (Tc).

- La polarisation spontanée

Les ferroélectriques sont des cristaux dont la polarisation spontanée change sous l’action d’un
champ électrique extérieur. Une polarisation spontanée peut étre définie comme étant la valeur du moment
dipolaire par unité de volume ou encore la valeur de la charge par unité de surface calculée sur la surface
perpendiculaire a I'axe de polarisation spontanée.

Pour mieux comprendre ce fonctionnement, intéressons-nous a 1’exemple simple du titanate de
baryum : BaTiO; [Réf. 11.16]. La molécule cristallise dans le systéme Perovskite cubique au-dessus de sa
température de Curie (Tc) comprise entre 120 et 130°C (Figure 1-a).

La plupart des composés ferroélectriques ¢étudiés répondent a la formule générale ABO;, dans
laquelle la nature des éléments A et B varie énormément (A et B sont des atomes).

Les sommets sont donc occupés par les ions baryum (Ba®") et le centre par un ion titane (Ti*"). Les
ions oxygene sont disposés dans les centres de chaque face. Les ions titane sont dans une structure
octaédrique d’ions oxygene. Il existe deux états pour les matériaux ferroélectriques : 1’état ferroélectrique
et I’état paraélectrique.

L’état ferroélectrique se manifeste lorsque la molécule est a une température inféricure a la
température de transition Tc (Température de Curie). Dans cette phase, les ions se déplacent les uns par
rapport aux autres, créant un abaissement de la symétrie de la maille (Figure 1 b), [Réf. 11.17] qui devient
tétragonale. Le barycentre des charges négatives ne coincide alors plus avec celui des charges positives, ce
qui induit un moment dipolaire électrique, méme en I’absence d’un champ électrique extérieur.

Pour une température supérieure a la température de Curie, le matériau est paraélectrique sous sa
forme cubique. Il posséde un moment dipolaire macroscopique nul tout en conservant une forte
polarisabilité d’orientation conférée principalement par la grande mobilité de I’ion Ti*" dans la cavité

octaédrique.

Figure 1 : (a) Structure du titanate de baryum BaTiO3. (b) Déformation tétragonale de la structure
en dessous de sa température de Curie (état ferroélectrique)

. Les domaines ferroélectriques et leurs parois

Un cristal ferroélectrique est composé d'un certain nombre de dipoles électriques possédant un

alignement selon une direction dans certaines régions, et selon une direction différente dans la zone
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"

voisine. Ces régions sont nommées " domaines ferroélectriques " et l'interface entre 2 domaines est
appelée " parois de domaines ".

Un cristal ferroélectrique possede donc plusieurs domaines de polarisations différentes. Cependant,
il peut devenir mono domaine sous l'effet d'un champ. En effet, un champ assez fort de direction opposée a
celle de la polarisation spontanée d'un domaine peut renverser cette derni¢re. Cette évolution de la
polarisation spontanée en fonction du champ est décrite par le cycle d'hystérésis du matériau

ferroélectrique (Figure 2).

Figure 2 : Cycle d'hystérésis P = f(E) typique d'un matériau ferroélectrique

Les cristaux ferroélectriques présentent une variation non linéaire de la polarisation en fonction du
champ électrique. Un faible champ ne permet pas de réorienter tous les domaines ferroélectriques du
cristal. Bien entendu, plus le champ augmente, plus le nombre de domaines orientés dans la méme
direction que le champ augmente, et plus la polarisation croit (courbe de premiére polarisation en pointillé
sur la figure) jusqu'a ce que tous les domaines soient alignés avec le champ : la polarisation atteint ainsi
une valeur de saturation Psat. Tous les domaines sont alors orientés dans le sens du champ. Quand
I’amplitude du champ électrique diminue, il subsiste une direction privilégiée des dipdles qui se traduit par
une polarisation rémanente Pr a E = 0. Pour annuler la polarisation, il est nécessaire d’appliquer un champ
de sens opposé et d’intensité Ec : il s’agit du champ coercitif. Lorsque le processus se poursuit, la courbe

devient une boucle d’hystérésis. Les caractéristiques Psat, Pr et Ec dépendent de la nature du composé.

. Température de Curie

La température de Curie qui correspond a la transition de phase ferroélectrique-paraélectrique,
dépend de la composition chimique du matériau. Les variations de la constante diélectrique €, et de la
tangente de pertes tand en fonction de la température, pour une céramique polycristalline de BaTiO;, sont
données sur la Figure 3 ([Réf. 11.18]).

Au niveau de la température de Curie, le matériau subit alors un changement de structure a cette
température : nous observons un pic de la permittivité qui s’accompagne malheureusement d’une
augmentation de la tangente de pertes. Pour les applications mico-ondes, il est préférable d’utiliser le
matériau dans 1’¢tat paraélectrique. Dans le cas du BaTiOs, la température de transition Tc est trop élevée
pour des applications a la température ambiante ou plus basse. Ce matériau ferroélectrique n’est donc pas

utilisable pour des applications micro-ondes.
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Figure 3 : Evolution de la structure du BaTiO; et de ses caractéristiques diélectriques en fonction
de la température

. Le choix du Titanate de Baryum Strontium Ba,Sr,TiO;

Afin d’obtenir des matériaux compatibles avec les conditions d’utilisation, il est nécessaire
d’utiliser des composés dont les températures de fonctionnement sont proches de la température de Curie
et qui présentent de faibles pertes. Le dopage en strontium du BaTiO; permet d’abaisser la température de
Curie, comprise dans ce cas entre 120 °C et -200 °C. II est donc possible de trouver une composition de
Ba,Sr;,TiO3 adaptée a chaque température de travail (ou x est le taux de strontium). L’évolution de la
température de transition du Ba,Sr;,TiO; en fonction de x est montrée sur la Figure 4-a ([Réf. 11.19]). Par
exemple, le Ba,Sr;,TiO; est paraélectrique a température ambiante pour un x=0.6, alors que pour x=0.8, il

est ferroélectrique a cette méme température.
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Figure 4 : (a) Evolution de la température de Curie et (b) des tangentes de pertes, du Ba, ,Sr,TiO;
en fonction du taux de baryum

Pour ce composé, une importante diminution des pertes dié¢lectriques mesurées a la température
ambiante est observée lorsque le matériau passe de 1’état ferroélectrique a 1’état paraélectrique. Il est
préférable de travailler 1égerement au-dessus de la température de Curie de maniére a éviter les problémes
d’instabilité diélectrique a la transition et de polarisation rémanente dans 1’état ferroélectrique. En phase
paraélectrique, les pertes dié¢lectriques sont plus faibles qu’en phase ferroélectrique, et la commande en
tension de la permittivité n’est pas de type hystérésis. Cette hypothése doit quand méme étre confirmée
puisque selon des études récentes (20006), un tres faible effet d’hystérésis existerait cependant dans des
matériaux a 1’état paraélectrique.

Pour conclure, la composition des matériaux ferroélectriques doit étre judicieusement choisie pour

avoir une agilité suffisante, une température de transition proche de la température ambiante et des pertes
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diélectriques les plus faibles possibles. Nous allons donc nous intéresser maintenant a la fabrication de ces
matériaux ferroélectriques sous forme de films minces.

IV4. FABRICATION DES FILMS MINCES FERRO- ET PARA-ELECTRIQUES ET
DEPOT PAR LA METHODE SOL-GEL

La raison pour laquelle le BST a été peu utilisé¢ en micro-ondes jusqu’a aujourd’hui, est le fait que
la tension nécessaire pour changer sa constante diélectrique est trés élevée. Il faut aussi ajouter la valeur
¢levée des pertes engendrées par le matériau. Toutefois, 'utilisation des couches minces, I'amélioration des
techniques de fabrication et de dépot ainsi que 1'ajout de couches dopantes peuvent réduire les pertes et la

tension de polarisation.

IV.4.1. INTERETS DES COUCHES MINCES

Plusieurs raisons peuvent étre avancées pour décrire l'importance grandissante des couches minces
des matériaux ferroélectriques :

- Tout d’abord, on note la tendance actuelle a la miniaturisation des composants ¢lectroniques.
Cet effet a conduit au développement de circuits basés sur des films représentant seulement
une fraction de volume de ceux comportant des céramiques massives,

- ensuite, les films sont moins onéreux que les céramiques,

- par ailleurs, I'intégration a I'état massif de matériaux ferroélectriques est impossible pour les
nouveaux moyens de télécommunications a cause des tensions de polarisation importantes
(1000 V environ) et nécessaires a la création d'un champ suffisant pour faire varier la
permittivité relative du matériau. Par exemple, l'utilisation de films de BST, de quelques
centaines de nanometres d'épaisseur, nécessite seulement une tension de polarisation de 10 V
pour engendrer un champ électrique du méme ordre de grandeur que dans le cas du matériau
massif,

- enfin, les pertes générées par les matériaux massifs sont trop importantes ce qui empéche
d'avoir un facteur de qualité (Q= 1/tand) suffisamment grand pour travailler aux fréquences

micro-ondes.

IV.4.2. LES TECHNIQUES DE DEPOT DES FILMS DE BST : INTERET DE LA METHODE SOL-GEL

Le BST peut étre déposé en couches minces au moyen de plusieurs techniques qui ont chacune
une influence différente sur la croissance du BST et sur ses propriétés du matériau. Un état de 1’art montre
que le BST est majoritairement dépos¢ par quatre méthodes différentes qui peuvent étre classées en deux
groupes :

- deux méthodes de type " Dépot Physique en phase Vapeur " (PVD) : la pulvérisation
cathodique radio-fréquence magnétron ([Réf. 11.20]) ou MSD (Pulverisation cathodique
magnétron) et I'ablation laser ([Réf. 11.21]) ou PLD (Pulsed Laser Deposition).

- deux techniques chimiques : le " Dépot Chimique en phase Vapeur " (CVD) ([Réf. 11.22]),
appelée en anglais la MOCVD (Metal Organic Chemical Vapor Deposition) ainsi que la voie

sol-gel ([Réf. I1.23]);
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Les techniques de fabrication du BST influencent la composition et la cristallisation du
diélectrique. Par conséquent, elles modifient aussi les propriétés diélectriques : constante diélectrique,
capacité, courant de fuite etc.... Durant la fabrication, plusieurs facteurs entrent en considération : la
température, la pression ou encore le temps de cuisson.

Les techniques PVD et CVD sont actuellement majoritairement utilisées dans 1’industrie des semi-
conducteurs puisqu’elles ont été utilisées depuis de nombreuses années avec un développement qui s’est
accompagné de lourds investissements. Cependant, la méthode sol-gel est la technique de fabrication qui
ne nécessite pas d’investissements technologiques importants contrairement aux autres méthodes, et avec

des résultats comparables en terme de qualité des films déposés.

L’équipe LEMCEL dirigé par Monsieur Carru, s’est investie dans les techniques sol-gel pour la
réalisation des couches minces de céramiques ferroélectriques (BST) qui sont utilisées dans ces travaux de
recherche. Nous allons donc détailler cette méthode de fabrication. Le lecteur pourra obtenir plus

d’informations sur les autres méthodes de fabrication dans la littérature.

. Dépaot des films par la méthode sol-gel :

Le premier film de BST déposé par la méthode sol-gel et a I’état ferroélectrique a température
ambiante, date d’octobre 1999 avec une composition (80/20).

Le procédé sol-gel consiste tout d'abord en la mise au point d'une suspension stable (« SOL ») a
partir de précurseurs chimiques en solution. Ces " sols " vont évoluer au cours de 1'étape de gélification par
suite d'interactions entre les espéces en suspension et le solvant, pour donner naissance a un réseau solide
tridimensionnel expansé au travers du milieu liquide. Le systéme est alors dans I'état " GEL ". Ces gels

dits " humides " sont ensuite transformés en matiére séche amorphe par évacuation des solvants (on

obtient alors un aérogel) ou par simple évaporation sous pression atmosphérique (xérogel). Le dépot
proprement dit peut étre réalisé de deux manicres différentes :

- le " spin-coating " ou centrifugation: consiste a verser le sol ou le gel sur un substrat mis en
rotation par une tournette. Le liquide en exces est éjecté sous l'action de la force centrifuge, et
I'épaisseur du dépot dépend de la vitesse de rotation du substrat et du temps de dépot.

- le " dip-coating " ou trempé : il consiste a tremper le substrat dans la solution a déposer et a le
retirer ensuite avec une vitesse constante qui définit 1'épaisseur du dépot

- Le dépdt est ensuite séché puis recuit pour obtenir une cristallisation du matériau
ferroélectrique sous sa forme pérovskite. Il suffit de recommencer ces opérations pour obtenir

un dépdt plus épais. Tout le procédé est fait en salle blanche.

Le processus de dépdt des couches minces par la technique sol-gel est schématisé sur la figure
Figure 5. A ce jour, la technique de dépdt par sol-gel n’est pas la plus utilisée alors qu’elle présente de
nombreux avantages :

- simplicité de dépot

- technique faible cofit

- rapidité de dépot

- possibilité d’une automatisaton du dépot
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- facilité de changer la composition chimique et de déposer plusieurs couches
- uniformité des couches

- dépot de surfaces importantes compatible avec la microélectronique

Préparation de acétates de baryum et strontium+ isopropoxyde
la solution de titane dissous dans I'acide acétique

30 sec 4 une vitesse de 2000tr/min

—»| "Spin-Coating"

recuit de 10 min a 150 °C |

recuit de 10 min & 650 °C dans O3 l

Cristallisation

Figure 5 : Diagramme descriptif du procédé sol-gel

recuit de 4 h 3700 °C dans O; |

Cette technique a cependant quelques limites : couches trés minces (épaisseur inférieure a 500 nm)
et répercussion des défauts de fabrication d’une couche sur les couches subséquentes si le travail n’est pas
effectué dans une salle blanche de classe convenable (dép6t de particules, poussicre, ...).

IV.4.3. FABRICATION DES FILMS AVEC VARIATION DE LA COMPOSITION DANS LE CADRE DE

CES TRAVAUX

Comme nous venons de le voir, les principales limitations des matériaux ferroélectriques venaient
de leurs importantes pertes en hyperfréquence (de ’ordre de tand = 0.3 a 3 GHz pour le BaTiO;) et la
nécessité d’un champ électrique important. Ainsi, 1’équipe LEMCEL s’est investie dans des techniques
sol-gel pour la réalisation de couches minces de céramiques ferroélectriques (BST). Les caractéristiques
des films de BST dépendent fortement du type de processus, du dosage de chaque élément chimique, de la
température et de I’épaisseur des films. Il est donc primordial de décrire la fabrication de ces films minces
de BST afin d’appréhender les caractéristiques de ce matériau qui sera ensuite utilisé dans la fabrication

d’éléments hyperfréquences, dans le cadre de ces travaux de recherche.

Le matériau ferroélectrique le plus utilisé actuellement en micro-ondes est le Ba,Sr;_ TiO; (souvent
dénommé « BST » dans ce manuscrit par souci de simplicité). Ce matériau a deux avantages : des pertes
assez faibles et une température de Curie variable avec x. En effet, en faisant varier le rapport Ba/Sr, il est
possible d’augmenter la température de Curie des céramiques de BST de 20 K pour x = 0, a 380 K pour x
= 1. Cette variation possible permet d’utiliser le BST soit dans son état ferroélectrique soit paraélectrique,
en fonction de la température de fonctionnement et du type d’applications. Nous avons déposé des films
BST avec deux compositions différentes : x=0,8 et x=0,5, respectivement référencées BST(80/20) et
BST(50/50). Par exemple, a I’ambiante, les films sont paraélectriques pour x=0,5. Ces deux types de
composition permettront de comparer les performances des déphaseurs a I’ambiante suivant que le BST

est dans 1’¢état ferroélectrique ou paraélectrique.
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Les films BST ont été déposés par la méthode sol-gel, décrite précédemment, sur des substrats de
saphir de dimensions 1x1x0,5 cm3. Ces substrats sont polis en double face avec une orientation de type
(0001), c’est-a-dire orienté suivant I’axe c. Le dépot est réalisé a la tournette : il est nécessaire de répéter
plusieurs fois 1’opération de centrifugation, typiquement une vingtaine de fois pour obtenir une épaisseur
de 300nm environ du film BST. Apres ce dépot, un recuit est effectué a 750°C a I’air pendant 1 heure pour
cristalliser le BST.

Afin de déterminer les propriétés électriques, 1’étape suivante consiste a déposer des électrodes
métallisées (capacité interdigitées et lignes coplanaires) sur les films de BST.

Ainsi, de la résine PMMA a été déposée sur les échantillons afin d’écrire les motifs au masqueur
électronique (LEICA EBPG 5000). Un procédé de « lift-off» classique permet le dépdt d’une
métaliisation titane/or (1000/4000 A). Cette technique est illustrée sur Figure 6 Un cliché MEB (Figure 7)
montre le résultat final d’une CID fabriquée a I'TEMN.

résine m¢étallisation

(© (@)

Figure 6 : Le substrat (a) est enduit d'une résine PMMA (b). Aprés passage au masqueur
électronique, la révélation est effectuée (c). L'ensemble est métallisé (d) puis la résine restante est
dissoute a 1'acétone (e).

wos amm

K inLens
= GoEKX  SignuBeintens S97I= 1000

Figure 7 : Photographies MEB d’une capacité interdigitée réalisée a PIEMN

La surface observée (non présentée ici) par microscopie optique et électronique (MEB, AFM) est
lisse, uniforme, et ne présente pas de fissures : ceci indique que les films présentent une microstructure
homogene ce qui est important en vue des applications en micro-ondes L’épaisseur des films est mesurée
par MEB et par profilométre : I’épaisseur est typiquement de 1’ordre de 300 nm.

Les caractérisations électriques réalisées a ’ambiante en basses fréquences, typiquement a IMHz,
ne montrent pas d’effet d’hystérésis. Ces résultats confirment que nos films BST sont dans un état
paraélectrique et donc leur température de Curie est inféricure a 293K.

Dans le cadre de ce travail de these, les applications visées sont les déphaseurs. Avant toute
conception, il est nécessaire de déterminer de facon précise la permittivité relative er et la tangente de
pertes tand des matériaux ferroélectriques, paramétres qui sont mal connus aux fréquences micro-ondes.
Dans le paragraphe suivant, nous allons exposer brievement les différentes méthodes de caractérisation de

ces films.
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IV.S. CARACTERISATIONS ELECTRIQUES DE FILMS MINCES DE BST

L’utilisation des films de BST dans le domaine de I'¢lectronique hyperfréquence nécessite une
parfaite connaissance de leurs propriétés. Le plus souvent, I’insertion dans un dispositif hyperfréquence
consiste a graver des métallisations sur une couche mince ferroélectrique (d’une épaisseur typique de
quelques centaines de nanometres), préalablement déposé sur un substrat (de saphir, par exemple).
Normalement, la permittivité des films de BST déposés sur substrats, est un parametre intrinséque, ce qui
signifie qu’en théorie, il est indépendant des facteurs extérieurs. Cependant les mesures expérimentales
varient en fonction de la procédure de dépot, 1’épaisseur de film et les fréquences de travail. En effet,
I’inhomogénéité du champ électrique, les erreurs de mesures, la non-uniformité du matériau ainsi que les
contraintes mécaniques peuvent affecter les propriétés intrinséques de la couche ferroélectrique. Pour
optimiser les procédures de dépdt et concevoir des dispositifs performants, il est donc indispensable de

connaitre les propriétés électriques des couches minces ferroélectriques fabriquées.

Ainsi, de nouveaux besoins en méthodes de caractérisations sont nécessaires pour déterminer les
propriétés diélectriques de ces matériaux. Il est également préférable de disposer de méthode de
caractérisation large bande afin de quantifier les paramétres qui influencent la qualité des dépots mais
aussi pour optimiser les propriétés électromagnétiques de tels matériaux lors de leur synthése avant leur
intégration dans un dispositif.

Méme si la caractérisation des matériaux diclectriques massifs est bien maitrisée grace a
’utilisation de cellules large bande en ligne de transmission, ou résonnante en cavité, la mesure précise
des propriétés électromagnétiques des couches minces demeure un probléme délicat dans le domaine des
hyperfréquences, étant donné le faible volume de matiére mis en interaction avec le signal qui se propage

dans la cellule de test.

Aprés une introduction aux grandeurs utilisées, ce paragraphe va permettre tout d'abord de faire un
bilan et une analyse critique des méthodes classiquement employées pour caractériser les propriétés
diélectriques des matériaux. Ensuite la méthode utilisée dans le cadre de ces recherches pour 1'étude des
films minces de BST sera présentée. Les éléments tests utilisés pour réaliser ces mesures font déja I'objet

du chapitre sur la caractérisation du BST. Elles ne seront donc pas détaillées dans cette partie.

IV.5.1. CARACTERISTIQUES ELECTRIQUES DES FILMS MINCES DIELECTRIQUES DE BST

Ce paragraphe permet d’aborder les grandeurs généralement utilisées pour caractériser les films
minces, et plus particulicrement ceux de BST : ainsi les termes de permittivité, de tangente de pertes,

facteur de qualité, accordabilité en tension, de phénomenes de relaxations, etc., vont étre introduits.

Le pouvoir d’un matériau diélectrique de supporter un champ électrostatique est spécifié par le
parametre dénommé la « constante diélectrique ». Cette constante détermine la quantité d’énergie
électrostatique qui peut étre stockée dans un matériau qui subit une certaine tension. Le mécanisme de
stockage d’énergie est la polarisation des atomes ou des molécules dans le matériau en réponse a un
champ électrique appliqué E. Dans un matériau diélectrique, un champ électrique appliqué provoque une
polarisation des atomes et crée un moment dipolaire Pe, ce qui entraine un flux de déplacement D. En
espace libre, ces trois grandeurs sont reliées par 1’équation suivante :

D=¢0.E + Pe O €0 est la permittivité en espace libre (8,854.10"% F/m).
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Puisque Pe = ¢o0.le.E, avec (e la susceptibilité électrique, on constate que D est directement
proportionnel au champ électrique selon : D=¢.E

Avec ¢ = €0.(1+ (e) = €o0. er= ¢’-j. ¢*” définit la permittivité du matériau diélectrique. er représente
la constante diélectrique relative.

La partie imaginaire de €, représente les pertes dans le diélectrique provoquée par 1’oscillation des
moments dipolaires : elle sont induites par le matériau qui dissipe de I’énergie (pertes ohmiques).
Généralement dans les mesures électriques, les pertes dié¢lectriques sont représentées par les tangentes de
pertes selon I’équation : tan 6= ¢’/ €’

Les propriétés électriques des diélectriques en couches minces sont généralement connues en basse
fréquence. Cependant la permittivité complexe des isolants peut varier avec la fréquence : des phénoménes
de relaxation et de résonance peuvent apparaitre comme la théorie le prévoit.

Les contributions de la constante di¢lectrique peuvent étre divisées en trois parties, comme le
montre la Figure 8. Aux fréquences élevées, le matériau subit un phénoméne de relaxation électronique
provoquée par le déplacement du noyau électronique autour du nucléon atomique. Le déplacement des
charges ioniques par rapport aux autres ions crée ce qu’on appelle le phénomeéne de «relaxation ioniquey.
La troisiéme contribution de la constante diélectrique du matériau est due a la polarisabilité dipolaire des
molécules avec un moment dipolaire électrique permanent. Ainsi, pour les films fins a haute constante
diélectrique et opérant aux fréquences micro-ondes, la constante diélectrique est principalement influencée
par les contributions ioniques et ¢électroniques. Les pertes présentent en général une évolution plus stable
en fréquences avec cependant des pics a chaque changement de contribution. Il devient donc nécessaire
d’étudier le comportement de ces matériaux sur un large spectre afin de connaitre la stabilité en fréquence

de leurs propriétés électriques.
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Figure 8 : (a) Permittivité réelle et pertes théoriques d’un matériau diélectrique en fonction de la
fréquence. (b) Variation typique d’une capacité sur un film de BST en fonction de la tension

La permittivité électrique d’un matériau ferroélectrique varie intrinséquement en fonction de la
fréquence mais varie également avec un champ électrique extérieur. Pour des raisons technologiques et de
conception, il est préférable de connaitre la variation de la capacité engendrée par la variation de
permittivité plutét que la constante diélectrique intrinséque du matériau ferroélectrique seul. Ainsi, on va
s’intéresser a 1’accordabilité de dispositifs hyperfréquences (usuellement des capacités plans ou
interdigitées) associés aux films ferroélectriques. En effet, la capacité totale peut contenir des

contributions supplémentaires non accordables, telles que celles du substrat et de 1’air. Pour une certaine

- 138 -

http://doc.univ-lille1.fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre IV : Les matériaux ferroélectriques pour la réalisation de dispositifs accordables

géométrie et a température ambiante, la Figure 8-b montre une courbe typique de la variation de la
capacité en fonction de la tension (C-V) appliquée.
La capacité C et I’accordabilité T (ou I’agilité A) peuvent étre exprimées selon les équations :
C()=Cpt-Co=Cur . . |CO-CN 00— ‘1 _Cu 1=CulColq 00 et 4CO-C),
) e TO=Cr=ggy 100~ I-a— A== 1100

ou les coefficients (Cnt, Co et k) peuvent &tre déterminés empiriquement tels que:

— C, est la capacité non accordable
— C,estlacapacit¢ta V=0V
— k est un coefficient lié au matériau
L’accordabilit¢  d’une capacité variable composée de matériaux ferroélectriques dépend de
plusieurs paramétres : substrat d’accueil, température de fonctionnement, composition, épaisseur,

fréquence, etc. De plus, les caractéristiques des matériaux ferroélectriques déposés en couches minces sont

généralement différentes de celles obtenues pour les matériaux massifs.

IV.5.2. LES DIFFERENTES METHODES DE CARACTERISATIONS ELECTRIQUES DE FILMS

MINCES DE BST

Nous venons de voir que la caractérisation d’un film mince ferroélectrique d’un point de vue
¢lectrique se résume principalement a déterminer sa permittivité relative €, ainsi que sa tangente de perte
tand. Pour mesurer de telles grandeurs, deux modes opératoires se distinguent. Les méthodes « mono-
fréquence », aussi appelées méthodes résonantes, exploitent les modes de résonances de lignes de
transmission ou de cavités, alors que les méthodes large bande en transmission/réflexion utilisent la

modification de la constante de propagation induite par I’insertion du diélectrique a caractériser.

e Les méthodes résonantes

Les méthodes " résonantes " peuvent étre définies selon les modes expérimentaux suivants :

- insertion du matériau au sein d'une cavité résonnante [Réf. 11.24]

- utilisation de résonateurs diélectriques : 1'échantillon peut étre soit inséré entre deux

résonateurs, soit posé sur la face d'un seul résonateur [Réf. 11.25]
- utilisation de résonateurs en lignes micro rubans : le matériau a caractériser est pos¢ sur le
résonateur [Réf. 11.26]

Pour toutes ces méthodes, la détermination des grandeurs diélectriques du matériau se fait a partir
des propriétés intrinséques de la cavité (fréquence de résonance et facteur de qualité du mode considéré)
qui sont modifiées par l'insertion du matériau ferroélectrique dans le résonateur. La mesure de ces
variations permet de remonter avec une trés grande précision a €, et tand.

Mais le probléme majeur repose dans le fait que ces mesures donnent des résultats uniquement pour
une valeur de fréquence. Méme si les méthodes résonantes donnent des résultats treés précis, des
méthodes « large-bande » sont recommandées en hyperfréquence car elles permettent d’étudier la

dispersion des matériaux ferroélectriques sur toute la gamme de fréquence de travail.

e Les méthodes large bande

Pour déterminer les propriétés dié¢lectriques des matériaux sur de larges gammes de fréquences, les

méthodes en « transmission / réflexion » utilisées, peuvent se décliner selon :
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- lamesure en espace libre focalisé : I'échantillon est positionné entre deux antennes [Réf. 11.27]

- l'utilisation de lignes ou guides coaxiaux : 1'échantillon est disposé en sortie de ligne ou inséré
a l'intérieur d'un guide [Réf. 11.28],

- lutilisation de lignes de transmission, de type planaire (micro-ruban ou coplanaire) [Réf.
11.29], [Réf. 11.54]: une des approches proposées consiste a incorporer la couche mince et son
substrat directement dans la ligne de transmission. Les métallisations (ruban et plan de masse)
sont déposées sur I’ensemble couche mince/substrat. La mesure de la constante de propagation

permet alors de remonter a la permittivité relative complexe du matériau.

Le principe de ces méthodes repose sur la mesure des coefficients de transmission et de réflexion
du dispositif en présence ou non du matériau. Leur variation permet le calcul des propriétés électriques de
celui-ci.

Certaines de ces méthodes sont applicables aux couches minces, d'autres non. Les principaux
problémes dans l'adaptation de certaines de ces méthodes a la mesure des couches minces résident dans la
difficulté d'usiner les échantillons de fagon précise et dans le manque de sensibilité des dispositifs, du fait
des petites dimensions de I'échantillon. Par exemple, dans le cas de I'utilisation de résonateurs
diélectriques, les champs ¢lectromagnétiques ne sont pas assez concentrés au niveau du film pour obtenir
une quelconque variation. Les méthodes avec des guides coaxiaux et celles en espace libre focalisé
présentent également des inconvénients pour les films minces puisque la minceur de la couche
ferroélectrique conduit a de grandes incertitudes de mesure.

La méthode ou les films minces de BST sont directement incorporés dans la ligne de transmission
permet aini des mesures large bande et d’effectuer ces mesures dans les mémes conditions que celles

appliquées pour la fabrication des éléments des circuits hyperfréquences.

e Les appareils de mesure

La fréquence de travail est importante pour la détermination du choix de 1’appareil de mesure. Pour
la mesure des diélectriques, on trouve trois types d’instruments en fonction des bandes de fréquences:

- le LCR (Inductance, Capacitance et Résistance) : pour des fréquences jusqu’a 10 MHz, avec
une large gamme d’impédances possibles ( de 10~ a 10° ohms),

- le RF IV (Radio Frequency Current Voltage) : pour des fréquences et des impédances
respectivement inférieures a 2 GHz et 10° ohms,

- le VNA (Vector Network Analyser) : pour les fréquences supérieures (plusieurs dizaines de
GHz) avec des ¢chantillons d’impédance proche de 50 ohms pour une meilleure adaptation

avec les pointes de mesures.

IV.5.3. PRESENTATION DES METHODES DE CARACTERISATION ET DES DISPOSITIFS DE TESTS

Les travaux présentés dans cette these, et plus particulierement dans le chapitre IV, s’inscrit dans
le cadre de procédures de caractérisations hyperfréquences permettant de mesurer les propriétés
¢lectromagnétiques des couches minces de BST. Dans ce chapitre, nous proposerons puis analyserons en
détails deux méthodes qui incorporent directement le matériau a caractériser dans une ligne coplanaire.
Ces méthodes sont certes « destructives « (puisque le matériau en couche mince n’est pas réutilisable pour
d’autres systémes) mais ont I’avantage d’étre large bande. On les décrit brievement dans ce paragraphe.
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L’exploitation des résultats obtenus permettra dans un second temps, la réalisation de dispositifs
accordables en fréquence optimisés a base de BST.

La méthode que nous avons employée se divise en différents tests qui vont permettre de
déterminer les permittivités relatives et les tangentes de pertes diélectriques des films de BST. Pour
pouvoir polariser nos couches et étudier ainsi leur "accordabilité", différentes structures planaires ont été
envisagées : une ligne de transmission et différents types de condensateurs interdigités. Chacun de ces
éléments a été décliné avec des dimensions différentes, de maniére a réaliser des études précises, un méme
substrat pouvant supporter plusieurs motifs. Des masques, représentant ces différentes structures, ont donc
¢été optimisés puis réalisés a ’'TEMN.

La structure coplanaire a été choisie puisqu’elle parait la mieux adaptée aux couches minces
diélectriques : elle permet en effet d’obtenir une interaction forte entre le champ EM se propageant le long
de la ligne et la couche a caractériser, condition nécessaire a I’obtention de mesures précises de sa
permittivité relative. L’avantage de ce protocole expérimental est 1ié au caractére in situ de la mesure
réalisée car la permittivité de la couche est déterminée dans une configuration proche de celle rencontrée
en pratique a I’intérieur d’un dispositif hyperfréquence réalisé en technologie planaire. Le parameétre qu’on
évalue correspond donc a la permittivité effective de la ligne ou du condensateur, et non celle de la couche
mince uniquement qui constitue une infime partie de la structure globale. Cette information est tres
pratique pour la conception des dispositifs RF. Mais si on désire connaitre les propriétés intrinséques des
films des méthodes analytiques et numériques doivent étre également utilisées.

Pour les tests de fonctionnement, les tensions de polarisation seront appliquées en différents points
selon le dispositif considéré. Les signaux en hautes fréquences, quant a eux, seront introduits de part et
d'autre des dispositifs, a l'aide de sondes. En modifiant la permittivité des éléments présentés, les tensions
de polarisation devraient permettre de faire varier la constante de propagation de la ligne et la capacité du

condensateur.

D’apres les premicres mesures effectuées au LEMCEL par des méthodes résonantes (et confirmé
par la littérature), on observe les effets suivants par rapport a une céramique :

- ermoins élevé et tand beaucoup plus important

- Température de Curie pouvant étre tres différente

- pas de domaine de relaxation dipolaire en basse fréquence

Les méthodes larges bandes décrites brievement dans ce paragraphe seront appliquées dans le

chapitre III avec des résultats qui confirment jusqu’a 110 GHz les premiéres mesures mono et basses
fréquences du LEMCEL.

IV.6. APPLICATIONS DU BST AUX DISPOSITIFS AGILES EN FREQUENCE

IV.6.1. L’ELEMENT DE BASE : LA CAPACITE SUR FILMS MINCES DE BST

Comme nous I’avons évoqué précédemment, les dispositifs micro-ondes accordables ou
reconfigurables en fréquence utilisant des ferroélectriques sont basés sur la variation de la permittivité de
ces matériaux en fonction du champ électrique statique qui leur est appliqué. Pour appliquer un champ
¢lectrique statique sur un dispositif couche mince ferroélectrique/ substrat, deux types de polarisation sont

envisageables : la polarisation verticale pour des systémes micro-rubans ou la polarisation horizontale
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pour des systémes coplanaires. Il est donc important de savoir quelle configuration est la mieux adaptée a
notre problématique.

Pour une méme variation de permittivité, la premiere configuration nécessite d’appliquer une
tension trés supérieure a la deuxiéme car la distance inter-électrode est généralement plus élevée ou bien
engendre une plus faible accordabilité, pour une méme tension appliquée. Les électrodes métalliques ne
permettent donc pas une bonne orientation des couches ferroélectriques. On constate également que
celles-ci ne résistent pas en général aux conditions de dépdt des couches et sont plus difficiles a fabriquer
(car nécessitent deux couches de métallisations), ce qui explique que I’emploi de la polarisation
horizontale prédomine dans la littérature.

La structure la plus simple permettant de mettre a profit la variation de la permittivité des
matériaux ferroélectriques est le condensateur. Pour réaliser ces éléments capacitifs en hyperfréquence,
divers configurations sont également possibles : capacité plate, capacité due a une coupure de ligne de
transmission et capacité interdigitée (augmentation des surfaces métalliques en regard). Les applications
des films ferroélectriques se prétent bien aux structures coplanaires car le champ électrique en micro-

ondes est essentiellement concentré dans le film du fait de la constante dié¢lectrique trés élevée.

Pour les structures coplanaires, deux configurations sont envisageables. Dans le premier cas, le film
de BST est déposé sur toute la surface du substrat hote et recouvert par la métallisation. Dans le second
cas, le film de BST se situe dans le méme plan que les métallisations et entre les différentes bandes
métalliques. Pour ces deux configurations, on observe (non représenté ici) un champ électrostatique
quasiment nul sous les bandes métalliques : un fort champ électrique est présent dans le gap
symétriquement entre les électrodes et concentré dans le BST, le substrat et I’air. Ainsi le déplacement du
champ électrique est essentiellement concentré dans le gap a forte constante diélectrique. Plus de 80% de
I’énergie stockée dans la structure capacitive est attribuée au film BST seulement, méme si 1’épaisseur de
celui-ci est égal a 300 nm. Toutes les variations de potentiel se reportent alors dans ce substrat. Ainsi,
entre les bandes, le matériau ferroélectrique subit un champ électrique quasiment identique pour les deux
structures. La commandabilité n’est donc pas améliorée dans la seconde structure, qui présente de plus le
désavantage technologique de nécessiter une gravure du matériau ferroélectrique.

Cette propriété démontrée sur des structures coplanaires est évidemment applicable pour des CID
en technologie micronique (telles que nous utiliserons) déposées sur des films de BST, d’épaisseur 300
nm, et des valeurs de permittivité relative voisines de 350.

La variation des propriétés diélectriques du BST, grace au changement de la tension de polarisation
qui induit une modification du champ électrique, a pour conséquence une modification de la valeur de la
capacité. Ce condensateur accordable peut ensuite étre intégré dans des dispositifs hyperfréquences pour

former des structures accordables.

I1V.6.2. DIFFICULTE A CARACTERISER ET MODELISER LES FILMS MINCES DE BST

Dans le cadre de notre projet, les dispositifs planaires, comme des lignes et des résonateurs,
comportant des couches minces ferroélectriques sont ¢tudiés. Les variations de la constante diélectrique,
de I’accordabilité en tension et des pertes modifient considérablement les performances d’un systéme. En
conception, il est donc important de simuler ces variations méme s’il est trés difficile de prendre en
compte tous ces parametres. Le développement de la modélisation correcte de films de BST est un vrai

challenge. En général dans une phase de conception et d’optimisation, les facons de déterminer la
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modélisation d’un circuit peuvent se diviser selon deux aspects. Soit on utilise des simulateurs
électromagnétiques qui simulent la structure compléte, soit on s’intéresse au modele physique ou mesuré

et on en déduit un circuit équivalent discret.

La premicre solution parait celle qui donnera les résultats les plus réels et corrects puisque tous les
¢léments d’une structure distribuée sont modélisés. Cependant, ces dispositifs posent des problémes de
modélisation. En effet, il n’existe pas, a ce jour, d’outil de simulation performant capable de les
caractériser et de les optimiser efficacement. Ce type de structure est difficile a simuler car il existe une
différence conséquente entre 1’épaisseur des couches minces ferroélectriques et 1’épaisseur des substrats
utilisés (de ’ordre de 1000). De plus, le principe d’agilité fréquentielle de tels circuits repose sur la
variation de permittivité du matériau ferroélectrique. Or, les logiciels actuellement développés ne peuvent
pas tenir compte de la déformation des éléments cristallins, propriété provoquant 1’agilité qui n’est pas

uniforme dans toute la couche ferroélectrique.

Concernant les outils de simulation du commerce, les logiciel 2D 2 ne sont pas efficaces car les
éléments du maillage d’une couche de faible épaisseur entrainent de trop grandes approximations. Par
ailleurs, ce type de logiciel ne permet pas I’analyse de couches inhomogenes. Quant au logiciel 3D HFSS
d’Ansoft qui résout les équations de Maxwell avec la méthode des éléments finis, il donne des résultats
beaucoup plus satisfaisants. Ceci est vrai a la condition de simuler la structure avec des maillages
extrémement fins. Mais les analyses demandent alors des temps de calcul importants et les techniques de
résolution matricielle utilisées ne supportent pas de trop grandes disparités entre les dimensions du

systéme : un compromis doit donc étre effectué dans le maillage de ce type de couche mince.

La seconde solution permettant d’optimiser les structures a base de films minces de BST est la
modélisation en éléments discrets. Cette technique est trés performante en terme de temps de calculs
puisque ceux-ci sont quasiment instantanés, mais en contrepartie les résultats sont naturellement plus
incertains pour une structure de type MMIC. Le modéle classique d’une capacité a base de BST est
représenté par un circuit paralléle RC, mis en série avec une résistance. La résistance série représente les
pertes des électrodes métalliques, alors que le circuit parallele RC représente la capacité et les pertes des
films de BST. Pour des capacités plan ou pour des capacités interdigitées, il est trés difficile de caractériser
les pertes des électrodes. Les traitements standards sont difficilement applicables étant donné les fines

couches de métal et les faibles dimensions des éléments mises en jeu.

Méme si la caractérisation expérimentale des matériaux diélectriques massifs est bien maitrisée, la
mesure précise des propriétés électromagnétiques des couches minces demeure un probleme délicat dans
le domaine des hyperfréquences étant donné le faible volume de matiére mise en interaction avec le signal
qui se propage dans la structure. En effet les mesures en micro-ondes sont beaucoup plus difficiles avec
un film a cause de la faible quantité de matériau et «également a cause de la présence d’un substrat
perturbateur dans les extractions de résultats.

Ainsi la véracité des caractéristiques extraites utilisées dans les modéeles est difficile a obtenir
puisque les mesures peuvent étre incertaines et les éléments tests souvent différents entre les équipes de
recherche. Par exemple, il est trés difficile de corréler les différentes valeurs extraites avec le simple
circuit a trois éléments localisés.

Imposer une valeur a la capacité dans un modéle en éléments localisés est simple, mais obtenir la

valeur correcte de cette capacité dans le circuit fabriqué est tres difficile. Initialement, le « fringing » des
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capacités n’était pas pris en compte. Ensuite, les recherches ont indiqué que le « fringing » augmente une
capacité de ’ordre de 20%. Cette capacité non accordable réduit 1’accordabilité de la capacité :elle est

donc a réduire au maximum.

Nous verrons au dernier chapitre, qu’il sera trés judicieux d’optimiser les déphaseurs LHM
accordables a base de films de BST grace a des méthodes hybrides issues de celles précédemment
présentées. En effet, les éléments discrets (principalement les capacités interdigitées) qui jouent un role
primordial dans le déphasage, seront modélisées en éléments finis pour des résultats les plus réalistes. Il
en sera de méme pour des trongons de ligne. Au préalable, les valeurs électriques (permittivité et tangente
de perte) des films de BST, issues des dépouillements des mesures hyperfréquences, sont réintroduites
dans le logiciel électromagnétique pour prendre en compte les vraies caractéristiques de nos films de BST.
Puis, les performances de ces éléments simulés sous forme de « boite noire » seront injectées dans un
logiciel de type circuit a éléments discrets, afin de diminuer considérablement les temps de calculs. Ceci
permettra d’optimiser efficacement les ¢léments primaires de nos structures tout en conservant des temps
de calculs minimaux. Cette méthode hybride est d’autant plus adaptée a notre déphaseur LHM, puisqu’il

s’agit d’une structure périodique.

1V.6.3. DISPOSITIFS AGILES A BASE DE BST : LES DEPHASEURS

Nous venons de voir que les matériaux ferroélectriques possedent l'unique propriété de changer de
constante diélectrique en fonction de la tension de polarisation appliquée. D'autre part, la grande valeur de
cette constante diélectrique introduit une petite longueur d'onde qui peut réduire la taille et la masse des
dispositifs en micro-ondes. L'oxyde de Baryum-Strontium Titanate (Ba,Sr;,TiO;) ou BST est le plus

populaire des ferroélectriques dans la bande des hyperfréquences.

Ces propriétés ¢lectriques du BST ainsi que sa compatibilité potentielle avec la technologie des
circuits intégrés monolithiques "MMIC" peuvent permettre la réalisation de plusieurs applications agiles
dans les télécommunications :

- Composants de base : capacités, lignes de transmission, filtres, résonateurs, etc.

- Circuits électriquement contrdlables : déphaseurs, modulateurs, oscillateurs contrélables par
tension, antennes, etc.

- Applications non linéaires : mélangeurs, convertisseurs, etc.

Outre les résonateurs et les filtres reconfigurables, les déphaseurs constituent les types

d’applications utilisant les films de BST, a plus fort potentiel.

e  Principe d’un déphaseur a base de BST (Annexe B sur ligne RH accordable)

Notre approche est ciblée sur les déphaseurs utilisés en micro-ondes, usuellement a base de diodes
varicap ou de transistors. Le déphasage est obtenu en faisant varier une tension continue appliquée a ces
composants. Dans ce travail nous montrons qu’il est possible de remplacer ces composants actifs par un

matériau ferroélectrique.

Les déphaseurs analogiques a base de BST opérant aux ondes millimétriques ont déja été décrits
par Y. Liu et al. ([Réf. 11.32]). Briévement, le principe de tels déphaseurs est de modifier la tension

appliquée aux capacités variables afin de changer les propriétés de la ligne de transmission résultant d’un
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déphasage. Un déphaseur a ligne chargée, qui utilisent des capacités a base de films ferroélectriques pour
charger périodiquement une ligne de transmission a haute impédance, est décrit dans la littérature ([Réf.
I1.30]- [Réf. 11.31]). La figure 2 de I’annexe B montre la représentation schématique d’un déphaseur.
Cette structure se comporte comme une ligne de transmission synthétique et peut étre représentée en terme
de capacités et d’inductances linéiques de la ligne de transmission, pour les fréquences bien inférieures a
la fréquence de coupure (fréquence de Bragg). L impédance caractéristique et la vitesse de phase de cette
ligne de transmission peuvent ainsi étre modifiées en appliquant une tension aux capacités (a base de
BST), sans modifier ’inductance. A partir de 1’accordabilité des capacités, le déphasage par cellule
unitaire et donc le déphasage total peuvent étre calculés. Le lecteur pourra obtenir plus d’informations

théoriques sur le principe d’une ligne classique accordable a base de BST en se reportant a I’annexe.

Cette technologie présente plusieurs avantages : il n’y a pas de risque de claquage d’une jonction
semi-conductrice, la puissance de commande est quasi-nulle car il n’y a pas de courant et la puissance
micro-onde supportable est plus élevée (supérieure a 1W). La raison pour laquelle le BST n'a pas été
encore utilisé en micro-onde est le fait que la tension nécessaire pour changer sa constante diélectrique est
tres élevée. Il faut aussi ajouter la valeur élevée des pertes micro-ondes engendrées par le matériau qui
peuvent bloquer une telle technologie. Toutefois, I'utilisation des couches minces, 1’amélioration des
techniques de fabrication, I'ajout de couches dopantes ainsi qu’une optimisation de la conception des
circuits RF, réduisent considérablement les pertes et la tension de polarisation. Par ailleurs, la méthode de
dépot de films minces de BST par méthode sol gel, permet d’utiliser aisément ce matériau dans 1’industrie

grace a des colts de fabrication faibles.

e Etat de I’art des Déphaseurs a base de films de BST

Les déphaseurs a base de films fins de BST contrdlables en tension peuvent étre fabriqués selon
différentes configurations : une ligne avec des capacités plates distribuées, un déphaseur interdigité
bilatéral (répartie tout le long de la ligne) ou un déphaseur chargé par des capacités interdigitées. Notre
étude est basée sur cette derniére configuration. Les caractéristiques de quelques déphaseurs de la

littératures sont présentées ci-apres.

Le premier déphaseur a base de BST fut fabriqué par Flaviis en 1997 ([Réf. 11.33]), selon la
technique du sol-gel. Le BST a I’état massif, d’une épaisseur de I’ordre de 0,1-0,15 mm, était utilisé
comme substrat pour la ligne microstrip. Un déphasage de 165° a été obtenu a 2.4 GHz, en contrepartie de
pertes d’insertion égales a 3 dB, avec une tension de 250 V. En 1999, Van Keuls présenta un déphaseur
microstrip a couplage a 13 sections en bande Ku, a base de capacités interdigitées en série comme
¢léments de couplage [Réf. 11.34]. A 14 GHz et avec une tension de 400 V, il a obtenu un déphasage de
200° et des pertes d’insertion de 4,7 dB.

En 2000, Ercker et al. [Réf. 11.30] ont démontré un déphaseur a base de capacités plates de BST, en
bande Ka. Il s’agit d’une ligne de transmission CPW, d’impédance caractéristique 100 Ohms, déposée sur
un substrat de silicium de haute résistivité ( 40 kQ-cm). La ligne CPW ¢était chargée par des capacités de
BST de capacité égale a 96 fF sans tension appliquée. La longueur d’une section unitaire était égale a 340
um. Ce déphaseur a été congu afin d’obtenir un déphasage de 160° a 20 GHz, avec 9 cellules unitaires
identiques connectées en série. Un déphasage de 157° a 30 GHz, des pertes d’insertion de 5.8 dB et un

coefficient de réflexion supérieur a 12 dB, ont été constatés.
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York et al. a également participé majoritairement a I’amélioration des performances des déphaseurs
a base de capacités plates et interdigitées ([REf. 11.32], [Réf. 11.35], [Réf. 11.36], [Réf. 11.37]). Les capacités
¢taient aussi utilisées pour charger périodiquement une ligne de transmission a haute impédance. Les
meilleures performances obtenues par son groupe fut un déphasage de 240° a 10 GHz et avec des pertes
d’insertion inférieures a 3 dB, pour une tension de polarisation de 17,5 V.

En général, les performances des déphaseurs distribués seront améliorées grace a 1’utilisation de
films fins de BST a treés faibles pertes. La comparaison synthétique des performances des déphaseurs a
base de BST a I’état de I’art est présentée dans le chapitre VI en comparaison avec le déphaseur réalisé au
cours de cette étude : le lecteur peut ainsi apprécier I’état de 1’art obtenu dans le cadre de ces travaux de

recherches.

IV.7. LA CONCEPTION DE LIGNES DE TRANSMISSION LH ACCORDABLES

Jusqu’a maintenant, les déphaseurs a base de matériaux ferroélectriques étaient des déphaseurs de
type « delay line » avec une vitesse de groupe (« delay group») indépendante de la fréquence. Des
déphaseurs avec différentes variations du couple « phase-fréquence » et dépendants de la tension de
polarisation peuvent étre obtenus en tirant avantage de la combinaison des lignes de transmission
classiques MD (main-droite) et originales MG (main-gauche). Récemment, il a été¢ démontré comment une
ligne de transmission purement main-gauche (PLH) crée un déphasage linéaire en fonction de la tension
appliquée ([Réf. 1138]).

e  Déphaseur numérique LHM en technologie CPW de Vendik et al.
L’équipe de Vendik et al [Réf. 11.39] ont développé un déphaseur LHM : il s’agit d’un déphaseur

numérique a commutation a base d’une combinaison de lignes de transmission a dispersions positive et
négative. L’attrait principal pour ce type de prototype tire profit des caractéristiques des diagrammes de
dispersion des lignes MG et MD qui sont quasiment paralléles pour une grande plage de fréquences ce qui
permet d’obtenir une différence de phase constante sur cette méme plage de fréquences.

Les déphaseurs numériques utilisant des voies commutables sont largement connues : le fait de
commuter entre des filtres passe-haut et passe-bas est généralement utilisé pour la conception de
déphaseur large bande. La différence de phase est constante sur une grande plage de fréquence due aux
évolutions paralleles des caractéristiques de phase de chaque voie. Les déphaseurs basés sur la
commutation de deux lignes de transmission de longueurs différentes présentent une adaptation large
bande mais la bande d’opération est limitée par une variation non négligeable du déphasage due aux
réponses de phase non-paralléles entre les deux états.

Ainsi Vendik et al, propose d’améliorer les caractéristiques de ce type de déphaseurs en commutant
entre une ligne MD et une ligne MG. Le fait de commuter entre des sections MD et MG, dont les
longueurs électriques sont identiques en valeur absolue (mais différentes en polarité), permet d’obtenir des
évolutions paralléles des phases de chaque type de sections et donc une différence de phase quasiment
constante. Pour les déphaseurs numériques de ce type, le déphasage est définie comme la différence de
phase entre les deux états, alors que les déphaseurs de Spartak et ceux présentés dans ce manuscrit
définissent le déphasage comme la différence de phase d’une méme ligne de transmission mais dans des

états différents.
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La Figure 9 montre la réalisation des déphaseurs numériques fabriqués en technologie CPW. Le
déphaseur est réalisé sur un substrat d’alumine d’épaisseur 1 mm en technologie multicouche. Deux
couches métallisées de 15 pm d’épaisseur sont séparées de 60 um d’une couche diélectrique (er=10.2 )
afin de réaliser les capacités série de la ligne LH. Cette section est complétée par des inductances en
paralleles et connectées a la masse par via-hole. La commutation de voies est réalisée grace a des diodes
PIN montées en surface. Les performances RF mesurées (b) montrent un déphasage de 180° +/- 7° entre 2
et 3.6 GHz. Le coefficient de réflexion atteint —11 dB avec des pertes d’insertion proches de 0.9 dB pour

la section LH.

Biasing network N P.i-n diodes B S — 1

\\\\\

PS21 ideg)

Figure 9 : (a) Déphaseur numérique 180° en technologie CPW et (b) déphasages mesurés pour les
deux états [Réf. 11.39]

e Accordabilité du diagramme de dispersion

Les métamatériaux peuvent tirer profit du mode équilibré de leur diagramme de dispersion qui peut
étre obtenu grace a une ingénierie de conception précise. Le principal avantage d'un mode équilibré est
que l'indice effectif de réfraction peut étre négatif, nul ou positif en changeant la fréquence de travail,
puisque le diagramme de dispersion ne présente pas de gap. Toutefois, pour de nombreuses applications
pratiques, I’accordabilité du diagramme de dispersion, tout en maintenant la condition d'équilibre, semble
préférable par rapport a 1’accordabilité de la fréquence de fonctionnement. A ce jour, divers travaux ont
été rapportés dans la littérature sur 1’accordabilité des caractéristiques de dispersion des métamatériaux.
Une premiere approche est basée sur l'intégration de dispositifs a I'état solide actif comme le diodes
varactor ([Réf. 11.40]- [Réf. 11.41]). Les variations de la capacité en fonction de la tension changent la
fréquence de résonance des soi-disants Split Ring Resonator (SRR) ou des structures SRR
Complémentaires (CSRR). Une accordabilité en fréquence appliquée a des structures a base de
métamatériaux peut également étre obtenue en prenant avantage d'un Micro Electro Mechanical Systems
([Réf. 11.42]). D'autre part, les films ferroélectriques peuvent étre utilisés pour modifier les fréquences
pertinentes de réseaux de SRR ([Réf. 11.43]). Le paragraphe suivant présente une ligne de transmission

CPW accordable dont les propriétés de propagation sont modifiées par des films ferroélectriques.

e  Déphaseur monolithique LHM en technologie CPW de Spartak et al.

Le premier déphaseur composite CRLH utilisant des varactors a base de ferroélectrique comme
éléments accordables, a été démontré par Spartak et al ([Réf. 11.43]). L’objectif principal de ce déphaseur
est d’obtenir un déphasage constant sur une plage de fréquences lorsqu’une tension de polarisation est
appliquée.

Le circuit fabriqué est composé d’une ligne CPW chargée de quatre cellules élémentaires CRLH.
La capacité série Ci_ et les éléments en shunt (Cy et L) sont séparés de sections CPW a haute impédance
qui constituent ’inductance série Ly. Il est cependant plus correct de préciser que la ligne CPW contribue

également a Cy, en terme de capacité linéique. Ceci est important puisque la capacité linéique n’est pas
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accordable et par conséquent une condition d’équilibre entre les milieux RH et LH est impossible dans
deux états de polarisations différents.

Le circuit est fabriqué en technologie monolithique silicium hautement résistif comprenant deux
couches métalliques séparées par un film de ferroélectrique. Aux fréquences d’opération, les « stubs »
d’inductance L; sont mises a la masse par des capacités de dimension 50*50 um. Les capacités sont des
capacités Cp plan de dimension 6*6 pm. La longueur d’une cellule unitaire est 900 um et la taille du
déphaseur complet est 3850 pm.

La Figure 10 montre la phase en transmission déroulée pour deux états de polarisation (état non
polarisé et biais de 15 V appliqué a chaque varactor), issue des parametres théoriques et expérimentaux,
avec une évolution quasiment parallele en fonction de la fréquence entre les deux états. Les parametres S
du déphaseur ont été mesurés avec un coefficient de réflexion proche de 10 dB et des pertes d’insertion
comprises entre 4 et 5 dB autour de 17 GHz.

.

Phage (8

Figure 10: (a) Photographie du déphaseur CRLH . (b) La phase déroulée du déphaseur pour deux
états différents (0 et 15 V sur chaque varactor) et (c) les coefficients de transmission et de réflexion
associés [Réf. 11.43]

Mais ce déphaseur souffre des pertes d’insertion importantes et des difficultés pour la réalisation
technologique pour les capacités plan. Une technologie utilisant des capacités interdigitées permettrait de
réaliser ces circuits sous forme purement planaire.

Nos travaux de recherche se sont donc orientés vers cette technologie planaire qui parait plus
prometteuse pour des applications industrielles futures. L’objectif principal de nos travaux concernant les
déphaseurs CRLH a base de ferroélectrique est le caractére composite et équilibré de la structure, qui peut

étre conservé pour différents états de polarisations.

IvVv.8. CONCLUSION

Nous avons présenté dans ce chapitre les matériaux ferroélectriques et leur propriétés physiques.
Nous nous sommes intéressés aux méthodes de fabrication des films minces ferro- et para-électriques, et
plus particulierement a la méthode sol-gel qui a été¢ employée dans le cadre de ces travaux de recherche.

L’utilisation de ces matériaux pour des applications industriclles nécessite de connaitre
parfaitement les propriétés €lectriques de ces films. Nous avons donc présenté différentes méthodes de
caractérisations micro-ondes potentiellement utilisables, en justifiant I’intérét de la méthode de
caractérisation large bande en fréquence.

Enfin, les applications potentielles des films de BST pour les dispositifs micro-ondes agiles en
fréquence ont été présentées, en soulignant les intéréts industriels pour ces type de dispositifs. Un intérét
particulier a été porté a I’intégration de ces films dans des lignes de transmission main-gauches (LHM)
accordables.
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V.1. INTRODUCTION

Pour améliorer les performances des circuits intégrés rapides, la densité d’intégration et la fiabilité, les
matériaux a permittivité élevée ont été introduits dans la conception des éléments pour des circuits
hyperfréquences afin d’augmenter la capacité surfacique et ainsi diminuer leurs tailles. Les films minces
de BST paraissent appropriés compte tenu de leurs propriétés en basse fréquence. Cependant la
permittivité complexe € du BST en particulier, et de tous les diélectriques en général, risque de varier
avec la fréquence. Des phénoménes de relaxation et de résonance peuvent en effet apparaitre comme la
théorie le prévoit. Il est donc nécessaire d’étudier ces matériaux sur un large spectre afin de sélectionner
le diélectrique le plus stable en fréquence, ou a défaut de connaitre ses propriétés en fonction de la
fréquence.

Par ailleurs, en étudiant différents travaux sur les ferroélectriques ([Réf. 11.44]- [Réf. 11.45]), il est
intéressant de remarquer que les pertes d’insertion des circuits a base de ferroélectriques ne proviennent
pas essentiellement des pertes des conducteurs ou du diélectrique mais de fagon non négligeable d’une
désadaptation d’impédance. De nombreux chercheurs ne congoivent pas de ligne de transmission adaptée
a 50 ohms pour leur circuit car la constante diélectrique des films ferroélectriques n’est pas exactement
connue. Par exemple, si la valeur réelle de la constante diélectrique du film est supérieure a celle
escomptée (il en sera ainsi de méme pour la constante diélectrique effective), la valeur de I’impédance
caractéristique sera abaissée, ce qui provoque une désadaptation du circuit. Les conséquences sont des
pertes d’insertion élevées et une faible adaptation. Pour concevoir des lignes de transmission adaptées,
des mesures exactes de la constante diélectrique des films ferroélectriques paraissent indispensables.

L’étude d’éléments passifs, tels que des capacités, est donc importante puisqu’ils sont directement
intégrés dans les dispositifs hyperfréquences. La connaissance du comportement total, en ayant pris en
compte les parameétres intrinseéques mais également extrinseéques, permettra de réaliser correctement
I’ensemble d’une structure, et plus particuliérement des circuits déphaseurs. Les méthodes présentées
dans cette partic ont été¢ développées pour analyser les performances des ces diélectriques déposés en

couches minces, sur un large domaine de fréquence (de 10 kHz a 100 GHz).

Afin d’effectuer une optimisation efficace des circuits RF a base de ferroélectrique, il est essentiel de
savoir caractériser les parametres intrinseéques de ces films de maniére exacte et reproductible. Ces
parametres sont la constante diélectrique en fonction de la fréquence et du champ électrique appliqué ainsi
que I’angle de perte. Les propriétés diélectriques étant des propriétés intrinseques, elles ne dépendent pas
de la structure associée en principe. Cependant des épaisseurs différentes de film, par exemple, peuvent
influencer les résultats dus a une inhomogénéité du champ externe appliqué ou au stress mécanique propre
a I’épaisseur du film. De méme les capacités associées aux interfaces BST-métal et BST-substrat, bien que
trés faibles, peuvent perturber les résultats particulieérement pour des films trés fins.

Par ailleurs, pour des mesures significatives, la caractérisation des films doit dépendre le moins
possible de la méthode de mesure utilisée. Ainsi, dans ce chapitre, nous effectuons des mesures et des
extractions de parameétres sur deux éléments micro-ondes différents, pour comparaison et validation des
résultats. Ces éléments sont :

- Des capacités interdigitées (CID), puisque celles-ci ont été choisies comme élément variable
dans les déphaseurs (cf chapitre VI)
- Une ligne coplanaire (CPW), déposée sur du BST, car les déphaseurs sont constitués de

trongons de ligne de transmission coplanaire, déposés dans leur totalité sur le film BST.

- 153 -

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre V : Caractérisations électriques large bande de couches minces ferroélectriques

Pour ces deux type de structures, les parametres S ont été mesurés en fonction de la fréquence. Les
mesures des CID en fonction de la tension sont également présentées. Pour les CID, des changements
considérables de la constante diélectrique du ferroélectrique peuvent étre obtenues avec des valeurs de
tension modérées. Ceci est possible grace a la technologie développée qui permet de réaliser des capacités
aux dimensions microniques pour des applications en RF. Pour la CPW, la distance entre la ligne centrale
et la masse est trop importante (de 1’ordre de 55 pm) pour permettre de faire des mesures d’accordabilité
en fonction de la tension. Un point important a remarquer est que tous les circuits étudiés dans ce chapitre

sont fabriqués sur le méme film ferroélectrique, lui-méme déposé sur un substrat de saphir épais.

La constante diélectrique complexe du BST est ensuite extraite a partir des mesures de paramétres S

selon les méthodes suivantes :

e La «M¢éthode Conformal Mapping » (CMM) :

La CMM permet de résoudre les équations de Laplace pour des géométries complexes en
transformant la géométrie d’intérét en une autre plus simple pour laquelle le probleme peut étre
résolu exactement. L’avantage d’une telle méthode est qu’elle fournit des formules approchées
précises pour le calcul de la constante diélectrique effective. Il est ensuite possible de remonter
jusqu’a la permittivité du film ferroélectrique par la « technique des capacités partielles » (PCT).
Cependant cette méthode est en général valide pour les fréquences basses puisqu’elle utilise une
approche statique.

e  Larésolution de probléme inverse grace a des calculs par éléments finis :

Cette méthode nécessite des calculs trés colteux en temps et en matériel pour mailler et résoudre
les champs électromagnétiques a I’intérieur des structures tests. Dans ces travaux de recherche, nous
avons utilisé¢ le logiciel commercial HFSS. De plus cette méthode est itérative puisque 1’extraction est
réalisée en changeant les parametres intrinséques du film (g, et tand) a chaque simulation jusqu’a
obtenir la meilleure concordance possible entre les mesures et les résultats simulés. Cependant, cette
méthode a I’avantage de prendre en compte de maniere trés réelle la structure compléte et est valable
jusqu’aux tres hautes fréquences, contrairement a la CMM.

e  Modeles en éléments localisés :

Outre ces deux méthodes, un modele en éléments localisés de CID est également proposé et validé sur
toute la gamme de fréquence d’étude s’étalant sur 7 décades (de 10 kHz a 100 GHz). Ce mod¢le large
bande permet la prise en compte des différents phénomenes mis en jeu dans I’extraction des parameétres
des CID. Ces modeles pourront ensuite étre utilisés dans des logiciels type circuit (ADS) pour 1’étude et

I’optimisation de structures plus complétes, telles que des déphaseurs classiques et LHM.

Ce chapitre est ainsi organisé de la maniere suivante. Dans un premier temps, les films minces de BST
sont caractérisés grace a des capacités CID aux dimensions microniques. Des extractions des parameétres et
des modeles de CID sont proposés a partir de mesures basses fréquences (<1 MHz), moyennes fréquences
(entre 1 MHz et 1 GHz) et micro-ondes (de 1 GHz a 100 GHz). Dans un second temps, aprés avoir
présenté les différentes structures de ligne CPW et justifié les méthodes d’extraction, les films de BST
sont caractérisés sur une large bande de fréquence.

Ces travaux représentent une étude qualitative puisque les résultats de structures géométriques
différentes sont généralement comparés. Parallelement, I’aspect quantitatif de ces travaux est abordé car
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les caractéristiques des films de BST sont extraits selon deux méthodes différentes (par CID et ligne
CPW), ce qui permettra de comparer et valider les résultats obtenus.

Cette caractérisation des films de BST sur une large bande de fréquence (> 100 GHz) reste un travail
trés original. Ce travail a été effectué en collaboration avec le LEMCEL (Laboratoire d’Etude des
Matériaux et des Composants pour I’Electronique) de 1’Université du Littoral de Calais. En effet les films
de BST ont été fabriqués par G. Velu, alors que nous avons réalisé (conception + fabrication) et caractérisé

les structures passives (CID et ligne CPW) a la centrale technologique de I'TEMN.

V.2. CARACTERISATION DU BST PAR CAPACITES INTERDIGITEES

V.2.1. CONTEXTE DE L’ETUDE

Cette partie traite de la caractérisation et de la modélisation de capacités interdigitées a base de BST.
Les structures étudiées sont toutes constituées de capacités interdigitées au vu de leurs avantages pour les
circuits planaires et leur utilisation en déphaseurs. Des capacités avec des tailles différentes sont étudiées
pour mesurer les propriétés de la structure de 1 kHz a 100 GHz. La détermination des qualités ¢lectriques
des films fins de BST en utilisant des capacités interdigitées (CID) est un challenge étant donné la
difficulté¢ a déterminer la distribution du champ électrique dans le diélectrique, contrairement aux
capacités MIM (« Métal-Isolant-Métal ») a plans paralleles. En effet, pour les structures MIM verticales,
le champ est calculé simplement en divisant la tension DC appliquée entre les deux électrodes par
I’épaisseur du diélectrique. Pour les CID, la polarisation est horizontale et les lignes de champ traversent
non seulement le ferroélectrique mais également 1’air et le substrat, compliquant I’extraction des
parametres.

Pour les valeurs d’accordabilité données dans ce chapitre, le champ appliqué dans les CID est estimé
en premiére approximation en divisant la tension maximale appliquée (30 V) par I’espace entre les doigts

des CID (1 um), résultant & un champ approximativement égal a 30 V/pm ou 300 kV/cm.

V.2.2. DESCRIPTION DES ELEMENTS CID TESTS

° A) Configuration

Afin de mesurer une plus grande accordabilité avec une plus faible tension de polarisation,
I’espacement entre les doigts des capacités interdigitées est fixé a 1um. Les configurations sont identiques
: les capacités sont connectées en fin de ligne CPW. Pour la ligne d'accés coplanaire, nous choisissons une
impédance caractéristique de 50 Q correspondant a celle des instruments de mesure avec le souci de
respecter I'écartement maximum des pointes de mesures hyperfréquences (125 pm).

Cependant, la valeur de la permittivité du diélectrique n’est pas connue exactement avant d’effectuer
la mesure (la valeur est connue uniquement en BF grace aux mesure effectuées au LEMCEL). La distance
entre le conducteur principal et la masse de la CPW n’est donc pas optimisée pour obtenir une impédance
caractéristique exacte de 50 Ohms et pour s’affranchir de la dispersion fréquenticlle due aux modes
supérieurs dans le substrat. Ceci pourra étre facilement vérifié avec des formules analytiques ou par des

simulations en éléments finis, comme nous le verrons plus tard dans ce chapitre.
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e B) Nécessité d’une zone d’acces

L’idéal est de mesurer la capacité en posant les pointes de mesures directement devant la capacité
elle-méme sans introduire de ligne d’accés coplanaire. Une solution également simple pour éviter les
zones d’acces est I’utilisation d’une technologie coaxiale pour la caractérisation des éléments intrinseques.
Dans notre cas les caractérisations sont faites par I’intermédiaire de pointes hyperfréquences. Il n’est donc
pas possible de réaliser ces mesures sur les composants discrets. Il est nécessaire de disposer des structures
coplanaires sur lesquelles il est possible de poser les pointes et qui soient les plus proches possible des
structures utilisées. Cette contrainte limite cependant la précision de la détermination des parametres.

Les films ferroélectriques ont été mesurés en continu afin de connaitre la tension maximale a
appliquer sans détérioration des films. On a pu constater que ceux-ci supportent des tensions allant jusqu’a
80 V. Cette valeur limite est donc supérieure aux tensions appliquées pour les mesures d’accordabilité des
films (inférieures a 30 V). Cependant des conditions extérieures peuvent intervenir, telles qu’une forte
humidité atmosphérique (on peut néanmoins s’affranchir de ce probléme en utilisant une couche de
passivation), des défauts dans le film ou des défauts dans le processus technologique. Ces défauts peuvent
engendrer le court-circuit des doigts et donc le retour du signal RF sur les pointes reliées a la masse. Ainsi
dans ce dernier cas, la ligne d’accés joue un réle primordial en amortissant le signal de retour RF pour

protéger les pointes de mesures hyperfréquences.

e () Choix des dimensions des capacités tests

Afin d’effectuer des mesures correctes, il est primordial de dimensionner les motifs de fagon
adéquate. Il sera plus judicieux de choisir une capacité avec une impédance correcte ¢’est a dire de 1’ordre
de grandeur de I’impédance de référence (50 Ohms). Ceci est difficile a mettre en pratique vu la grande
bande de fréquence de mesure (jusqu’a 100 GHz) et I’évolution rapide de I'impédance d’une capacité
(variation en 1/(Cw)). La Figure 1 montre I’évolution de I’impédance d’une capacité en fonction de la
fréquence. Il sera donc intéressant de mesurer des capacités ayant des valeurs variant du dixiéme de pF a
quelques dizaines de pF. La conception de ces capacités a été ainsi choisie par homothétie des dimensions
géométriques des capacités mesurées en BF d’une premiére série d’éléments, puisque la capacité est en
premiére approximation proportionnelle a ses dimensions. L’idéal est de choisir des capacités adaptées a
chaque bande de fréquence pour extraire parfaitement des paramétres physiques. Mais le but de 1’étude est
ici d’analyser le comportement d’une méme capacité a base de ferroélectrique sur une tres large bande de
fréquence.

En basse fréquence (<10MHz), les caractéristiques diélectriques (permittivité des films, les pertes et
I’accordabilité) peuvent étre obtenues facilement en utilisant des structures constituées de capacités dont
les dimensions sont relativement importantes. Inversement aux fréquences micro-ondes, la résistance et
I’inductance parasites des capacités influencent fortement les mesures électriques et I’interprétation des
résultats [Réf. 11.46]-[Réf. 11.47]. Les structures de petites dimensions sont avantageuses puisque la
capacité et I’inductance intrinséques sont plus faibles, évitant ainsi la résonance selfique (= (LC)"?) dans
la bande de fréquence de travail. D’autre part, opter pour des dimensions beaucoup plus petite que la
longueur d’onde permettra de modéliser nos structures par des éléments localisés pour une grande bande
de fréquence de travail, négligeant ainsi les variations de phase. Par ailleurs, d’un point de vue
technologique, il est préférable que les longueurs longitudinales et latérales des doigts espacés de 1pm,

aient des dimensions homogenes.

- 156 -

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre V : Caractérisations électriques large bande de couches minces ferroélectriques

Ainsi, selon ces différents critéres précédemment cités, un compromis doit étre trouvé sur le choix des
dimensions. Les structures CID fabriquées auront des dimensions correspondant a des valeurs capacitives
de ’ordre du pF. Ces capacités seront également adéquates pour leur utilisation dans des applications
micro-ondes. Les différences géométriques, récapitulées dans le tableau ci-dessous (Figure 1-b) portent
sur la forme géométrique de la CID (le nombre et la longueur des doigts des capacités, etc...). Toutes ces
capacités sont intégrées au bout de trongons de ligne CPW de longueur 100 pum, et caractérisées par la
largeur du ruban central (W) et par la distance entre ce ruban et le plan de masse (G). Selon des calculs

préliminaires, les valeurs des capacités C1, C2 et C3 sont approximativement égales a 1, 0.25 et 0.15 pF,

respectivement.
100x10°%
106109 { o, I EE: Ziﬁ,?o“ onms Capacités sous tests Cl C2 (3
- [7c|=100.Z0
_ ao Ssee Nombre de Paires de doigts 13 9 6
£ 1o0x100 ~~‘~_ T-.. L i 39 13 13
g . ongueur des doigts (um)
§ ox100 | IS
g S~o Seol el Largeur des doigts (um) 2 2 1
2 1x10° \\ ‘~~~ e
© ooxto ~ o e .~ Distance Inter-doigts (nm) 1 1 1
~
10x10° \\\ W de la CPW (pum) 80 80 25
~
-~
L =~ G de la CPW (pm) 55 55 35
0.01 0.1 1 10 100 1000

Frequence (GHz)

Figure 1 : (a) Evolution de I’impédance d’une capacité supposée de valeur fixe en fonction de la
fréquence. (b) Tableau récapitulatif des différentes configurations des capacités mesurées.

V.2.3. MESURES BASSES FREQUENCES

V.2.3.1. DISPOSITIF DE MESURE ET LIMITATIONS

Les mesures d’impédances sont réalisées grace a un analyseur « Agilent 4284 Precision LCR » entre
20Hz et 1 MHz, permettant d’accéder directement a la capacité C et la conductance G. Les plages de
mesures de I’appareil pour C et G sont comprises entre :

- pour ’admittance Y: de 0.01 nS a 100 S (pour la configuration parallele définie par G et C tel
que Y= [G* + (WC)*]"?, avec w la pulsation,

- pour la capacitance C : de 0.01 fF a 1F.

Une grande gamme d’impédance peut étre mesurée, de 3 mohms a 100 Mohms. Il est préférable de
fabriquer des capacités de fortes valeurs pour caractériser les propriétés du film BST en basses fréquences
(des valeurs de I’ordre de la centaine de pF semblent judicieux). Cependant, pour obtenir de telles valeurs,
des longueurs trop importantes sont nécessaires pour les doigts des CID par rapport a leurs largeurs. Ceci
est problématique d’un point de vue technologique et les capacités ne correspondent pas aux valeurs

désirées pour les applications RF.

En mesurant les capacités décrites précédemment (Figure 1-b) et congues initialement pour les

mesures microondes, le domaine de validité de I’analyseur d’impédance est cependant respecté. On
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limitera néanmoins tous les résultats présentés dans cette partie de 1kHz a 1 MHz puisque les résultats
mesurés en extrémité inférieure de bande sont trop bruités. Par ailleurs en trés basses fréquences, seule la
capacité C1, de plus grande valeur, sera mesurée pour rester dans le domaine de validité de I’appareil de
mesure.

Lors de la mesure a I’analyseur d’impédance, les éléments parasites de la ligne d’acces (longueur de
I’ordre du millimetre) sont implicitement inclus dans les valeurs mesurées. Ces ¢éléments ont des valeurs
du méme ordre de grandeur que les parametres de la capacité et doivent donc étre pris en compte. C’est
pourquoi il est primordial d’avoir prévu une ligne CPW identique, non chargée par une capacité et sur le
méme substrat, afin de mesurer sa capacité Ccpy et sa conductance Gepw pour les retrancher ensuite des
valeurs de la structure complete. Ces valeurs en fonction de la fréquence sont mesurées sans tension DC.
Rappelons en effet que la tension appliquée n’a quasiment aucune influence sur la variation de
permittivité de la ligne CPW dont le ruban central et la masse sont espacés de 55 um. Les valeurs sont
typiquement de I’ordre de plusieurs dizaine de fF pour Ccpy et 1072 a 10™* (en fonction de la fréquence)
pour Gepw. Les mesures d’impédances présentées dans les paragraphes suivants sont effectuées en

fonction de la fréquence et pour différentes tensions continues de 0V a 30V.

V.2.3.2. RESULTATS EXPERIMENTAUX

V.2.3.2.1 Mesures selon la polarisation

Nous présentons sur la Figure 2 I’évolution du facteur de qualité (ou coefficient de surtension
électrique), défini par Q=[wC(V)]/G(V), et de la capacité C(V) de la structure C1, soumise a une tension
continue DC entre 0 et 30V, pour un film BST (50/50) a 100 kHz et a température ambiante. Afin de
distinguer I’effet d’hystérésis du matériau, les mesures ont été effectuées sur des plages de tension allant
de OV a 30V puis de +30V a -30V pour remonter a OV, par pas de 5V.

1.2 T 100

1.1

1
0.9
0.8

0.7

Quality Factor

0.6

Capacitance (pF)

0.5

0.4

0.3

Bias Voltage (V)

Figure 2 : Evolution du facteur de qualité Q et de la capacitance, de la capacité interdigitée C1
mesurés a température ambiante 4 100 kHz pour un film B sSr, sTiO3; dans I’état paraélectrique en
fonction de la tension appliquée entre —30 V et +30 V.

Tout d’abord, ces résultats nous confirment que le B sSrysTiO5 est dans 1’état paraélectrique puisque
la courbe C(V) ne décrit pas une forme en « papillon », caractéristique des matériaux ferroélectriques. La
capacité varie de 0.98 pF pour 0 V a 0.54 pF pour une tension de 30 V appliquée. L’accordabilité

traduisant les variations de la permittivité du matériau en fonction de la polarisation appliquée, peut alors
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étre définie. Dans notre cas, C(0V) = 0.98 pF et C(30V) = 0.54 pF, soit une accordabilité de 45 %, pour
une tension appliquée de 30 V, ou pour un champs équivalent de 300kV/cm. Ce résultat est tres

prometteur pour les applications de déphasage.

A partir des mesures de G(V) et C(V) il est possible de déterminer les tangentes de pertes, définies par
tand= G(V)/[wC(V)] en fonction de la tension appliquée ([Réf. 11.45]) ou de fagon équivalente le facteur
de qualité, défini comme I’inverse de tand. Une évolution caractéristique est ainsi mise en évidence sur la
Figure 2 : le facteur de qualité Q augmente (ou inversement la tangente de perte diminue) en fonction de
la tension appliquée. Typiquement, pour une tension DC de 30 V, tand est divisé d’un facteur environ égal
a 2. Ce comportement est favorable pour les applications micro-ondes, particulieérement pour les structures

de déphaseur pour lesquelles les pertes d’insertion vont diminuer quand une tension DC sera appliquée.

Nous reportons sur la Figure 3 les mesures de cette méme capacité en fonction de la tension pour trois
fréquences différentes : 10 kHz, 100 kHz et 1 MHz. A 10 kHz, la capacité a un comportement différent de
celle des plus hautes fréquences quand les tensions Vdc extrémes sont appliquées. Pour la plus basse
fréquence et a forte tension continue, c’est a dire a plus faible capacité, I’'impédance est alors maximale
(de I’ordre de 40 Mohms) et s’approche de la limite de validité de I’analyseur, ce qui explique ces résultats
non attendus.

Cependant on peut constater un comportement particulier et valable pour toutes les fréquences
étudiées : pour une méme polarisation, la capacité mesurée a tendance a diminuer légérement quand la

fréquence augmente, et ce particulierement pour les mesures sans tension de polarisation.

Capacitance (fF)

150
140 +
130 +
120 +
110
100 +
90 1
80
70 w \ \ \ \ \

-35 -25 -15 -5 5 15 25 35

Bias Voltage (V)

10 kHz
—=— 100 kHz
—=—1 MHz

Figure 3 : Evolution de la capacité interdigitée C1 mesurée a température ambiante pour un film
By5sSrysTiO; dans I’état paraélectrique en fonction de la tension appliquée entre —-30 V et +30 V,
pour trois valeurs de fréquences : 10 kHz, 100 kHz et 100 MHz.

V.2.3.2.2 Mesures des CID en fonction de la fréquence

Pour quantifier ce comportement dégressif, nous avons calculé par transformation conforme, a partir
de la mesure d’une capacité, la partie réelle €, de la permittivité complexe dont les variations en fonction
de la fréquence a 0 V sont montrées sur la Figure 4. On constate que la permittivité varie de 370 a 350
entre 1 kHz et 1 MHz, soit une diminution d’environ 2% par décade de fréquence. La diminution de la
capacité correspondante est d’environ 1.5% (de 1 pF a 0.97 sur deux décades) et inféricure a celle du BST

dua a Deffet des capacités parasites constantes.

- 159 -

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



© 2011 Tous droits réservés.

These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre V : Caractérisations électriques large bande de couches minces ferroélectriques

380 1.1
357, o + 1.08
* *
370 — sy - — - — - ——-—-— -~ —+ 1.06 w
365 (=~ - — - — et s — - — - — - — - - 1.04 =
. . LR 4
b N * Q
= e A AN 1
w 360 N ‘oo 1.02 g
- M * e H]
AN e~ AN . g
355 ~- .. %,71 S
... s
350 — - - — - — - — - — - — - — 0.98 ©
345 — - —— - — - — - — - — - — - — 0.96
340 T T 0.94
1.E+03 1.E+04 1.E+05 1.E+06
Frequency (Hz)

Figure 4 : Evolution de la capacité interdigitée C1 mesurée a température ambiante pour un film
By 5sSrysTiO; dans I’état paraélectrique en fonction de la fréquence sans polarisation et permittivité
associée calculée par transformation conforme

On peut donc considérer la permittivité quasiment constante pour une analyse sur une faible bande de
fréquence. Mais, pour une ¢tude sur une plage de fréquence plus importante, la capacité décrit une 1égere
dispersion : seulement une treés faible décroissance en fonction de la fréquence. Certains auteurs [Réf.
I1.49] attribuent ce phénomene a l’influence de la capacité parasite due aux électrodes. Mais ce
phénomeéne est observé sur toute la bande de fréquence en accord avec la loi empirique de Curie-Von
Schwindler, ou I’exposant est obtenu a partir de la dispersion diélectrique. Cela signifie que le BST
montre une déviation de la réponse Debye comme presque tous les autres matériaux diélectriques. Ce
comportement résulte d’une distribution du temps de relaxation, due a la présence de micro et nano

domaines dans les films fins.

La Figure 5 compare la réponse fréquentielle de la constante diélectrique mesurée avec celle obtenue
par un modele du type de Curie-von Schweider entre 1kHz et 1 MHz. Cette relation empirique permet
d’évaluer la dispersion de la constante diélectrique €’ (= €, ) en fonction de la fréquence. Elle est décrite
par la relation suivante avec les valeurs associées correspondant au fit entre le modéle et les mesures de la

Figure 5 :

8' = 8' —A(,Om . .
(o) (0 ou - : la pulsation angulaire

- € )=412 : la constante diélectrique statique,
-A=29.8¢etm=0.0415 des constantes.

La valeur pour I’exposant m est de I’ordre de grandeur des valeurs reportées dans d’autres études (0.1
dans [Réf. 11.50]). Cependant, des fits tres similaires ont ét¢ obtenus avec des couples de valeurs
différentes traduisant le méme comportement fréquentiel sur ces 3 décades. Si on étend cette étude sur 8
décades (jusqu’a 100 GHz), on remarque que cette relation dépend de trois variables et €’ est une
grandeur obtenue en statique normalement. Nous avons donc préféré utiliser une loi comparable mais

directement proportionnelle a la puissance de la fréquence telle que :

E(w) = B.w", défini selon les constantes B=E(f=ﬂ %@cn et n=- 0.007.
1
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Cette relation, validée pour une constante n unique, présente un excellent accord avec les valeurs de la
permittivité relative extraites des mesures. Ainsi cette faible décroissance en fonction de la fréquence
décrit un matériau présentant des tangentes de pertes quasiment constantes. Aux basses fréquences, il n’y a
aucune indication d’un phénomeéne de relaxation diélectrique qui exhiberait une dépendance fréquentielle

beaucoup plus forte. Ce résultat doit &tre confirmé aux fréquences micro-ondes.

380

/OL— — — - — - —

—— Mesure
——E(w) =B.wn
——— Curie Von Schw eidler
340 T T
1.E+03 1.E+04 1.E+05 1.E+06

Frequency (Hz)

Figure 5 : Modélisation de la constante diélectrique relative du BST par un modé¢le du type de
Curie-von Schweider entre 1kHz et 1 MHz.

V.2.3.3. ETUDE DES PERTES EN BASSE FREQUENCE

Dans ce paragraphe, nous allons nous intéresser a I’origine des pertes des structures et a leur évolution
en fonction de la gamme de fréquence.

Une courbe typique de la variation du facteur de qualité pour les structures C1 et C2 est présentée
Figure 6, de 1 kHz a 1 MHz. Du bruit est observé pour les valeurs aux trés basses fréquences. Le facteur
de qualité de la structure augmente linéairement avec la fréquence jusqu’a une vingtaine de kHz, puis un
plateau apparait entre 20 kHz et quelques dizaines de MHz. Bien que la permittivité soit quasiment
constante sur la bande de fréquence, cette figure prouve que le facteur de qualité Q présente une forte

dépendance fréquentielle.

100
————7’5—————————— Q1
/ Q2
7,7/7,7,7,7,7,7 mmmmmmmmmm modeéle Qleakage]
[ e R Do modéle Qbst
N g
Sl _ _ >~
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©
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s
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Figure 6 : (a) Evolution du facteur de qualité Q pour deux structures capacitives mesurées sur un
film B 5Sr( sTiO; sans polarisation, en fonction de la fréquence. (b) Schéma équivalent de la
structure capacitive interdigitée a base de BST en basse fréquence (Modéle Qgsy) et (¢c) Modéele
simplifié en trés BF (Modéle Qeakage)-
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Afin de mieux comprendre le comportement fréquentiel de la structure en basse fréquence, nous
allons maintenant nous intéresser a sa modélisation [Réf. 11.51] ainsi que la compréhension exacte des
quantités mesurées par I’analyseur d’impédance. Les différentes contributions des pertes peuvent étre
modélisées par le circuit équivalent de la Figure 6 b.

Dans ce modele, Rs correspond a la résistance série due aux pertes ohmiques des électrodes
métalliques. Le film BST est représenté par trois composantes non lincaires en fonction de la tension
appliquée : la capacité intrinseque C(V), la conductance Guc (V) due aux pertes diélectriques du BST et la
conductance GpcV) due au courant de fuite. Le facteur de qualité totale de la structure capacitive peut

donc étre calculé selon la formule suivante :

1 1 1 1
= + +
Qto tal Ql eakage QBS T QA u

ou chaque composante individuelle s’exprime sous la forme suivante:

w.C w.C
Qleakage = 4 QBST = et QA“:ﬁ

GDC GAC

Chaque contribution des pertes devient dominante dans des bandes de fréquence différentes. Les
valeurs théoriques de la résistance Rs étant de I’ordre du ohm, le facteur de qualité correspondant Q,, est
donc largement supérieur aux autres contributions, pour les basses fréquences (inférieures a 100 MHz) et
pour des capacités de 1’ordre du pF. Sa contribution devient donc négligeable dans le calcul du Qtotal en
BF : elle n’aura pas d’influence sur le facteur de qualité mesuré et interviendra uniquement dans les
mesures micro ondes. En BF, la modélisation de la CID peut donc étre représentée par le modele de la

Figure 6b, mais en omettant cette résistance Rs.

e  Modélisation Trés Basse Fréquence (TBF) : Qleakage

Aux trés basses fréquences (<10 kHz), Qjcakape domine et limite le facteur de qualité total (Figure 6). 11
augmente linéairement et proportionnellement avec la fréquence. Ceci implique que la conductance Gpc
est indépendante de la fréquence donnée. La Figure 7a confirme que ces pertes correspondent au courant
de fuite car pour un point de fréquence, elles augmentent avec la tension DC appliquée (contrairement aux
pertes intrinséques du BST), avec une croissance rapide.

Par ailleurs la littérature montre que des films non stoichiométriques augmentent les pertes par
courant de fuite dii a une plus grande concentration de porteurs libres [Réf. 11.52]. Ce courant de fuite est
comparable aux phénoménes de barriere Schottky, dépendant des conditions du procédé de dépot
métallique ainsi que des propriétés du métal déposé [Réf. 11.53]. En effet les ferroélectriques massifs sont
des diélectriques isolants alors que les films minces ont des propriétés conductrices (HDR Laurent
Baudry). En TBF, la capacité peut donc étre modélisée par le modele équivalent de la Figure 6-¢

La Figure 7-b traduit cette augmentation des pertes avec la tension appliquée puisque le facteur de

qualité de fuite Qeqkape diminue avec la tension DC pour une méme fréquence en TBF.
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Figure 7 : (a) Evolution des pertes Gdc en fonction de la tension appliquée a 10 KHz. (b) Evolution
du facteur de qualité Q en fonction de la fréquence pour différentes polarisations; pour une
structure capacitive mesurée sur un film By sSr(sTiO;.

Ainsi pour des fréquences inféricures a quelques dizaines de kHz, la capacité CID peut étre
représentée par le schéma équivalent de la Figure 6-c. La Figure 6-a compare le facteur de qualité mesuré
et celui calculé a partir du modele BF en ayant pris une conductance G4.=0.12 nS et une capacité de 1 pF
(capacité Cl): on remarque ainsi un excellent accord sur la partie linéaire du facteur de qualité
correspondant au courant de fuite. Cependant pour les fréquences supérieures, la conductance Gac doit

étre prise en compte afin de faire correspondre le modele jusqu’a 1 MHz.

e Modélisation aux Fréquences intermédiaires (dizaine de kHz a 1 MHz)

Aux fréquences intermédiaires le facteur de qualité total est dominé par la conductance associée aux
pertes diélectriques (1/Qbst ) dans le film de BST. La capacité peut donc étre représentée uniquement par

la capacité C mise en parallele avec la conductance Gac.

De nombreux auteurs ([Réf. I1.54]-[Réf. I1.55]) prédisent un comportement constant pour les
tangentes de pertes du BST (Qgst) pour des fréquences allant au moins jusqu’a 1 GHz. Cela signifie, qu’a
capacité constante (vu la faible dispersion constatée en BF, la capacité sera supposée constante dans cette
gamme de fréquence), la conductance Gpc est linéairement proportionnelle a la fréquence. Pour
vérification, la Figure 8 représente Guc pour deux capacités différentes (C2 et C1) en fonction de la

fréquence et confirment ce comportement.

1.E-07 4
1.E-08 4

1.E-09
E

1.E+04 1.E+05 1.E+06

Figure 8 : Variation de la conductance Gac pour deux capacités différentes (C1 et C2) en fonction
de la fréquence.
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Un plateau est observé pour les fréquences inférieures a 20 kHz, correspondant a un facteur de qualité
croissant en fonction de la fréquence induit par la conductance Gdc décrit précédemment. Puis une
évolution linéaire en fonction de la fréquence est observée pour la conductance G,c dont les valeurs sont
directement proportionnelles a la capacité puisque pour une capacité C1 égale a quatre fois la valeur de
C2, la conductance est quasiment multipliée par quatre. Or les capacités sont congues de la méme manicre
(méme gap et largeur des doigts), cela signifie que pour obtenir une capacité supérieure il faut soit
augmenter la longueur des doigts soit le nombre de doigts, ce qui revient en premicre approximation a
augmenter la surface utile (celle entre les doigts) du film ferroélectrique. Cette conductance caractérise
donc bien les pertes intrinséques du film car elle est directement proportionnelle (comme la valeur de la
capacité) a la surface occupée par 1’élément capacitif. Cette conductance peut donc s’approximer sous la
forme linéaire suivante :

G,. = Go*F ou

= Fest la fréquence de travail

= Go une constante, calculée a partir du coefficient directeur de la droite
d’équation G, =f(F) de la courbe Figure 8. La valeur trouvée est ainsi
égale a Go : Go=3.10"* S/Hz.

Par ailleurs, la conductance mesurée correspond exactement a celle de la capacité puisque la
conductance de la ligne d’acces a été mesurée sur une ligne CPW non chargée identique a la zone d’acces
et soustraite de la conductance mesurée totale.

Puisque cette conductance est proportionnelle a la fréquence et en supposant une capacité constante
en fonction de f, le facteur de qualité G,c pourra alors étre considéré constant en fonction de la fréquence.
Nous avons reporté sur la Figure 6, la courbe correspondante au facteur de qualité du BST Qggr issu du
modele constant, avec naturellement une juxtaposition du facteur de qualité mesuré et modélisé pour des

fréquences comprises entre 20 kHz et 1 MHz.

e  Modélisation Globale en basse fréquence

A présent nous nous intéressons a la modélisation globale de la structure capacitive en BF jusqu’a 1
MHz et en éléments localisés, afin de valider le modele proposé précédemment sur toute la bande de
fréquence. Le schéma équivalent comprend une conductance Gy, liée au courant de fuite en parallele avec
une cellule capacitive de capacité fixe C et de facteur de qualité Qpsr constant, décrit selon le modele de la
Figure 9-b. Les parametres du modele ont été optimisés dans le programme de simulation HP-Advanced

Design System, sur toute la bande de fréquence.

Nous observons ainsi sur la Figure 9-a un excellent accord entre le modéle proposé et les mesures sur
toute la bande de fréquence. Afin de vérifier I’influence négligeable de la résistance série Rs liée aux
pertes ohmiques du conducteur, nous avons comparé le facteur de qualité simulé pour trois résistances
différentes : R;;=0 Ohm, R,=10 Ohms et Rg; = 300 ohms. On apergoit une 1égére modification du facteur
de qualité uniquement en fin de bande et pour des valeurs de résistances non raisonnables (Ry;), validant
ainsi le modele pour des fréquences inférieures au MHz. Par ailleurs la conductance Gy, est négligeable
pour les fréquences supérieures au MHz, ce qui permettra de ne plus en tenir compte dans les calculs de
pertes dans les modeles proposés pour les fréquences supérieures (pour la suite de I’é¢tude décrite dans les

paragraphes suivants).
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Figure 9 : (a) Comparaison des facteurs de qualité mesuré et extrait du modéle en élément localisés
(Qmodéle) de la structure capacitive de 1kHz a 1MHz. (b) Représentation du circuit utilisé sous
ADS pour modéliser la structure capacitive en BF.

V.2.4. MESURES MOYENNES FREQUENCES (ENTRE 1IMHz ET 1 GHz)

V.2.4.1. PRESENTATION DE L’APPAREIL DE MESURE :

Afin d’observer le phénoméne fréquentiel précédent jusqu’a des fréquences de quelques centaines de
MHz, nous avons mesuré nos échantillons de 1 MHz a 1 GHz.

Les mesures d’impédances sont réalisées a 1’aide d’un analyseur d’impédance Agilent 4291A RF
entre IMHz et 1 GHz, permettant d’accéder a la capacité C et la conductance G. Les plages de mesures de
I’appareil pour I’'impédance sont comprises entre 0.01 Ohm et 50 kOhms. Pour des valeurs de capacités de
I’ordre de 0.15 pF cela indique qu’il est préférable d’exploiter les résultats a partir de 20 MHz pour éviter
les erreurs dues a I’appareil de mesure. Une calibration SOL au moyen d’un kit de calibrage standard est
effectuée avant les mesures.

V.2.4.2. RESULTATS EXPERIMENTAUX

Nous présentons Figure 10-a la capacité C3 entre 20 MHz et 800 MHz sans tension de polarisation.
Les valeurs mesurées sont en accord avec celles de la partie BF puisqu’on retrouve la 1égere décroissance
fréquentielle.

La Figure 10-b nous confirme également le comportement des pertes, démontré dans la partie
précédente, avec une partie constante du facteur de qualité (égal a 50) qui est dominé par les propriétés
intrinséques du film. Les valeurs fluctuent en début de bande, cependant on ne peut pas conclure que ces
valeurs correspondent a un phénomeéne caractéristique car il n’y a pas assez de points de mesures
permettant d’identifier un comportement général.

Par ailleurs, il est remarquable que le coefficient de qualité mesuré présente une 1égeére décroissance
dans la gamme des centaines de MHz. Cependant ce phénoméne n’apparait pas avec le modéle constant
proposé dans le paragraphe précédent. Si ceci correspondait a un comportement intrinséque, c’est a dire a
une augmentation des pertes du film ferroélectrique, alors ce phénomeéne serait indépendant de la
géométrie des structures. Or, on remarque, certes une décroissance sur deux géométries différentes, mais
de pentes différentes. Cela signifie que la résistance négligée en BF, commence a intervenir dans cette
gamme de fréquence et ne peut donc plus étre négligée pour le calcul de Q dans le modele proposé. La
mesure brute a I’analyseur d’impédance inclut implicitement la résistance de la zone d’acces et de la CID

dans les valeurs mesurées de la capacité et de la conductance.
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En effet, quand on mesure des capacités, les éléments parasites doivent €tre pris en compte afin
d’effectuer une extraction correcte. Le facteur de qualité (et la capacité) présenté jusqu’ici correspond a la
structure capacitive uniquement, puisque les contributions de la zone d’accés coplanaire ont été
retranchées préalablement. La résistance totale est principalement due a la celle de la CID mais tient
également compte de la contribution non négligeable apportée par la ligne CPW.
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0.18
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Figure 10 : (a) Capacité C3 mesurée en fonction de la fréquence. (b) Facteur de qualité de la
capacité C1, entre 20 MHz et 1 GHz et sans bias de polarisation. (c) Modéle d’une CID en MF.

e  Calcul de la résistance série Rs des électrodes capacitives coplanaires

Nous avons vu dans les paragraphes précédents, que les performances en terme de pertes dépendent
fortement des électrodes métalliques en micro ondes. Avant de calculer la résistance par un fit entre le
modele proposé et les mesures, la résistance statique Rg est calculée par des méthodes analytiques.

Les propriétés les plus importantes pour un métal sont la conductivité, la facilité de dépot, le prix et
les performances finales. Une bonne conductivité ¢lectrique est importante puisque le métal, utilisé pour
les électrodes de la capacité et pour la masse, doit supporter des courants HF avec le minimum de pertes.
En général, les pertes ou I’atténuation dans les métaux sont calculées en considérant que le métal est un
bon conducteur, contrairement a un conducteur parfait. Dans un bon conducteur le courant de conduction
(J=6.E) est supposé beaucoup plus grand que le courant de déplacement (J=j.w.€.E), tel que 6 >> w.c.
L’effet de peau est une grandeur décrivant comment le champ ¢électrique est réparti dans un conducteur, et
est fonction de la fréquence de travail. En général, en continue (DC),le conducteur entier est utilisé. Mais
pour les fréquences RF, le fait d’augmenter 1’épaisseur de métallisation pour réduire les pertes, ne réduira
pas la résistivité du métal.

L’épaisseur de peau ou la profondeur de pénétration permet de traduire la distribution du champ
¢lectromagnétique dans un métal, et est défini selon la formule suivante : 6= [2/(®.lL.0)]** , ou W est la

fréquence angulaire, o la conductivité électrique et p la perméabilité du métal.

La densité de courant d’un métal d’épaisseur infinie décroit exponentiellement avec la profondeur d
de la surface selon J=Jo.exp (-d/ &), ou Jo est la densité de courant a la surface. Ainsi I’épaisseur de peau
peut étre définie comme la profondeur pour laquelle le courant décroit (1/e) fois par rapport a un courant
de surface. Par exemple pour un métal d’épaisseur quelconque, la densité de courant a une profondeur
d’une J, est égale a 37% de la densité de courant en surface alors que cette valeur décroit a 5% pour une
profondeur de trois 8. Dans ce dernier cas, cela signifie que 95% du courant se propage dans les trois &
d’épaisseur de métal.

Ainsi, D’effet de peau modifiant la distribution du courant dans les conducteurs en fonction de la
fréquence de I’onde, la résistance R dépend fortement de la fréquence de travail. Dans la région de peau (&
<<t) la valeur de la résistance Rs est calculée par la loi d’inductance incrémentale de Wheeler ([Réf.
11.56]).
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En basse fréquence, I’épaisseur de peau est bien supérieure a 1’épaisseur (égale a 0.4 pm, dans ces
travaux) de métallisation d’or (de conductivité supposée égale 4 4 .107 S/m) : la valeur de Rs tend donc
vers sa valeur statique (Rpc proportionnelle a 1/ct ). Afin de décrire correctement 1’ensemble du domaine
fréquentiel on utilise une technique de segmentation des plages de fréquences étudiées pour distinguer
deux régimes de fonctionnement différents : le domaine des basses fréquences et la région de peau.

Afin de calculer correctement la résistance statique de nos structures, nous avons cherché a déterminer
exactement la résistivité du matériau conducteur (1’Or) déposé afin de comparer la résistivité effective du
matériau et les valeurs typiques utilisées pour le dimensionnement. En effet, méme si la résistivité réelle
est du méme ordre de grandeur que la valeur typique de 1’or massif (p=2.5 pOhm.cm), celle-ci peut varier
selon le processus technologique de dépot et étre également influencée par la couche d’accrochage (dans
notre cas d’étude, du chrome Cr) .

Pour la mesure de la résistivité du conducteur, nous avons mesuré la résistance d’un ruban métallique
de dimensions connues, selon une méthode équivalente a la méthode des « quatre pointes ». Dans le ruban
de longueur L, largeur w et épaisseur t connues, nous faisons circuler un courant continu de valeur I par le
biais de deux pointes de mesures. Un ohmmétre relié a ces pointes permet de déterminer la résistance
équivalente. En partant de I’hypothése que le matériau est homogéne avec une épaisseur constante t et
connaissant la longueur L, et la largeur du ruban, nous pouvons déterminer la résistivité p, du matériau
par la relation : py, = (R.t.@w)/L=1/0.

Pour différents rubans les valeurs mesurées de la conductivité sigma sont comprises entre 1,5. 107 et
1,9. 107 S/m, ce qui est inférieur a la conductivité de 1’or massif (égale a 4.10” S/m). Dorénavant nous
prendrons donc une conductivité moyenne égale a 1,7. 10" S/m.

La résistance d’une capacité interdigitée peut étre calculée selon la formule statique suivante proposée
par Alley :R¢ip=4/3.Rs *(L/(X.N), ou 1, X et N sont respectivement la longueur, la largeur et le nombre de
doigts. Cette formule trés explicite indique quelques points importants. La résistance augmente
évidemment avec la longueur des doigts mais diminue avec leur largeur. Le fait d’augmenter le nombre de
doigts diminuera la résistance associée. Il sera donc préférable pour une méme résistance de diminuer la
longueur et d’augmenter le nombre de doigts d’une capacité. Nous récapitulons les résistances R¢; des
différentes capacités étudiées Ci: R¢y = 0.5 ohms, Rer = 0.25 et Re; = 0.75.

e  Validation du modéle proposé en MF
En moyennes fréquences les pertes de la structure CID sont donc dominées par deux mécanismes

essentiels : les pertes intrinséques du film BST et les pertes métalliques.

Les CID sont modélisées par le circuit équivalent présenté sur la Figure 10-c. La résistance Rs tient
compte des pertes métalliques et le facteur de qualité Qgsr des pertes dans le film BST. Puisque
I’épaisseur de métallisation est beaucoup plus petite que I’épaisseur de peau, Rs est supposée constante en
fonction de la fréquence. Le terme de tangente de pertes est également supposé constant dans cette
gamme de fréquence. Les valeurs des ¢éléments du circuit équivalent sont optimisés avec ADS afin de
décrire les mesures sur toute la gamme de fréquence.

La Figure 10-b superposant les résultats expérimentaux et ceux de la mesure, justifie le modele
proposé pour la structure C1 avec un excellent accord sur toute la gamme de fréquences. On observe ainsi
une partie constante dominée par le film BST, puis quand la fréquence augmente, Qg et Q,, contribuant
au facteur de qualité total Q [Réf. 11.57], sa valeur décroit. Les valeurs correspondantes sont : C = 1pF,
Rs=0.5 ohms et Q n,i= 50. Pour la gamme de fréquence supérieure, Q, est principalement dominé par

Q.u, qui est inversement proportionnel a la fréquence.
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Nous comparons sur la Figure 11 le facteur de qualité pour trois capacités différentes (C1,C2 et C3)
modélisées par le schéma de la Figure 10-c. La comparaison entre le comportement des capacités est
prévisible analytiquement car (avec Rg; et Q; la résistance ohmique et le facteur de qualité correspondant a
la capacité C;, respectivement) :

- pour la résistance en fonction des dimensions géométriques: Rc3=3/2 R¢; =3 R,

- pour la capacité mesurée en BF : C1=4.C2=20/3 C3

- ainsi sachant que Q,,=1/(0wRC), il en découle que Q2>Q3>Q1, en adéquation avec la Figure
11, d’un point de vue qualitatif.

Ainsi, aux plus hautes fréquences, une amélioration du facteur de qualité peut étre espérée si les pertes
métalliques sont réduites. La premiére solution est évidemment d’augmenter 1’épaisseur de métallisation.
La deuxiéme solution consistera a faire de 1’ingénierie des capacités (cf le chapitre VI sur la conception

des déphaseurs RH et LH) en jouant sur la longueur et le nombre de doigts pour la capacité désirée.
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Figure 11 : Facteur de qualité de trois capacités différentes C1, C2 et C3, calculé a partir du
Modzéle issu de la Figure 10-c

V.2.4.3. BILAN DE LA MODELISATION BASSE ET MOYENNE FREQUENCE

Dans les parties précédentes nous nous sommes intéressés a la modélisation de la CID par
segmentation de la bande de fréquence de travail. A présent, la Figure 12 montre la comparaison entre les
mesures et le modele complet pour les basses fréquences : cela revient a combiner les résultats de la
Figure 6 et la Figure 10 avec le modele complet. Le modele prédit correctement le comportement de la
structure dans toute la gamme des basses fréquences. Pour les fréquences trés basses, le facteur de qualité
mesuré est dominé par les pertes par courant de fuite (Qjearage), puis les pertes du film BST prédominent
avec un facteur de qualité constant (Qus= 50), alors que ce dernier est perturbé par les pertes métalliques

(Qau) pour les fréquences plus hautes.
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Figure 12 : Comparaison entre les mesures et le modéle proposé pour la structure C1 entre 10KHz
et 1 GHz. Le modéle associé d’une capacité CID en Basse et Moyenne Fréquence.
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V.2.5. MESURES MICRO-ONDES

Dans ce paragraphe, les résultats des mesures hautes fréquences sont présentés de 1 GHz a 100 GHz
pour les différentes structures capacitives interdigitées (CID) décrites précédemment.

Si on peut s’attendre a retrouver les parametres intrinseéques similaires a ceux mesurés en basse
fréquence, il n’en est pas de méme pour la résistance série qui dépend de la fréquence. De méme
I’inductance parasite intrinseque des CID et I’inductance extrinséque de la zone d’acces ne sont plus
négligeables dans le domaine micro-onde. Par conséquent, I’ensemble de ces parametres doit étre extrait

correctement par des mesures hyperfréquences.

V.2.5.1. PRESENTATION DE LA METHODE DE MESURE

Les CID sont caractérisées en mesurant les coefficients de réflexion complexe (S;;) lorsque les
¢léments sont intégrés au bout de ligne de transmission coplanaire. En pratique, les parametres S sont
mesurés avec un analyseur de réseaux vectoriel (Agilent 8510C XF) et une station de mesures sous pointes
avec des pointes coplanaires GSG qui permettent de couvrir toute la bande de fréquences de travail (de
500 MHz a 100 GHz). La tension continue est injectée par I’intermédiaire de la pointe « Signal » avec une
plage d’application allant de —30 V a + 30 V. Une calibration 1-port a été au préalable effectuée afin de
s’affranchir des erreurs dues a I’analyseur, les cables et les pointes de mesures.

Les paramétres S mesurés sont ensuite utilisés pour extraire le facteur de qualité et la valeur de la
capacité. L’impédance totale Zpyr de la structure sous test, incluant tous les effets parasites, tels que ceux
dus aux zones d’acces, est calculée a partir de la mesure du coefficient de réflexion [Réf. 11.58]-[Réf.

11.59], tel que (ou Zo est 'impédance caractéristique du cable : S0 Ohms):

Zpur =Z0%L§“=RC(ZDUT)+Z' Im(Zpur)
=S

Le facteur de qualité (Qpyr) et la capacité (Cpyr) du dispositif entier sont calculés selon les formules

suivantes.

puT = I (¥ ) CDUT = M
Re(Y, DUT) 2TEf

V.2.5.2. RESULTATS EXPERIMENTAUX

Tout d’abord, nous présentons sur la Figure 13-a, I’évolution de la susceptance présentée par la
structure CID en fonction de la fréquence, ente 500 MHz et 100 GHz. Ainsi, I’évolution de la susceptance
de CID de formes géométriques différentes est caractérisée. Pour rappel, les structures C1, C2 et C3 ont
des longueurs d’accés coplanaires identiques (100 pm) mais les dimensions géométriques de la partie
capacitive sont différentes, se traduisant par des valeurs capacitives différentes, telles que C1>C2>C3. Par
ailleurs, une autre capacité, nommée Cl1, basée sur la méme configuration géométrique que C2 a été
fabriquée mais avec une longueur d’acces de 800 um (au lieu de 100 um pour C2).

La Figure 13-b représente 1’évolution fréquentielle de la méme capacité pour différents points de
polarisation (0, 5, 20 et 30 V). Toutes ces courbes présentent un phénomeéne de résonance qui dépend, de
maniere prévisible, de la valeur de la capacité ainsi que de leur polarisation. Cette résonance est
caractérisée par le terme selfique parasite de la zone d’accés et la capacité intrinséque de la CID. En effet
pour une méme capacité, plus la ligne d’acces est longue et plus ce phénoméne de résonance se produit
pour des fréquences basses (configuration de type filtre L-C en série, avec 1/Fr=2m (LC)"% 1l en est de
méme pour une capacité plus grande (par augmentation des dimensions géométriques ou par diminution

de la polarisation) et pour une longueur d’acces fixe. Outre le fait de décaler en fréquence la résonance, la
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polarisation augmente le niveau du pic de la résonance de la susceptance en raison d’une diminution des
pertes.
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Figure 13 : (a) Susceptance en fonction de la fréquence pour différentes structures CID. Les
structures C1, C2, C3 ont des longueurs d’accés identiques (100 pm) mais les dimensions
géométriques de la partie capacitive sont différentes, telles que C1>C2>C3. C11 a la méme
configuration que C2 mais une longueur d’accés de 800 pm. (b) Etude de la susceptance d’une CID
en fonction de la polarisation.

La fréquence fr de résonance selfique est clairement confirmée par le tracé de S;; sur I’abaque de
Smith puisque pour les fréquences inférieures a Fr, la structure a un comportement capacitif alors que pour
les fréquences supérieures a Fr, son comportement est « selfique ». Le facteur de qualité Qpyr s’annule a
Fr, par définition.

Ce phénomeéne de résonance apparaitra naturellement dans [I’extraction de la capacité di a
I’inductance série de la zone d’acces [Réf. I1.60]-[Réf. 11.61]. Une attention particuliere doit donc é&tre
prise dans I’extraction de la capacité. Ainsi il ne faut pas confondre une forte diminution de la valeur de la
capacité¢ due a un phénoméne de résonance et une diminution résultant d’un effet de relaxation du
diélectrique. Afin d’effectuer une extraction correcte des parameétres il est donc nécessaire soit de
modéliser ces éléments extrinseques par des ¢léments localisés soit d’effectuer un « de-embedding » de la
zone d’acces. La ligne coplanaire étant déposée sur le BST, il s’avere plus judicieux dans un premier
temps d’appliquer la deuxieme méthode. Apres extraction des paramétres d’une ligne CPW, il sera

envisageable d’effectuer cette modélisation de la structure compléte par éléments discrets.

V.2.5.3. DE-EMBEDDING DE LA ZONE D’ACCES COPLANAIRE

Un point critique dans I’extraction des parameétres est 1’estimation des accés parasites qui sont utilisés
pour connecter les CID. En effet, la capacité de ces acceés est non négligeable devant celle des CID. Leurs
valeurs peuvent étre comparables aux petites valeurs de capacité des CID qui sont typiquement employces
dans les fréquences micro-ondes. Afin de prendre en compte les effets parasites induits par la ligne d’acces
coplanaire, deux autres structures (Figure 14-a) similaires, en court-circuit (CC) et en circuit ouvert (CO),
ont donc ¢été fabriquées sur le méme échantillon permettant de rendre compte des zones d’accés : on
effectue en réalité une deuxiéme calibration, en complément de celle 1-port du banc de mesure. La
structure CO correspond a la structure initiale mais en omettant la capacité, laissant la ligne CPW en CO.

La structure CC connecte le ruban central a la masse ou la capacité était initialement localisée.

Les mesures d’impédances d’une structure peuvent étre facilement analysées tant que la plus haute

fréquence de travail correspond a une longueur d’onde beaucoup plus grande que les longueurs électriques
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mises en jeu. Si c’est le cas, les phénomenes de déphasage induit par des longueurs de lignes peuvent étre
ignorés et la structure peut ainsi étre représentée avec des €léments discrets. Cette approximation est
complétement justifiée car, aux fréquences considérées, la longueur d’onde électromagnétique guidée est
trés supérieure aux dimensions de nos composants méme en tenant compte de la réduction de cette
longueur d’onde due a I'utilisation de matériaux a forte constante diélectrique. Par exemple a 100 GHz,
en prenant une permittivité effective de ’ordre de 6.5 a 7, la longueur d’onde guidée est égale a environ
1500 pm. Les structures ayant 100 um de ligne d’acces avec des capacités de longueur de quelques
dizaines de microns peuvent étre considérées discrétes puisqu’on travaille en régime de sous longueur
d’onde (la longueur électrique équivalente Leq est typiquement de 1’ordre de A/10 a 100 GHz). Méme si
les mesures sont effectuées en réflexion, c’est a dire que I’onde électromagnétique parcourt deux fois la
distance, I’approximation reste encore valable puisque la condition Leq < A/4 est toujours respectée).

Le circuit équivalent de la structure initiale peut étre représenté [Réf. 11.60]- [Réf. 11.62] par une
capacité intrinséque d’admittance Y., et des éléments paralléles et séries d’admittance Y, et Y,
respectivement (Figure 14-bl). Ainsi I’admittance Ypyr de la capacité mesurée doit étre corrigée en
utilisant Y, et Y, pour obtenir Y. geempea- Les admittances Y, et Y, sont déterminées en mesurant les
admittances équivalentes des circuits ouvert (Y,,) et fermé (Yg), dont les circuits équivalents sont

représentés sur la Figure 14-b2 et b3.
e
(a1) (a2) (a3)

Y, Y. I,
] | |

p YP (b1) YC‘_deembed r YP (b2) ' Y[, (b3)
| | |

“Ypur Y Y

op sh

Figure 14 : Photographie au microscope des trois structures utilisées pour le « de-embedding » de
la zone d’accés coplanaire : (al) la capacité sous test, (a2) le court-circuit et (a3) le circuit ouvert).
Circuits équivalents par éléments discrets : (b1) Ypur, (b2) Yop et (b3) Ysu correspondent
respectivement aux valeurs mesurées des configurations (al), (a2) et (a3).

Finalement, Yc se calcule en utilisant trois valeurs mesurées : Ypyr, Yop €t Yy, par :
1) Ypur = Yp + I/ [(1/Ysu) + 1/Yc peemeep]
2)Yop=Yp
Y=Y, T Y,
_ (Ypur—Yor)

En combinant les équations précédentes, on obtient : 4 Yo peemped=—————=
d P ) (Ysu—Ypur)

La conductance G peembed €t la capacité Cc peemped intrinséques — peuvent étre déterminées

respectivement par la partie réelle et imaginaire de Y peembed, S€l0N :
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_ Im( YCiDeembed)
CC _ Deembed ——2 79(‘

La tangente de perte diélectrique tand et le facteur de qualité peuvent étre ainsi dérivés selon :

et GC _ Deembed :Re( Yc _ Deembed )

1 — . CCiDeembed — Im( YC_Deembed)
tan§ Ge _Deembed Re( Yc _Deembed)

La Figure 15 montre la capacité et le facteur de qualité définis selon la méthode présentée (excluant

tan5: GCiDeembed
. CC ~ Deembed

et QC_Deembed:

ainsi les composantes parasites), en fonction de la fréquence pour les capacités test.

40
o 35 - s —a
_ @ 30 Y- @2
s E |
o o
Qo [)
c
g E
8 2
2 2
3 S
(a) 15 T * * —1— L | (b) O 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 Fré GH
Fréquence (GHz) réquence (GHz)

Figure 15 : Capacité C¢ peembea (2) et Facteur de qualité Q¢ peemnea (b) pour 3 capacités (C1, C2,
C3), aprés « de-embedding » (prise en compte des zones d’accés parasites).

Ce graphique présente différentes caractéristiques intéressantes :

- Les valeurs de capacité sont relativement proportionnelles aux dimensions géométriques des
structures.

- Le facteur de qualité présente une décroissance en fonction de la fréquence selon une
dépendance en 1/(f), ce qui indique un mécanisme de pertes dues au conducteur.

- La dépendance de Q en fonction de la géométrie de la structure est beaucoup plus marquée en
HF (au dessus de 10 GHz).

- La capacité augmente avec la fréquence dans tous les cas, particuliérement pour la bande de
fréquence de travail la plus haute. Ce phénomeéne est d’autant plus marqué que la longueur des
doigts est grande.

- Le phénomene de résonance disparait dans 1’extraction des paramétres pour les capacités dont
les longueurs de doigts sont plus petits (capacités C2 et C3).

- Par contre cette résonance est encore visible dans la bande de fréquence de mesures puisqu’elle
est repoussée en fréquence pour la plus grande capacité C1 (de part sa valeur et ses dimensions
géométriques). Ceci s’explique par une capacité plus grande et une inductance intrinseque liée

au caractére distribué des doigts, également plus grand.

On constate en général, que les pics de résonances apparus apres extraction de la mesure brute, sont
repoussés vers les fréquences plus hautes. Ce comportement non linéaire en fonction de la fréquence ne
semble pas provenir d’un phénoméne de relaxation diélectrique, qui présenterait une dépendance
fréquentielle beaucoup plus importante avec une capacité décroissante (et non croissante en fonction de la
fréquence). Bien que la plupart des composantes parasites aient été ¢liminées par la méthode de « de-
embedding », révélant ainsi exactement la structure CID déposée sur le film de BST, d’autres éléments

parasites non considérés jusqu’a maintenant empéche une bonne extraction des propriétés intrinséques du
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film BST. En réalité, la représentation de la capacité ne doit pas se limiter a un seul élément capacitif mais
a un modele plus complet en haute fréquence [Réf. 11.60]: une inductance modélisant la longueur des

doigts accompagnée d’une résistance qui augmente avec la fréquence doivent donc étre pris en compte.

V.2.5.4. MODELISATION DE LA CAPACITE INTERDIGITEE

V.2.5.4.1 Modélisation des CID en éléments discrets

Puisque la taille physique des capacités est petite devant la longueur d’onde guidée, on peut exprimer
son impédance par des éléments localisés. Pour étre rigoureux, I’impédance doit tenir compte de la
perturbation selfique induite par la longueur des doigts, ainsi que des résistances pour représenter les
pertes ohmiques des conducteurs métalliques.

Un réseau large bande peut étre utilisé pour modéliser une capacité interdigitée (Figure 16-a). Le
couplage électrique entre les doigts est représenté par la capacité C. Le champ électrique parasite entre la
capacité et la masse est décrit par la capacité Cp en parall¢le. Pour modéliser le couplage magnétique entre
les doigts on utilise un transformateur idéal avec une inductance mutuelle M. La résistance R et la
conductance G (=1/Rp), dépendantes de la fréquence, représentent respectivement les pertes métalliques
dans les doigts et les pertes du film ferroélectrique. Les effets de déphasage le long des doigts est ainsi pris
en compte.

Le film ferroélectrique ayant de fortes valeurs de permittivité, la carte du champ électrique d’une
capacité (voir le chapitre IV) montre que celui-ci est essentiellement concentré entre les doigts. La
distance entre la masse (55 pm) et la capacité est 50 fois supérieure a celle inter-doigts (1pm), résultant a
un champ électrique 50 fois inférieur : on peut ainsi négliger la capacité parasite entre la capacité et la
masse. De méme, en cartographiant le champ magnétique H, on peut montrer que le couplage inductif est
négligeable (inductance mutuelle nulle). Ainsi, il sera judicieux dorénavant d’utiliser le modele de la
capacité CID de la Figure 16-b.

Par ailleurs, ce schéma équivalent permettra en premicre approximation d’extrapoler une CID a N
doigts a partir de la mesure d’un nombre quelconque de doigts. En supposant que le schéma de la Figure
16-b est équivalent a une capacité a deux doigts ou Rd, Ld, Cd/2 et Gd représentent respectivement la
résistance, 1’inductance, la capacité et la conductance associés a un doigt alors la capacité de N bandes
conductrices paralleles (les doigts) pourra étre représentée par la Figure 16- en remplagant les éléments
série R et L par Rd/N et Ld/N (en supposant le courant égal dans chaque doigt de la CID et uniformément
réparti sur toute la longueur du doigt) respectivement, et les composantes paralleles C et G par Cd.N et

G.N, respectivement. Cette méthode permettra une ingénierie rapide d’une CID.

Cr2
.2 N
. 3 it )
W + aap

= G

Figure 16 : (a) Modéle complet large bande d’une capacité inter digitée. (b) Modéle effectif
simplifié (Cp supposé égal a zéro) utilisé pour une CID par éléments localisés.
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L’impédance Z associée au modele d’une capacité modélisée par éléments discrets s’écrit :

— - I 1 — | G L7 CO.C
2=t e e M e w e Y G (w o

En posant Req la partie réelle de I’impédance et X sa partie imaginaire, on peut calculer I’admittance
Y et le facteur de qualité Q en utilisant : Z=Req + jX => Q = Im(Y)/Re(Y)

En supposant que la partie imaginaire est uniquement due a une capacité on peut calculer la valeur de
cette capacité équivalente C,q selon :
_ -1 _ GCHawly
wim(2) a*(—LG*—w*LC?*+C)

Ainsi quand on extrait la capacité en prenant la partie imaginaire de I’impédance, I’inductance des

Ceq

doigts interdigités et les pertes du film G sont également prises en compte, ce qui peut fausser

Iinterprétation des résultats.

Pour s’apercevoir des effets selfiques uniquement, simplifions I’expression précédente, en supposant
G -> 0 (ou Rp-> infini) :

i

L’inductance parasite modifie la valeur de la capacité en fonction de la fréquence, particulierement
pour les hautes fréquences ou la capacité aura tendance a augmenter. Il reste maintenant a valider ce

modele en le comparant avec nos mesures

V.2.5.4.2 Application du modéle aux éléments capacitifs mesurés en fonction de la

fréquence

En modélisant la capacité par un circuit RLCG, on peut ainsi extraire des mesures, les valeurs de la
résistance série, la conductance, la capacité et I’inductance.

La résistance ([Réf. 11.63]) a une composante fixe DC et une composante AC qui dépend linéairement
de la racine carré de la fréquence (f), du a I’effet de peau ([Réf. 11.64]). De plus, le terme de perte G
augmente linéairement avec la fréquence :

R =Rpc + Rac, avec Ruc = Ruc* Vet Ryt une constante,

G = Gd x f, avec Gd une constante telle que Gd=Gmes/fmes

La méthode utilisée pour extraire les parameétres est une optimisation des ¢éléments localisés qui
permettent la meilleure concordance entre les paramétres de réflexion S;; mesurés et ceux de la
modélisation, en utilisant un logiciels type circuit tel que ADS. L’accord avec les données expérimentales
est en général meilleur quand il est réalisé¢ en séparant les parties réelle et imaginaire du coefficient de
réflexion S;;. Par ailleurs, il est préférable d’effectuer I’accord du modé¢le discret capacitif en ‘fittant’ le
parametre S;; mais également le facteur de qualité Q. Cette méthode est recommandée pour I’extraction du
modele d’une structure a fort facteur de qualité. Sans ces précautions, il est possible d’obtenir les mémes

réponses fréquenticelles avec différentes valeurs de composants, et plus particuliérement pour la résistance.

Le modele ADS utilisé¢ pour optimiser les valeurs des ¢éléments localisés aux valeurs mesurées est

présenté sur la Figure 17. Les valeurs de capacité utilisées dans le modele correspondent aux valeurs
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mesurées en BF avec la prise en compte de la faible dispersion fréquentielle de 2% par décade et calculées

a 10 GHz (pour étre au milieu des 3 décades de mesures entre 1 GHz et 100 GHz). La conductance G est

définie selon le modele BF tel que le facteur de qualité de la capacité est constant en fonction de la

fréquence.
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Figure 17 : Modélisation des CID pour des applications hyperfréquences

Le Tableau 1 suivant montre les valeurs des variables optimisées et extraites pour les différentes
capacités mesurées. Ces résultats issus des modeles sont en accord avec les calculs analytiques attendus de

ces différentes composantes. En effet en supposant que la résistance et la capacité sont proportionnelles a

la longueur des doigts et inversement proportionnelles a la largeur et aux nombres de doigts de la CID,
alors on obtient qualitativement L1>L3>L2 et R3>R1>R2.

C1 1.08 3 8.5 0.92
C2 0.6 1.5 6 0.24
C3 1.65 35 7.4 0.138

© 2011 Tous droits réservés.

Tableau 1: Principales caractéristiques extraites des mesures pour différentes capacités

Selon I’équation précédente de I'impédance Z (§2.5.4.1), la partie réelle de I'impédance Z est
indépendante de I’inductance et dominée par la résistance série, particuliérement en HF. Afin de vérifier la
validité de la résistance modélisée, la Figure 18-a montre les évolutions des parties réelles des impédances
modélisées Zinsorique €t MESUIées Zexpsrimentat €N fonction de la fréquence. De légeres différences dues a la

contribution cumulée de Ry, et R, peuvent étre notées.
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Un meilleur accord est possible (non montré dans ce rapport mais vérifi¢), si au début de la bande on
consideére uniquement Ry, (en BF), et en fin de bande (dans la région de I’effet de peau ¢ <<t) uniquement
R.., avec des valeurs 1égérement supérieures de celles présentées dans le tableau précédent. Pour le milieu
de la bande de fréquence de travail, la modélisation est plus compliquée puisque 1’épaisseur de
métallisation est du méme ordre de grandeur que la profondeur de peau. Cependant le but de I’utilisation
de ce circuit équivalent étant une modélisation large bande, un compromis a donc été fait pour les valeurs
des résistances Ry et R,..

De méme la partie imaginaire de ’impédance Z est indépendante de la résistance. Celle-1a est certes
dominée par la capacité en HF (Im(Z) approximativement égale a —1/(wC) pour de faibles inductances et
pour des fréquences de travail inféricures a la fréquence de résonance) mais tient compte également de
I’inductance. La Figure 18-b met en évidence le bon accord entre les évolutions de la partie imaginaire de
Zexp(V=0V) et Zthéorique(V=0V) en fonction de la fréquence.

30 0 ; . - - - . . .
—Re(Ze
eteexp) 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
25 . -200 -
= Re(Zthéorique)
20— — — — — —— — 40— — — — — — ——
N
25— — — — — — — g 60— — — — — — —
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10 4 -800 -
5 | - _] 1000
Im(Zexp)
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i i i i i i i i i Im(Zthéorique)
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Figure 18 : Evolution de la partie réelle de I’'impédance mesurée Zexp(V=0V) et calculée
Zthéorique(V=0V) en fonction de la fréquence pour la capacité C2 aprés deembdeding. (b)
Evolution de la partie imaginaire de Zexp(V=0V) et Zthéorique(V=0V) en fonction de la fréquence
pour la capacité C2 aprés la méthode de « de-embedding ».

La Figure 19 montre les parties réelle et imaginaire de S11 calculées a partir du schéma équivalent et
celles mesurées a I’analyseur de réseau dans la plage de fréquence [250 MHz — 100 GHz] pour une tension
de polarisation nulle pour un exemple de capacité (capacité C3). Le trés bon accord entre les mesures et

les calculs démontre encore la validité des modéles.

1
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Figure 19 : Comparaison des valeurs mesurées et calculées des parties réelles et imaginaires du
coefficient de réflexion la capacité aprés de-embedding
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Afin de prouver que la légeére augmentation de la capacité en fonction de la fréquence, n’est pas due a
un phénomene de relaxation mais a I’inductance parasite des doigts des CID, nous avons recalculé cette
capacité et le facteur de qualité total (Figure 20) a partir des mesures et du modele choisi (en rappelant que
le terme de la capacité C injecté est fixe en fonction de la fréquence pour différentes capacités tests.

50 @ 1.85 c1

s - mesure 165 | c2 ~ I N
0 40 — Q1 mesure —_ —_—— g::modéle
2 — Q2 modéle L 145 C3modele
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t; ©
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Figure 20 : (a) Comparaison du facteur de qualité mesuré et celui issu du modéle RLCG des
capacités C1 et C2 ; et (b) Comparaison de la capacité mesurée et modélisée. Ces paramétres sont
extraits a partir du coefficient de réflexion des capacités C1, C2 et C3, en fonction de la fréquence.

Ces courbes mettent en évidence le bon accord entre les éléments mesurés et les éléments calculés et
plus particulierement pour I’extraction de la capacité effective (Figure 20-b). L’augmentation de la
capacité en fonction de la fréquence, due a I’ordre de grandeur des dimensions géométriques vis-a-vis de
la longueur d’onde de travail, ne présente pas une limitation a I’application de cette technologie tant que
le phénomene est parfaitement caractérisé, pris en compte et maitrisé.

Par souci de visibilité nous représentons les facteurs de qualité de deux capacités uniquement. Pour
les deux structures, un léger décalage entre la mesure et le modéele est observé entre 10 et 20 GHz,
correspondant a la difficulté de modéliser précisément la résistance sur une aussi large bande de
fréquence, phénomeéne précédemment observé sur la Figure 18. Par ailleurs les résultats sur le facteur de
qualité sont présentés a partir de 1 GHz puisque celui-ci présente de nombreuses fluctuations dues a une
imprécision des mesures au VNA pour de telles structures en début de bande de fréquence.

Le facteur Q de la capacité C1 décroit jusqu’a une valeur nulle a la fréquence de résonance de la
structure (résonance également constatée a la méme fréquence dans I’extraction de la capacité). Ainsi cette
dépendance du facteur de qualité en fonction de la configuration géométrique des CID confirme
clairement 1’absence de phénoméne de relaxation dfi aux propriétés intrinséques du film BST malgré la

forte dépendance fréquentielle du coefficient de qualité.

V.2.5.4.3 Etude et Modélisation des CID en fonction de la tension

Afin de continuer I’étude, il est également intéressant d’étudier I’influence de la tension appliquée sur
les différents parameétres. Dans les travaux présentés, la tension continue varie de 0 a 30 V. La capacité
C1 ne sera pas analysée dans cette étude, puisqu’elle a été détruite a 15 V. La Figure 21 présente les
variations fréquentielles des valeurs de la capacité (a) et du facteur de qualité (b) des capacités C2 et C3

pour les tensions de polarisation minimale (0V) et maximale (30 V).
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Ces graphiques nous confirment les phénomenes également constatés en BF : une augmentation de la
tension abaisse la capacité et inversement augmente le facteur de qualité. Ainsi, la diminution de la
capacité repousse en fréquence, la fréquence de résonance (a). Par ailleurs on remarque clairement que
I’accordabilité est quasiment constante sur toute la bande de fréquence et comprise entre 45% et 50%,
valeurs identiques a 1’accordabilité calculée en BF. La capacité C2 présente une légere variation de
I’accordabilité en fin de la bande de fréquence, due a une perturbation par la résonance.

Il est également intéressant de remarquer que dans les deux états de polarisation, le facteur de qualité
est quasiment identique pour les deux CID jusqu’a environ 15 GHz, puisque celui-ci est essentiellement
dominé par les pertes intrinseéques du film (Qpg). Les pertes métalliques quand a elles influencent le
facteur de qualité sur la totalité de la bande de fréquence (décroissance en (fréquence)'l/2 de Qqorar), mais
deviennent prédominantes pour les fréquences supérieures puisque, pour les deux états, celui-ci différe

selon la configuration géométrique des CID.
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Figure 21 : Variations fréquentielles des valeurs de la capacité (a) et du facteur de qualité (b) des
capacités C2 et C3 pour les tensions de polarisation minimale (0V) et maximale (30 V).

Pour chaque valeur de tension appliquée, de nouvelles optimisations du schéma équivalent sont
nécessaires. Le comportement de chacun des quatre paramétres évolue dans le sens attendu: L et R ne
varient pratiquement pas en fonction de la tension appliquée, alors que 1/G (ou Q) et C varient non
proportionnellement en fonction de la tension appliquée. La Figure 22 atteste encore une fois de la bonne
validité du modele a 30 V, de 1 GHz a 100 GHz. Les valeurs de L et R sont identiques a celles du mode¢le
a0V (a5% pres), Q a une valeur de 90, alors que les capacités a 30 V sont égales a C2=0.12 pF et
C3=0.068 pF.
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Figure 22 : Comparaisons des variations fréquentielles issues du modéle et des mesures (aprés une
méthode de « de-embedding ») la capacité (a) et du facteur de qualité (b), des capacités C2 et C3
pour la tension de polarisation maximale (30 V).
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V.2.6. BILAN DE LA METHODE DE CARACTERISATION DE FILMS DE BST PAR CID ET

EXTRACTION DES PARAMETRES DU BST PAR CMM

La méthode d’extraction des propriétés du ferroélectrique par la mesure de capacité est habituellement
utilisée pour des mesures basses voir moyennes fréquences. Mais on vient de montrer qu’elle peut étre
utilisée également pour des mesures large bande avec des dispositifs dont les dimensions géométriques
sont bien inférieures aux dimensions électriques et en tenant compte dans les modeles des effets parasites,

principalement marqués en haute fréquence.

Bilan de la modélisation :

Nous avons ainsi établi un schéma équivalent petit signal pour une structure capacitive interdigitée
permettant 1’extraction des paramétres intrinséques, s’étre affranchis des zones d’accés, pour des
caractérisations aussi bien statiques qu’hyperfréquences. Ce modéle permet ainsi de représenter le
comportement électrique d’un élément capacitif sur une tres large gamme de fréquence (de la BF jusqu’a
100 GHz). Il est a noter que de nombreux scientifiques se sont intéressés a la modélisation de capacité
interdigitées en configuration micro-strip, mais au jour d’aujourd’hui il existe peu de modeles de CID en
configuration coplanaire et surtout sur une aussi large bande de fréquence et pour des capacités déposées
sur des films fins de ferroélectrique.

Par ailleurs, des modeles équivalent simplifiés (Figure 23) selon la bande de fréquence de travail, ont
¢été validés permettant ainsi la conception rapide de structures capacitives optimisées.

High Frequency

Low Frequency Intermediate Frequency

RS Microwave
Gpc C Gge & c
| IS

Figure 23 : Mode¢les équivalents simplifiés de CID en fonction de la gamme de fréquence

Cependant pour des circuits dont les dimensions sont de I’ordre de la longueur d’onde
guidée ou pour des capacités planes, ou la forte valeur de la permittivité du film ferroélectrique devient
prédominante dans le calcul de la permittivité effective, la méthode décrite précédemment est invalide
puisque les longueurs électriques ne sont plus négligeables. On peut néanmoins utiliser cette méme
méthode de modélisation par éléments discrets en appliquant simplement au coefficient de réflexion Sy,

obtenu un déphasage qui augmente linéairement avec la fréquence.

Les Electrodes :

Quand on congoit ou fabrique des structures micro-ondes a base de films ferroélectriques, 1’attention
est généralement portée sur les propriétés et la préparation du diélectrique. Mais nous venons de voir que
la métallisation utilisée pour ces structures est également trés importante : c’est d’ailleurs le mécanisme
dominant pour les pertes en trés hautes fréquences. Les circuits ne peuvent pas tolérer de grandes
résistances DC si on désire de faibles pertes d’insertion. De bonnes performances électriques seront donc

possibles selon les conditions suivantes :
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- utiliser une métallisation de bonne qualité (dépendant de la conductivité du métal et de la
qualité du procédé technologique de dépot)

- ¢épaissir les électrodes interdigitées,

- effectuer I’ingénierie des structures CID : pour une méme valeur de capacité souhaitée, il sera
ainsi plus avantageux de diminuer la longueur des doigts et augmenter leur nombre, au
détriment d’une augmentation de la surface de la structure complete. Ceci est également
valable afin de minimiser I’effet parasite induit par la longueur des doigts en HF (voir en détail

le chapitre sur les déphaseurs MD et MQG).

Par ailleurs, il a ét¢ démontré que la détermination du coefficient de qualité du film BST par des
mesures en micro-onde ne permet pas de conclure directement sur les pertes du film car celles-ci sont
majoritairement dominées par les pertes métalliques, masquant ainsi les pertes intrinséques du film. Il sera
donc nécessaire d’effectuer des mesures dans la gamme du MHz. Cependant cela ne change en rien au

comportement fréquentiel de la structure CID, a base de films ferroélectriques.

Les films ferroélectriques et extraction des paramétres du BST par CMM :

Aucune indication d’une perturbation due a un phénoméne de relaxation qui présenterait une grande
dépendance fréquentielle n’a été montrée. Le facteur de qualité Q;,; diminue pour les fréquences micro-
ondes. Mais selon les équations complétes précédentes, cette diminution en fonction de la fréquence est
uniquement due aux effets parasites extrinseques au film BST : les pertes des conducteurs ohmiques et
I’inductance induites par les doigts.

Les résultats suggeérent ainsi que les performances du systéme en hautes fréquences ne sont pas
limitées par des pertes du film ferroélectrique liées a un phénoméne de relaxation, car de telles pertes
seraient accompagnées par une forte dispersion capacitive aux fréquences correspondantes. En effet, une
variation rapide de la capacité est constatée, mais, d’une part, cette variation est une augmentation et
d’autre part, celle-ci n’apparait pas forcément aux fréquences ou les pertes augmentent, mais plutdt a la
résonance des CID. Par exemple pour la structure C3, la capacité commence a augmenter a partir de 80
GHz alors que le facteur de qualité est quasiment constant. De méme, pour des fréquences de 1’ordre de
quelques GHz, le Q. diminue alors que la capacité extraite est quasi constante (hormis la légére
dispersion fréquentielle de 2% par décades fréquentielles).

Le tableau suivant compare les performances des structures CID étudiées dans ce travail avec celles
reportées dans la littérature. Nous constatons ainsi que nos structures ont des performances égales voir

supérieures aux autres dispositifs extraits de la littérature récente.

Ce Liu et Kim et Moon et aBelloti et
travail al. [Réf. al. [Réf. al. [Réf. I1.67] | al. [Réf. T1.68]
11.32] 11.66]
Accordabilité % 47 45 64 40 65
Electric field 10 90 35 13.3 7
(V/pm)
Q (@ n GHz) 30 (20) 20 (24) 28 (2.4) 9(9) 4 (20)
Metallisation Au/Cr Au Au/Cu/ Au/Cr Au/Ag
Cr

substrat Saphir Saphir Saphir MgO MgO/LAO

Tableau 2 : Comparaison des performances (accordabilité, champ appliqué, facteur de qualité,
métallisation et substrat utilisé) des structures mesurées dans ce travail avec celles de la littérature

© 2011 Tous droits réservés.
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La méthode utilisée pour 1’extraction des parametres du BST est basée sur la CMM [Réf. 11.65] qui est
un outil puissant permettant de résoudre des problémes physiques et mathématiques. C’est une méthode
quasi-statique qui doit étre appliquée pour les fréquences ou la taille de la structure est petite devant la
longueur d’onde. Cette méthode ne peut prévoir les effets de résonances dus aux éléments parasites décrits
précédemment. Elle peut étre pratiquement utilisée et valide pour nos structures pour des fréquences bien
inférieures aux fréquences de résonance, et plus particulieérement pour les capacités C2 et C3 jusqu’a
plusieurs dizaines de GHz, sans quoi une augmentation de la permittivité extraite sera observée. Le moyen
d’extraire la permittivité sur une large bande de fréquence est d’appliquer la CMM sur les valeurs des
capacités extraites du modele large bande.

Les capacités de nos CID ont ainsi été calculées selon la CMM, en implémentant les différentes
équations du modele sous le logiciel MATLAB. Pour conclure, la permittivité calculée des films de BST
fabriqués dans cette étude est comprise ente 320 et 370, en fonction des capacités testées et de la gamme
de fréquence de travail (environ 370 a 10 kHz, 345 a 1 MHz et 320 a 10 GHz).

V.3. CARACTERISATION LARGE BANDE DU BST PAR MESURE DE LIGNES
CPW

Les travaux de cette partie ont pour objectif d'obtenir les caractéristiques électriques des structures
coplanaires (lignes CPW) en utilisant le BST en couche mince sur le substrat. De fagon générale, on peut
avoir acces a ce type d'information par la réalisation de lignes de différentes longueurs qui sont
caractérisées en structure quadripdle. Par ailleurs, il convient d'effectuer cette mesure le plus simplement
possible sans montage des lignes en boitier. Les caractérisations sous pointes hyperfréquences se révelent
donc particuliérement bien adaptées de ce point de vue et elles ont ¢été largement utilisées dans la

littérature pour la caractérisation de lignes.

Ainsi, des lignes de longueurs et de topologies différentes sont étudiées pour mesurer les propriétés de
la structure jusqu’a 110 GHz. Cette ¢tude permettra de caractériser les propriétés intrinseques du film de
BST afin de valider les résultats extraits a partir des CID et présentés dans la partie précédente. La
distance entre la ligne centrale et la masse étant trop importante pour faire des mesures d’accordabilité en
fonction de la tension, 1’étude se fera uniquement en fonction de la fréquence. Outre 1’information
générale large bande apportée sur les propriétés du BST, I’étude des lignes coplanaires (CPW) mesurées
nous sera utile a I’étape de conception du chapitre suivant puisque ces lignes constituent le support de

propagation des déphaseurs.

Dans un premier temps, une étude théorique orientera la phase de conception afin de réaliser des
modeles adéquats pour la fabrication. Puis, une fois les circuits fabriqués, les mesures permettront
d’extraire les différents parameétres caractéristiques : I'impédance caractéristique de la ligne, sa permittivité
effective, le facteur d'atténuation et plus particulierement la constante diélectrique relative et la tangente de
perte du substrat de BST.

V.3.1. PRINCIPE DE LA MESURE

La technique de caractérisation large bande exposée ici repose sur la mesure sous pointes du

coefficient de transmission d’une ligne coplanaire incorporant le film a caractériser [Réf. 11.69]. La mesure
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de la phase du coefficient de transmission S,; d’une ligne coplanaire permet de remonter a la constante de

propagation y et donc a la permittivité effective €., grace a :

ADs,= }L=M (Eq. 1)

Ou c, est la vitesse de la lumiére dans le vide, f la fréquence, et L la longueur de la ligne de
transmission.

Ainsi la constante diélectrique effective e.peut étre calculée a partir de la pente de la phase AD( S;))
en fonction de la fréquence.

La constante de propagation y est obtenue pour chaque fréquence grace aux équations suivantes :

o=— S (dB) ﬂ — _ Oy (rad)

L(cm) L(cm)

Ou y=o0+jP est la constante de propagation, o est la constante d’atténuation (dB/cm) et B est la
constante de phase (cm™).

Ensuite la permittivité relative complexe de la couche mince peut étre extraite de la permittivité
effective mesurée a partir de relations analytiques basées sur le concept de la transformée conforme
(CMM) ou de celle entrée dans un logiciel de simulation électromagnétique qui est utilisé pour comparer
les résultats modélisés et mesurés jusqu’a obtenir la correspondance la plus proche possible.

Avant de présenter les résultats des lignes CPW mesurées, nous justifions les dimensions
géométriques choisies pour les lignes dans un premier temps, puis le type de calibration effectuée pour la

mesure.

V.3.2. REALISATION D’UN JEU DE MASQUE : PREPARATION DES ELEMENTS TESTS

Au vu des fréquences élevées de caractérisation du BST, la structure coplanaire utilisée risque de
présenter des modes de propagations parasites. Le lecteur pourra se reporter a I’Annexe A.l pour plus
d’explications sur les modes de propagation de la ligne CPW. Grace a un choix judicieux des dimensions
de la structure, on aura intérét a privilégier le mode quasi-TEM afin de ne pas confondre la dispersion
fréquentielle due a phénomeéne de relaxation du matériau et celle due a une mauvaise configuration
géométrique. Par ailleurs, la méthode utilisée pour I’extraction est la transformation conforme (CMM)

(Annexe A.3) qui est basée sur I’approximation quasi-TEM.
V.3.2.1. CHOIX DES DIMENSIONS LATERALES DE LA LIGNE CPW

Pour la ligne nous choisissons une impédance caractéristique de 50 Q correspondante a celle des
instruments de mesure avec le souci de respecter I'écartement des pointes hyperfréquences (125 pum).

Les dimensions latérales sont choisies selon un mod¢le théorique permettant d'obtenir les différentes
caractéristiques de la ligne de transmission utilisée. Rappelons qu’il s'agit de calculer sa constante
diélectrique effective &.qr son impédance caractéristique Zo et la constante de propagation a travers la ligne
(vitesse de phase et coefficient d'atténuation). Ces valeurs dépendent de la fréquence de fonctionnement,
des dimensions de la ligne et des substrats utilisés. En micro-ondes, deux modéles sont utilisés :

- La premiére approche, qui est quasi-statique, considére que le mode de propagation dans la
ligne de transmission est électromagnétique transversal ("Transverse Electromagnetic Mode :
TEM ") ou quasi TEM. Les caractéristiques de la ligne sont donc calculées a partir de la
capacité électrostatique de la structure.

- La seconde approche est I'analyse d'onde compléte "fullwave analysis" qui tient compte de la

nature hybride des modes de propagation.
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La deuxieme méthode est plus compléte puisqu'elle tient compte du phénomene de dispersion dans la
ligne de transmission (variation de e. et Zo avec la fréquence). Cependant, elle est plus rigoureuse et plus
complexe a analyser puisqu'elle demande des simulations numériques : elle sera donc utilisée uniquement
en derniere étape de caractérisation pour validation des modeles. L'approche quasi-statique permet quand a
elle d'obtenir des formules analytiques plus simples.

Ainsi dans une premiére approche, nous avons utilisé le modele analytique proposé par S. Gevorgian
[Réf. 11.70], de lignes coplanaires déposées sur deux couches diélectriques, afin de concevoir des lignes
d’impédance proche de 50 Q. Dans une dernicre étape, apres la fabrication des lignes, les mesures seront

comparées et validées par des simulations électromagnétiques en éléments finis.

L’approximation quasi-TEM permet de définir une permittivité relative effective notée &g Elle se
définit comme la permittivité d’une ligne équivalente qui se trouverait dans un milieu homogene. La
détermination de I'impédance et de la permittivité d’une ligne CPW a deux couches est réalisée grace a la
méthode de transformation conforme (détaillée en Annexe A.2) et implémentée sous Matlab. On peut
remarquer quelques points importants liés aux formules. Le facteur de remplissage du BST (dénommé g2
dans I’annexe) est quasiment proportionnel a 1’épaisseur du matériau déposé et de I’ordre de 1%. Ainsi la
constante diélectrique du film BST doit étre supérieure a 100 si on désire obtenir un déphasage
remarquable. De plus, ce facteur de remplissage augmente quand la largeur du ruban central diminue (ou

quand le gap ligne-masse augmente)

La courbe de la Figure 24 représente I’'impédance caractéristique en fonction de ko, tel que ko =
S/(S+2.W) ou les paramétres W et S sont respectivement la largeur du ruban central et la distance entre la
ligne et le plan de masse d’une ligne CPW de permittivité effective supposée égale a 7. Elle permet de
choisir les dimensions de la ligne CPW pour avoir les parameétres désirés. La variation de 1'impédance
caractéristique est trés importante et dépend considérablement des dimensions S et W. Nous pouvons aussi
remarquer qu'on peut obtenir des lignes a haute impédance sans trop réduire la largeur du conducteur
central. Par ailleurs, avec une permittivité effective proche de 7, il sera intéressant de choisir un facteur ko

compris entre 0.4 et 0.5 pour obtenir une impédance proche de 50 Q.

Zc (Ohms)

Figure 24 : Variation de I’impédance d’une ligne CPW déposée sur un substrat double couche
avec g=7.

V.3.2.2. CRITERES SUR LE CHOIX DES LONGUEURS DE LIGNES

Afin de minimiser les erreurs relatives aux mesures, il est nécessaire d’avoir des longueurs de ligne
suffisamment grandes de sorte que les lignes CPW puissent accumuler suffisamment de perte diélectrique
et d’atténuation pour que ces grandeurs physiques ne soient pas du méme ordre de grandeur que les erreurs
de mesures. De plus, il s'agit de choisir une longueur suffisante pour qu'on puisse observer la propagation
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de l'onde, de I’ordre de quelques longueurs d’onde. Sachant qu’en premiére approximation la longueur
d’onde guidée pour un milieu de permittivité effective environ égal a 6.5 est égale a | mm a 100 GHz, les

lignes de longueurs de quelques millimétres sont suffisants.

Par ailleurs si la phase d’une ligne de longueur L est égale a 0° ou un multiple de 180° (correspondant
au saut de phase), I’erreur d’extraction associée au systéme devient importante. Les meilleurs résultats
sont obtenus a la fréquence pour laquelle la longueur L correspond a un quart d’onde, soit & un déphasage
de 90°. En pratique, il est donc coutume d’utiliser des lignes dont les longueurs limitent le déphasage entre
20° et 160°. Afin d’éviter ou de repousser en fréquence les sauts de phase il faut donc soit diminuer la
longueur des lignes de transmission (ou la différence de longueur pour deux lignes de transmission de
longueurs différentes dans le cas de la TRL) au détriment du critére précédent, soit diminuer la bande de
fréquence d’intérét. Or le but de la caractérisation présentée ici étant large bande, il nous a donc fallu dans
certains cas effectuer des corrections simples de saut de phase qui apparaissent pour des fréquences

données par la relation suivante :

—_ %
fsaut_de_phase ©2AL.Je,

Compte tenu de la différence de longueur AL des couples de lignes analysées et du maximum de la
fréquence de mesure (110 GHz, dans le cas présent), on peut définir une longueur maximale pour laquelle
il n’y a pas apparition de saut de phase. En premiére approximation, en prenant un terme de permittivité
effective égale a 6.5, nous calculons un AL, de ’ordre de 600 pm. Afin de vérifier ce critére, nous
utiliserons des différences de longueurs de lignes égales a 400 um et a 800 um, afin de nous situer
respectivement dans les cas sans et avec saut de phase. Pour ce dernier cas, il est cependant possible de
corriger ces sauts de phase qui se traduisent par de simples changements de pente (a environ 73 GHz et

constatée dans les mesures), afin d’obtenir une évolution monotone de 3 en fonction de la fréquence.

V.3.2.3. TOPOLOGIE FINALE DES LIGNES TESTS

L’étude des caractéristiques de propagation de la ligne CPW nous a permis d’aboutir a un choix
judicieux de ses dimensions géométriques pour une application d’extraction dans le domaine
millimétrique.

Les topologies finales choisies ( lignes L1, L2 et L3 de la Figure 25) sont donc des lignes dont les
longueurs sont environ égales a 5000 pm, avec des différences de longueurs égales a 800 um. Les largeurs
du ruban métallique (W) et I’espacement (S) entre les conducteurs ont été choisis afin d’obtenir une
impédance caractéristique de la ligne proche de I'impédance de référence (50 ohms), en utilisant le
graphique de la Figure 24 et en supposant une permittivité effective de 7, afin de rester proche de
ko=S/(S+2.G)=0.45. Les lignes coplanaires sont déposées directement sur les films ferroélectriques sur un
substrat de saphir d’épaisseur 500 pm. La fabrication de trois lignes coplanaires de longueurs différentes

permettent d’extraire les paramétres pour trois différences de longueur ce qui permet de valider les
résultats obtenus.

Largeur ruban W (pm) 80 80 80
Distance ruban-masse S (pm) 55 55 55
Longueur (pm) 4200 5000 5800

Figure 25: Dimensions des lignes CPW testées pour la caractérisation large bande du BST
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V.3.3. CARACTERISATIONS A L’ANALYSEUR DE RESEAUX VECTORIELS DES LIGNES CPW

V.3.3.1. CALIBRATION POUR LA MESURE DE LIGNES CPW

Ce paragraphe traite de la méthode utilisée pour déterminer la constante de propagation des ondes

¢lectromagnétiques.

Calibration de ’appareil de mesure

Les performances de deux procédures d’étalonnage de 1’analyseur de réseaux ont été¢ comparées. La
premicre de type LRL (Line-Reflect-Line), exploite des lignes étalons réalisées sur la couche mince a
caractériser. La seconde LRRM (Line — Reflect — Reflect — Match) qui présente I’avantage de ne
nécessiter qu’une ligne coplanaire, utilise des lignes étalons standards permettant de positionner les plans
de référence de la mesure des parametres S a I’extrémité des pointes. La calibration LRL nécessite de
connaitre parfaitement les ¢talons ce qui est problématique pour des mesures de caractérisations de
matériaux, ou alors a condition d’avoir déja effectué¢ des mesures au préalable. Cependant avec cette
derniére procédure, le probléme qu’on peut rencontrer ¢’est d’avoir des films ferroélectrique de propriétés
différentes selon les échantillons et méme selon la position sur un méme échantillon, faussant
complétement la calibration sur un autre échantillon. Par ailleurs, la procédure LRL devient caduque dés
lors que I’on voudra mesurer 1’évolution de la permittivité d’une couche mince ferroélectrique en fonction
de I’intensité¢ d’un champ électrique de polarisation, car la position des plans de référence est modifiée par

la polarisation.

Deuxi¢me calibration : la TRL

Avant la mesure des structures, une calibration LRRM (Line-Reflect-reflect-Match) est donc
effectuée. Cette calibration, connue pour étre trés exacte, permet d’éliminer les erreurs dues a la source et
aux cables et positionne les plans de référence au niveau des pointes de mesures. Un point important a
mentionner est que la ligne de transmission n’est pas parfaitement adaptée a I’impédance de référence (50
Ohms) des sondes de mesures, ce qui engendre de multiples réflexions aux jonctions : le coefficient de
transmission S,; présentera donc des interférences caractéristiques perturbant 1’analyse des résultats.

Une autre calibration est donc nécessaire pour s’affranchir de ces contributions parasites. Les lignes
coplanaires sont équivalentes a un quadripdle symétrique. Ainsi, la ligne de transmission peut é&tre
représentée par une ligne de transmission plus courte Lo a laquelle s’ajoutent des transitions d’acces (A et
B) a chaque extrémité de cette nouvelle ligne, incluant ainsi les éléments parasites indésirables, tels que la
transition entre les pointes de mesures et la ligne de transmission, et la désadaptation d’impédance.

Le but de la TRL est d’éliminer ces erreurs de transitions en ramenant les résultats mesurés dans les
plans des pointes de mesures aux plans de la ligne centrale Lo (résultats ainsi indépendants des zones
d’acces A et B). La méthode de caractérisation large bande utilisée ici découle directement des techniques
de calibration de type TRL ou LRL : elle est réalisée par mesures différentielles des lignes qui ne différent
que par la longueur de la ligne de propagation (Lo2 et Lol tels que Lo2= Lol + AL). Comme les lignes de
transmissions sont identiques entre les deux cotés du nouveau plan de référence, la ligne Lo est
parfaitement adaptée aux nouveaux plans de références et ’Eq. 1 du § V.3.1, peut étre parfaitement
appliquée sans aucune ambiguité. Le principe de cette méthode a été initialement présentée dans 1’article
de Bianco et Parodi (Annexe A.3). Lors des calculs de dépouillements des paramétres Sij, cette méthode a
été implémentée et utilisée sous Matlab pour extraire les caractéristiques de propagation.
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V.3.3.2. ANALYSE DES RESULTATS EXPERIMENTAUX

Les différentes structures coplanaires ont été mesurées apres une calibration LRRM. La Figure 26-a
montre que les dimensions des lignes tests ont été choisies correctement puisque le coefficient de réflexion
est inférieur a —25 dB sur toute la bande de fréquence, indiquant clairement une tres bonne adaptation avec

des réflexions quasi nulles.
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Figure 26 : (a) Coefficients de transmission et de réflexion mesurés et (b) comparaison de la phase
déroulée du coefficient de transmission S, pour trois lignes de longueurs différentes (L1, L2 et L3).

La Figure 26-b représente la phase déroulée du coefficient de transmission de 3 lignes de
transmission de longueurs différentes (L1, L2 et L3). Dans un premier temps, on remarque que la phase
est linéaire pour toutes les structures en fonction de la fréquence. Selon I’équation 8, cela signifie que la
constante dié¢lectrique effective, qui est proportionnelle a la pente de la phase déroulée (la droite de la
Figure 26-b), est constante sur toute la bande de fréquence : la constante effective est donc constante
jusqu’a 110 GHz et la constante diélectrique du BST ne présente ainsi pas de dispersion majeure.

Afin d’extraire finement les paramétres physiques des matériaux, nous appliquons dorénavant la
calibration TRL décrite dans le paragraphe précédent aux structures tests. Les trongons de lignes CPW
sont non réflectifs : la constante de propagation y peut étre parfaitement obtenue a partir des paramétres S,
apres « de-embedding » selon la méthode de Bianco-Parodi décrite en Annexe A.3. Celle-ci se décompose

en une constante d’atténuation o et une constante de phase et s’exprime en fonction de la permittivité

complexe effective E:eﬁ , selon la relation suivante :

2, [ .
7/:]7.}(‘ greffﬂ)eff :a+.]ﬁ

Sur la Figure 27, on peut vérifier la validité¢ de la méthode d’extraction par TRL en comparant les
parametres extraits pour deux longueurs différentes de trongons de lignes AL12=800 pm et AL13=1600
um telles que AL12 est calculée a partir des lignes L1 et L2 et AL13 a partir des lignes L1 et L3. On
remarque que les constantes de phase correspondantes f12 et f13, coincident parfaitement et que les

constantes d’atténuation al2 et al3 sont quasiment similaires.
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Figure 27 : Comparaison de la constante de propagation complexe (la constante d’atténuation a en
dB/cm et 1a constante de phase B (en °/cm) pour des lignes de transmission de longueurs différentes
telles que AL12=800 pm (en traits pointillés) et AL13=1600 pm (trait continu).

e  extraction de la permittivité effective de la ligne CPW déposée sur les films de BST

Dans le cas d’un matériau diélectrique (u* = 1), la permittivité complexe effective mesurée peut donc

étre obtenue pour chaque point de fréquence par :

e = 2
reff’ 27Z'f 'ymes

Nous présentons sur la figure suivante 1’évolution de la permittivité en fonction de la fréquence de 1 a
110 GHz. Ces résultats mettent en évidence que la permittivité diélectrique effective mesurée pour des
lignes CPW déposées sur des films minces de BST est comprise entre 6.9 et 7.3 sur la bande de fréquence.
En appliquant la méthode CMM a la ligne coplanaire, les valeurs de la permittivité diélectrique relative du
BST sont comprises entre 320 et 360. Ces résultats confirment les valeurs extraites a partir des CID.
Encore une fois, une légere dispersion en fonction de la fréquence, de 1’ordre de 2% par décade, est

observée et aucune présence de phénomenes de relaxation n’est constatée sur ces films jusqu’a 110 GHz.

7.6

7.4

Permittivité effective

o 10 20 30 40 50 60 70 80 920 100 110
Fréquence (GHz)

Figure 28 : Evolution de la permittivité en fonction de la fréquence de 1 2 110 GHz pour des lignes
CPW déposées sur des films de BST

e Analyses Electromagnétiques en éléments finis

Par la suite, ces résultats ont été validés par des analyses électromagnétiques permettant de résoudre
numériquement les équations de Maxwell en incluant notamment les termes de perte. Cette analyse permet
de remonter aux propriétés intrinseéques du composant en appliquant une méthode de « retrieval ». Cette
méthode permet de déterminer la valeur de permittivité complexe qui permet de reproduire avec

exactitude les valeurs de coefficients complexe de la ligne de transmission.
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Les premiers calculs en éléments finis ont été effectués avec HFSS de Ansoft, en injectant des valeurs
constantes pour la permittivité relative du BST. Les premiers résultats simulés (non présentés ici) suivent
la méme évolution que les résultats mesurés mais la concordance n’est pas parfaite, particulieérement pour
les fréquences supérieures a 50 GHz. Ceci est di au fait que les premiéres simulations ont été effectuées
avec des conducteurs métalliques « parfaits » (conductivité infinie) et avec une permittivité pour le BST,
constante en fonction de la fréquence.

G. Houzet ([Réf. 11.71]) a résolu ce probleme en effectuant des simulations électromagnétiques qui
prennent en compte la variation fréquentielle de ces deux parametres pour une ligne de transmission
parfaitement adaptée sur toute la bande de fréquence.

Nous présentons Figure 29, le résultat de caractérisation pour une ligne de longueur 2900 um. Ces
mesures sont comparées aux résultats de simulations (HFSS), qui prennent en compte la conductivité finie
des rubans métalliques ainsi que les caractéristiques ¢lectromagnétiques du substrat. Le zoom en insert
représente une coupe transversale de la ligne CPW déposée sur un substrat de saphir (¢’=9.4 et épaisseur
de 500 um). L’épaisseur du film de BST est égale a 0.3 um. Les conducteurs métalliques sont en or avec
une épaisseur de 4 pm. Le ruban central est large de 20 um et la fente entre celui-ci et la masse est égale a
31.5 pm.

S,; présente une diminution continue en fonction de la fréquence et le coefficient de réflexion (S;;) est
faible (autour de —23 dB). La légere ondulation du paramétre de transmission est la conséquence d’une
faible désadaptation entre I’impédance caractéristique de la ligne et I’impédance (50 Q) de 1’analyseur de
réseaux vectoriels. Le comportement fréquentiel des lignes est remarquablement bien prédit par la
simulation. Cette parfaite adéquation entre les résultats simulés (ligne continue de la Figure 29) et mesurés
est obtenue en appliquant au BST, des caractéristiques de dispersion et de pertes qui suivent une fonction

Cole-Cole, telle que : £ (@=p + &.+ c. .
(i 1)

ou g,‘et &* sont respectivement les permittivité en haute et basse fréquences. w=1/t est la fréquence
du mode mou. L’exposant B, est utilisée afin de prendre en compte une déviation de la relaxation Debye
(B=1). &* =360 — 1.12.5. Les paramétres 1 et  sont obtenus afin de concorder parfaitement aux mesures,

tels que : 7=0.21 et f=0.6.

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 110
Frequency (GHz)

Figure 29 : Paramétres de transmission en fonction de la fréquence d’une ligne CPW. Les points
triangulaires et la ligne continue représentent les résultats mesurés et simulés, respectivement. Le
zoom en insert représente une coupe transversale de la ligne CPW déposée sur un substrat de
saphir (£=9.4 et épaisseur de 500 pm). L’épaisseur du film de BST est égale a 0.3 pm. Les
conducteurs métalliques sont en or avec une épaisseur de 4 pm. Le ruban central est large de 20
pm et la fente entre celui-ci et la masse est égale a 31.5 pm. La longueur de la ligne est 2900 pm.
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V4. CONCLUSION

Dans cette partie, nous nous sommes intéressés au probleme de la dispersion et aux mécanismes des
pertes de films fins de BaSrTiO; grace a des mesures vectorielles sur une trés large gamme de fréquence
d’étude, s’étalant sur sept décades (de 10 kHz a 110 GHz). Nous avons exposé les méthodes de
caractérisations des propriétés diélectriques des films de BST fabriqués au LEMCEL. A I’aide de mode¢les
analytiques, de simulations électromagnétiques en éléments finis et de mesures fréquentielles, nous avons
ainsi déterminé les valeurs de la permittivité diélectrique relative et de la tangente de pertes di€lectriques
du film de BST considéré.

Afin d’atteindre cet objectif, nous avons mesuré et analysé les parametres S de capacités interdigitées
ferroélectriques pour extraire la dépendance fréquentielle de ses propriétés électriques. Ce type de mesure
présente cependant un certain nombre de difficultés techniques dans la littérature puisque les éléments
localisés utilisés dans la détermination de la permittivité souffrent d’effets distribués pour des fréquences
supérieures a quelques dizaines de gigahertz. Afin d’obtenir des résultats fiables et cohérents jusqu’a 100

GHz, deux approches ont été présentées.

La premicre est basée sur la mesure du coefficient de réflexion de capacités interdigitées de
dimensions microniques, qui ont permis d’extraire les propriétés diélectriques en fonction de la fréquence
et de la tension de polarisation (+/- 30 V). Apres I’application d’une technique de « de-embedding » de la
zone d’acces, un modele en éléments localisés a été proposé et validé jusqu’a 100 GHz. Ce mode¢le large
bande a permis d’apporter une meilleure compréhension des différents phénomenes électriques mis en jeu
dans des CID déposées sur BST. Cette modélisation large bande de CID a base de BST est a notre

connaissance un travail relativement original.

La seconde approche a été orientée vers 1’analyse de ligne CPW. En appliquant une technique de
« de-embedding » de type TRL (Thru-Reflect-Line), les paramétres électriques ont été extraits et comparés
a des simulations en éléments finis. Ainsi, la connaissance de ces caractéristiques permet dorénavant de

concevoir des lignes de transmission qui minimisent les pertes par réflexion.

Il est évident que de nombreuses sources d’erreurs peuvent intervenir et influencer les résultats
particulierement pour des études précises. En effet, de nombreuses erreurs peuvent affecter les résultats,
qui proviennent de nombreux parameétres lors des méthodes d’extraction des mesures (épaisseur de la
couche mince de BST, I’épaisseur de métallisation, la conductivité, la dispersion fréquentielle,...). Ces
différentes sources d’erreur peuvent avoir une influence importante sur les paramétres mesurés vis-a-vis
de celle engendrée par le film mince de BST. Il est donc nécessaire de faire plusieurs mesures sur
différents échantillons et également refaire des calibrations réguliéres, afin de faire une moyenne des
parametres d’extraction pour obtenir la valeur la plus cohérente et exacte. La cohérence des résultats
obtenus pendant ces travaux confirment le choix des approches et les précautions prises, puisque les deux
méthodes d’extraction large bande des parameétres du BST convergent vers les mémes résultats.

Les valeurs des permittivités diélectriques relatives déterminées a partir de ces mesures sont
comprises entre 320 et 370, sur une trés large bande de fréquence. Nous avons pu ainsi mettre en évidence
un comportement quasi constant des valeurs de €,. La permittivité mesurée présente une légere dispersion

en fonction de la fréquence, de I’ordre de 2% par décade, mais aucun phénomeéne de résonance n’a été
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observé. D’autre part, ces mesures ont permis de déterminer les valeurs de tangentes de pertes
diélectriques qui sont comprises entre 0,1 et 0,15 avec une évolution quasiment constante en fonction de la
fréquence. Ces résultats prouvent que les films de BST considérés dans ce travail ne présentent pas de
phénomenes de relaxation jusqu’a 110 GHz [Réf. 11.76].

La connaissance de ces différents parametres permet de confirmer I'intérét des matériaux
ferroélectriques sous forme de films fins et d’appréhender leur intégration dans des circuits microondes

accordables en fréquence.
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VI.1. INTRODUCTION ET CONTEXTE DE L’ETUDE

Dans ce chapitre, les potentialités des lignes de transmissions chargées par des capacités de BST,
pour des applications de déphasage micro-ondes sont présentées. Les déphaseurs micro-ondes a faible
perte et faible prix sont nécessaires pour améliorer les performances et réduire les prix des réseaux
d’antennes par exemple. Dans ce contexte, I’introduction des technologies a base de films minces
ferroélectriques offre de nouvelles perspectives. Nous avons déja justifié en introduction (chapitre I) les
nombreux avantages de cette technologie par rapport aux autres types de déphaseurs : de faibles pertes et

une parfaite compatibilité avec les techniques de fabrications de circuits monolithiques.

Les déphaseurs utilisés aux radiofréquences et en micro-ondes utilisent en général des condensateurs
variables a I’aide d’une tension continue appliquée a des diodes varicap ou des transistors. Une alternative
a I'utilisation de composants actifs est présentée dans ce travail : il s’agit d’utiliser une couche mince de
matériau ferroélectrique, soumise a une tension continue variable. Les déphaseurs de cette étude sont ainsi
constitués d’une ligne de transmission chargée périodiquement par des capacités interdigitées (CID) a base

de films BST déposé sur toute la surface des structures.

Les matériaux ferroélectriques ont des propriétés diélectriques non linéaires c'est a-dire que leur
permittivité complexe dépend de la tension a laquelle ils sont soumis : &V) = €(V) — j. €°(V). La

tangente de perte tg & = €’/ évolue aussi avec la tension V. Lorsqu’on augmente V, € (V) et tg &
diminuent. La possibilité de déposer ce matériau en film mince, d’épaisseur inféricure a 1 pm, avec de

bonnes propriétés di¢lectriques permet la réalisation de composants passifs pour les fréquences RF mais

aussi micro ondes. Nous allons utiliser cette variation de € afin de réaliser des condensateurs a capacité
variable : ils ont été fabriqués sous forme interdigitée. Ces condensateurs sont disposés régulierement
entre la ligne et le plan de masse d’un guide coplanaire métallique. De plus, les fims de BST ont été
déposés selon une technique sol-gel permettant ainsi une fabrication bas coiit. Les caractéristiques des
déphaseurs réalisés en terme de tension de commande et de facteur de mérite, positionnent ces circuits a
I’état de ’art.

Le but de cette étude étant d’introduire 1’accordabilité dans des circuits a base de métamatériaux,
nous présentons en premier lieu la réalisation d’un déphaseur classique (dénommé « déphaseur main-
droit » : MD ou RH) puis un circuit main-gauche. Apres avoir justifié les choix technologiques des deux
types de déphaseurs et les équations de base, I’étude de réalisation et les modeles associés décrivant la

conception de chaque circuit sont résumés et confirmés par les performances expérimentales micro-ondes.

Les déphaseurs RH ont été initialement introduits par 1’équipe du Laboratoire d’Etude des Matériaux
et des Composants pour I’Electronique (LEMCEL) de 1’université de Calais, par le Professeur M. Carru.
Les travaux réalisés au cours de cette thése ont permis de réutiliser la technologie sol-gel appliquée au
BST et développée par M. Velu. Aprés une étape de conception optimisée présentée dans ce manuscrit,
des lignes de transmission dont la vitesse de phase peut étre contrélée en changeant les valeurs des
capacités de charge ont été fabriquées a ’'TEMN.
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V1.2. CONCEPTION D’UN DEPHASEUR A BASE DE BST

VI.2.1. CHOIX DU SUPPORT DE PROPAGATION

Pour le support de transmission, plusieurs topologies sont possibles : soit des circuits distribués en
utilisant les propriétés variables de la ligne de transmission (Figure 1) soit une ligne chargée
périodiquement par des éléments discrets tels que des diodes, des MEMS ou des capacités, reproduisant
une ligne synthétique (b). En adoptant la ligne chargée, plusieurs configurations sont possibles : planaires

ou par via-hole.

VI1.2.1.1. CHOIX DE LA LIGNE CHARGEE

Pour les déphaseurs, dont le but est de faire varier les propriétés de transmission d’un circuit

(variation de la vitesse de phase), plusieurs topologies sont possibles :

e (a) un circuit distribué en utilisant les propriétés variables d’une ligne de transmission :

Un tel circuit est constitué d’un substrat de BST ou de films épais déposés sur un substrat épais. 11
utilise les propriétés du substrat d’une ligne de transmission variable en fonction d’une tension appliquée.
Bien qu’il permette I’utilisation de fortes puissances, il nécessite des tensions de commande tres
importantes (par exemple un déphasage de 30° avec 15 kV/cm a 20 GHz [Réf. 11.72]) pour obtenir des
variations faibles des propriétés de transmission, dues a la grande distance séparant la ligne centrale du
signal de la masse. On peut éventuellement diminuer la distance inter-masse mais ceci conduit a des lignes

de transmission a tres faible impédance.

e (b) Circuit chargé par des éléments localisés :

Ces circuits utilisent des lignes de transmission chargées par des éléments discrets, capacitifs
notamment. Une grande accordabilité est possible avec une faible tension de polarisation. Par ailleurs ce
type de topologie permet une grande flexibilité quant a la conception des circuits. Ainsi, cette
configuration sera dorénavant choisie pour nos déphaseurs.

Capacitors .«

Figure 1 : (a) Exemple de ligne de transmission coplanaire distribuée dont les propriétés de
transmission sont variables. (b) Ligne de transmission chargée par des éléments discrets variables

Substrate BST

VI1.2.1.2. CHOIX DE LA TECHNOLOGIE COPLANAIRE :

Les lignes de transmission coplanaires sont utilisées préférenticllement comme support de
transmission pour leur facilité d’intégration d’¢léments localisés en parallele. Par comparaison avec
d’autres types de topologies, les lignes microstrip ont ¢té largement utilisées dans I’industrie des
hyperfréquences, mais les lignes coplanaires (CPW) deviennent plus attractives car elles ne nécessitent pas
I'utilisation de « via-holes » qui sont plus difficiles et colteuses a fabriquer et se traduisent par des
inductances parasites. Les lignes CoPlanar Strip (CPS) sont quant a elles peu répandues et elles nécessitent
I’ajout de transitions (CPS-CPW ou CPS-microstrip). Par ailleurs, a la base, les lignes CPS n’ont pas la

configuration adéquate pour polariser les capacités, ce qui implique une ingénierie complexe pour 1’acces

- 196 -

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre VI - Conception de déphaseurs RH et LH a base de films minces ferroélectriques

de la tension DC aux capacités. La technologie coplanaire a donc été choisie pour la fabrication des
déphaseurs de ces travaux.

VI1.2.2. CHOIX DU SUBSTRAT HOTE : LE SAPHIR

e  Critéres de sélection

Le choix du substrat est également important pour la conception d’un circuit RF ou microonde
puisque ses propriétés peuvent influencer différents phénomenes, ainsi il doit :

- étre compatible avec le BST, ne pas engendrer de stress thermique : choisir des valeurs de CTE
(Coefficient Thermique d’Expansion) proches pour le substrat et le BST pour éviter des
craquements

- minimiser le courant de fuite

- avoir de faibles tangentes de perte aux fréquences micro ondes

- avoir une constante dié¢lectrique adaptée aux exigences du circuit

- étre peu couteux et facilement disponible

En résumé, la géométrie, I’orientation de la maille, le coefficient d’expansion thermique (ou CTE
parametre définissant comment un matériau change ses dimensions en fonction de la température) et les
caractéristiques de surface sont les éléments essentiels qui déterminent le choix du substrat hote.

Ainsi, plusieurs substrats peuvent étre candidats a la technologie du BST et ont déja été utilisés tels
que le silicium, le saphir, le quartz, le MgO et le LaAlO3. Cependant le silicium sera écarté du a un
courant de fuite non négligeable : cette technologie est pour le moment une barriére technologique. Le
verre semble étre un bon candidat mais démontre une accordabilité relativement faible. En régle générale,
les performances du matériau seront optimales si les imperfections cristallographiques sont minimisées :

ainsi ces substrats monocristallins sont de bons candidats pour le dép6t de films BST.

e Choix du saphir :

L’équipe du LEMCEL a choisi le saphir, I’alumine polycrystallin, de formule Al,Os, structure
hexagonale et de permittivité environ égale a 10. Le saphir a été choisi comme substrat hote en raison de
sa grande compatibilit¢ avec le BST déposé par méthode sol-gel et des performances obtenues, les
substrats de saphir présentent de faibles pertes (tand =10"*) aux fréquences micro-ondes,

- par ailleurs, les films de BST déposés sur ’axe « c-axe » du substrat présentent une grande

accordabilité par rapport au verre.

- disponible en grande taille (6 **). Cependant, les processus présentés dans ces travaux ont été fait

sur de petites surfaces.

Généralement il est préférable d’utiliser un substrat a faible permittivité afin de concentrer le champ
¢lectrique dans le BST et minimiser les lignes de champ se propageant dans le substrat support. En contre
partie, pour de faibles valeurs de permittivité de substrat, la constante diélectrique relative de la ligne de
transmission est plus faible, résultant a des dimensions géométriques de la ligne CPW plus importantes, ce
qui est contraignant pour I’intégration de circuits miniaturisés. Le saphir (de permittivité environ égale a

10) parait donc un substrat parfaitement adapté a notre application et technologie.

e Caractéristiques physiques du saphir :
Ces substrats de saphir sont orientés (0001) ce qui signifie que 1’axe C est normal a la surface. La

permittivité relative vaut € = 11,5 avec des tangentes de pertes égales a 3x10™ dans le plan de la couche et

€ = 9,4 avec des tangentes de pertes égales a 8.6x10™ dans 1' épaisseur, 2 10 GHz et 77 K. Ces substrats
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ont une taille de Icm * lcm et une épaisseur de 500um. Les substrats de saphir utilisés dans cette étude
ont été achetés a la société CRYSTAL GmbH.

V1.2.3. CHOIX DES ELEMENTS LOCALISES ACCORDABLES : CAPACITES INTERDIGITES (CID)

VERSUS CAPACITES PLANS

Pour rappel, les dispositifs accordables en fréquence utilisant des ferroélectriques sont basés sur la
variation de la permittivité diélectrique de ces matériaux en fonction de la tension de polarisation
appliquée. Le dispositif le plus simple permettant de mettre a profit cette variation est le condensateur. On
distingue deux types de géométrie. La premiére est la capacité plan en recouvrement ou MIM (Metal-
Isolant-M¢étal), pour laquelle le ferroélectrique est en sandwich entre les couches métalliques. La seconde
est la capacité interdigitée (CID) pour laquelle la couche ferroélectrique est directement déposée sur le
substrat et les électrodes métalliques, formant la structure interdigitée, sur la surface du film
ferroélectrique. Les avantages et les inconvénients de ces structures sont résumés ci-aprés (Tableau 1).

(A) CAPACITE PLAN AVEC DU SI;N,4 (B) CAPACITE INTERDIGITEEE

PR

[csnerne 4o s

Effet de bord (fringing effect) tres faible
Utilisation maximale de I’accordabilité du film
(totalité du volume de diélectrique soumis au

champ électrique)

difficile des MIM en micro-onde
Besoin d’une grande tension d’application en
cas de matériau épais

Evite les problemes de croissance de matériau sur des
électrodes métalliques : réduction des dégradations
microsrtucturales a I’interface diélectrique-métal

Etape technologique simple (1 niveau de masque) :

% Faible tension de contrdle nécessaire pour une déposition du métal directement sur BST
ﬁ acordabilité significative Processus peu colteux pour des dimensions
% Grandes valeurs de capacités possibles relativement correctes
> Grande accordabilité pour de faibles gaps interdoigts,
< Diminution des capacités parasites a [’interface
métal-diélectrique
- Faible valeur de capacité : applications micro-ondes
(pF)
Processus technologique plus complexe (3 importants effets de bord dus au grand nombre
niveaux de masques sont nécessaires pour la d’électrodes : réduction de I’accordabilité
lithographie : électrodes inférieures, répartition du champ dans le BST, l'air et le
73 diélectrique, électrodes supérieures) substrat : accordabilité moins importante
E Difficulté pour processer le matériau difficultés de fabrication pour des technologies
E diélectrique sur I’¢lectrode inférieure inférieures a 1 pm (lithographie électronique)
E Difficulté de réalisation en trés HF pour de effets parasites dus au caractere distribué des doigts
% faibles valeurs de capacité (fF) avec des
O matériaux a forte constante diélectrique sous
E forme de films car C = €o.er.S/d : intégration

Tableau 1 : Avantages et inconvénients des structures capacitives : capacités MIM versus CID
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Les possibilités de lithographie (électronique notamment) a 'IEMN permettent aisément d’atteindre
des dimensions de 1’ordre du micron. Il est possible d’obtenir une grande accordabilité avec de faibles
tensions. Par ailleurs, les étapes technologiques étant plus simples et moins colteuses, les déphaseurs

seront chargés par des éléments CID.

VI.3. CONCEPTION D’UN DEPHASEUR CLASSIQUE MAIN-DROIT EN BANDE K
A BASE DE CID EN TECHNOLOGIE BST

Ces déphaseurs ont été fabriqués a ’IEMN sur des substrats a base de BST élaborés par une méthode
sol-gel au LEMCEL. Ces circuits utilisant des CID a base de BST sont capables de produire un déphasage
de 360° a 40 GHz grace a une faible tension DC (17 V) appliquée sur chaque CID et avec des pertes
d’insertion modérées. Les pertes par réflexions sont inférieures a 10 dB sur toute la bande de fréquence et
pour les deux extremums de tension appliquée. Ces circuits présentent un des meilleurs facteurs de mérite
reportés dans la littérature pour des déphaseurs a base de BST. Le principe d’une ligne de transmission a
déphasage est décrit en annexe B.

VI.3.1. DESIGN ET OPTIMISATION DU DEPHASEUR RH

Afin d’améliorer les performances ¢lectriques des déphaseurs, notamment en terme de déphasage et
de pertes d’insertions, des études paramétriques ont été menées en variant :

- le nombre de CID par unité de longueur (soit x)

- les géométries des CID.

- laposition des CID

- la forme des zones d’acces

L’amélioration des performances du déphasage en fonction de la géométrie des CID a été largement
approfondie précédemment dans le chapitre traitant de la caractérisation des CID a base de films BST, et il
en a été conclu que des CID ayant un gap de 1 pm donnent les meilleurs résultats (Figure 2). L’étude
présentée ici détaille plus particulierement les performances d’un déphaseur en fonction de la valeur de la

capacité de charge CID par rapport a la capacité de la ligne de transmission.

1.04 pm

865.1 nm

878.¢ nm

T.Qg m

x5250 Spm———— 10Ky Smm
uz IEMN

Figure 2 : Photographie d’une CID avec une technologie 1 pm [Réf. 11.77]
VI.3.1.1. REDUCTION DU PROBLEME A DEUX FACTEURS

L’optimisation d’un déphaseur peut s’opérer autour de deux facteurs que sont le facteur de charge ‘x’
et le contraste en capacité ‘y’ définis par les expressions ci-apres. Cl est la capacité linéique de la ligne de

transmission, L., est sa longueur et Ct représente la capacité d’une cellule unitaire (liée a la ligne de
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transmission). Cy™ et C,,™" sont respectivement les capacités maximale et minimale de 1’élement
localisé. Cette capacité est maximale & tension de polarisation nulle et minimale pour la tension de
polarisation maximale (40 V pour notre application). y correspond également au complémentaire de

I’accordabilité A de la capacité, telle que (A=1-y) :

Cha /Ly _ CaOV)/ Loy  Cou(0F) Cor _ CouV)
(Eq. 1) X = = = et (Eq 2) y= max =
Cl Cl Ct cm " C.(0 V)

Tous les parametres du circuit tels que I’'impédance, la fréquence de Bragg et la différence de phase
peuvent étre exprimés en fonction de ces deux paramétres simplifiant ainsi [’optimisation des

performances du circuit.

V1.3.1.2. PERTES D’INSERTION

Les pertes d’insertion constituent un paramétre important a prendre en compte dans la conception
d’un circuit RF. Les pertes d’insertion totales d’un déphaseur ont deux contributions : les pertes dues a la
ligne de transmission et celles des éléments de charges capacitives (les CID). Les pertes de la ligne
dépendent de la géométrie de la ligne et des matériaux utilisés pour les métallisations et le substrat. Les
pertes des CID dépendent de leur géométrie et de la technologie utilisée.

Les CID peuvent étre modélisées par un circuit série {R+(C//G)} (cf chapitre V sur la caractérisation
des CID). En HF, les pertes des CID sont essenticllement dominées par la résistance série (R) des
¢lectrodes métalliques, validant le modéle proposé. Cette résistance série augmente en racine carré de la
fréquence.

Nous nous intéressons a présent aux variations des pertes d’insertions en fonction du facteur de
charge. Ainsi, nous faisons varier les dimensions transversales de la ligne CPW et les valeurs du facteur de
charge x. La Figure 3 présente les pertes d’insertion mesurées en fonction du facteur de charge x a 10
GHz, pour trois valeurs de x : 1.4, 2 et 3. Celui-ci influence fortement les pertes d’insertion qui sont
minimales et égales a 5 dB pour x=1.4. Cette tendance d’un minima des pertes d’insertion en fonction de
x a déja été constatée pour des lignes de transmission non linéaires dans la littérature [Réf. 11.5].

12

10 -
. 0V
G -

4

Insertion loss (dB)

F

] T T T
0 1

2
Loading factor x

Figure 3 : Pertes d’insertion en fonction du facteur de charge x a 10 GHz.
V1.3.1.3. FREQUENCE DE BRAGG

La fréquence de Bragg peut s’exprimer en fonction du facteur de charge x selon I’équation suivante :

2.f
e = —————— (Eq. 3)
S soss B.L., A1+x
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Ainsi, une augmentation de X, c'est-a-dire une hausse de la prédominance de la capacité de charge
Cvar par rapport a la capacité par unité de section, engendrera une diminution de la fréquence de Bragg.
La fréquence de Bragg sera donc minimale quand la polarisation sera minimale (extremum a 0 V).

Cependant, les réflexions dues aux sections chargées s’additionnent en phase résultant en une
augmentation des pertes d’insertion, qui deviennent de plus en plus importantes deés que la fréquence de
travail est proche de la fréquence de Bragg. Ainsi, quand on congoit une ligne de transmission chargée par
des éléments localisés, la fréquence de Bragg minimum (pour le cas sans polarisation) doit étre supérieure
a la fréquence supérieure de travail (supérieure a 30 GHz).

La fréquence de Bragg minimum a été choisie proche de 30 GHz. En combinant les équations 1 et 2,
nous pouvons exprimer la longueur d’une section unitaire Lsect en fonction du facteur de charge x. Elle

doit étre comprise entre 400 et 500 um, selon I’équation :

V.
L., =——F—— (Eq. %)
o Al x

ragg *
V1.3.1.4. IMPEDANCE ET ZONE D’ACCES

Un des paramétres les plus importants dans la conception des déphaseurs est I’impédance
caractéristique de la ligne chargée vis-a-vis de I’impédance de référence de mesure (50 ohms). Puisque la
capacité de charge varie en fonction de la tension, I’impédance caractéristique de la ligne chargée ne peut
étre adaptée a 50 ohms pour chaque état de polarisation. Afin d’équilibrer le niveau des pertes d’insertion
dans les cas extremums de polarisation, 1’objectif choisi est d’imposer I’impédance caractéristique de la
ligne chargée (ZL) a 50 ohms quand la capacité est maximale, c'est-a-dire pour le cas initial sans
polarisation (0V), puisque pour cet état, la fréquence de Bragg est minimale (cette fréquence étant associée
a des pertes d’insertion maximales). En utilisant les équations du paragraphe précédent et en imposant

cette derniére contrainte, nous pouvons calculer I’impédance de la ligne non chargée (Zi) adéquate en

fonction du facteur de charge x : Z, =504/1+x (Eq. 5)

140
120
100 -
80

60
40 -
204+ - —-—-—-—-—-—-— - —-

0 T T T T T

0 1 2 3 4 5 6
Facteur de charge x

Zi (Ohms)

Figure 4 : Evolution de I’'impédance caractéristique (Zi) de la ligne CPW non chargée en fonction
du facteur de charge x

Ce graphique (Figure 4) nous indique ainsi que, pour des facteurs de charge supérieurs, I’impédance
Zi de la ligne doit étre plus grande afin de conserver une impédance de 50 Ohmns pour la ligne chargée.

Par exemple, il est nécessaire de choisir une impédance caractéristique de la ligne CPW non chargée
égale a 78 ohms pour un facteur de charge x égal a 1,4. Par itération, sur les dimensions transversales de la
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ligne CPW par des formules quasi-statiques, puis par raffinement grace a des logiciels par éléments finis
(HFSS) la ligne coplanaire haute impédance a finalement les dimensions suivantes :

o largeur du ruban central = 60 pm

o distance inter-masse : 180 pum

Il est évident qu’en réduisant le parametre x (en diminuant la variation de la capacité de charge ou en
augmentant la capacité de la ligne de transmission Ct), la variation de I’impédance caractéristique sera
moins importante résultant a un circuit mieux adapté pour les différents états de polarisations. Cependant
ceci se fera au prix d’une réduction du déphasage maximal. Il sera possible néanmoins de concevoir des
circuits pour tout déphasage désiré en augmentant le nombre de sections €lémentaires au détriment d’une
augmentation de la taille physique (Longueuryge=nsec*Lseer) du circuit et des pertes intrinséques au
systeme.

Afin d’obtenir une ligne chargée de 50 ohms, la ligne de transmission a vide qui est a haute
impédance, nécessite des distances inter-masses importantes. Les valeurs ainsi calculées (W=60 pm et G =
180 pum) posent le probléme de la pose des pointes de mesures dont 1’écartement est égal a 125 pm. Le
probléme est résolu en ajoutant deux zones d’accés (ou « tapers ») a chaque extrémité du déphaseur. La
principale fonction de ces tapers est de minimiser les pertes par réflexion en assurant la conservation de
I’impédance entre les zones d’acces et le circuit déphaseur. Nous présentons sur la Figure 7-b, une

photographie de la transition utilisée dans nos circuits.

VI1.3.1.5. DEPHASAGE MAXIMAL

En injectant les paramétres x et y dans les équations du paragraphe précédent, nous pouvons
exprimer simplement la différence de phase maximale possible obtenue pour une section et pour toute

fréquence par :

Ady = 9(0) = (V) = B Lo, WA+ 3) = J0+x3)| Ea.6)

Une augmentation de la longueur d’une section unitaire permet une augmentation du déphasage
maximal et donc une réduction du nombre de sections pour un déphasage désiré. En contrepartie, cette
augmentation rapproche la fréquente de Bragg des fréquences de travail.

Ce déphasage maximal peut également s’exprimer en fonction de la fréquence de Bragg :

A = 2.f - [+ x.p) (Eq.7)
fBragg 1+x

__ 008 40
'g 0.07 - 0 35
<006 — - — - — - > —-— - — - —|] 930+
% =
g 0.05 - § 25 |
g 0.04 220
g 00383 1— /- — -~ — - — ~— - — 7 [ 154+— - — - — - — - — - — - — - —
2002+ /f — - — - — - — - — - — -~ £
S E104— - — - — - — - — - — - — - —
@001 +f - — - — - — - — - — - — - -2
o 5 U —
0 : : ;
0 1 2 3 4 0 ‘ ‘ ‘
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loading factor (x) (a) loading facteur x (b)

Figure 5 : (a) Déphasage maximum Ag

) .x (en radian) par section du déphaseur 2 10 GHz en

fonction du facteur de charge x. (b) Nombre de sections nécessaires en fonction de x pour obtenir
un déphasage de 360° a 40 GHz
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Nous présentons sur la Figure 5-a, le déphasage maximum par section, obtenu a 10 GHz en fonction
du facteur de charge x. Le paramétre y, issu des mesures, correspond au complémentaire de 1’accordabilité
et est égal a 0.53. La fréquence de Bragg est considérée constante et égale a 50 GHz (alors que fbragg
diminue quand x augmente). On peut démontrer qu’en augmentant la charge x et/ou en diminuant y, le
déphasage obtenu est plus important : en effet, ces précédentes conditions conduisent a une plus grande
variation de la vitesse de phase et donc du déphasage.

Ainsi, le nombre de sections nécessaires pour obtenir un déphasage de 360° a une fréquence f est

—2_7[ (Eq. 8)
sect A¢ q'

max

Afin d’obtenir un déphasage de 360° a 40 GHz (ou 180° a 20 GHz) avec une tension DC de 30 V,
correspondant a une accordabilité de (1-y)=0,53, le graphique de la Figure 5-b indique clairement le

donné par: n

nombre de sections nécessaires en fonction du facteur de charge x. Par exemple, pour x=1,4, il faut

environ 30 sections €lémentaires.

A partir de 1’équation du déphasage maximal A@__ , le déphasage augmente linéairement avec la

ax 2

fréquence. La Figure 6, montre maintenant la dépendance fréquenticlle de Ad,

jusqu’a 25 GHz et
compare ces variations avec les résultats expérimentaux pour un déphaseur défini par x=1,4. Un bon
accord est obtenu jusqu'a 15 GHz, avec cependant quelques écarts pour les fréquences supérieures Ceci
peut s’expliquer par le fait que plus la fréquence de travail s’approche de la fréquence de Bragg, plus le

déphasage dévie de sa réponse linéaire, ceci est également vérifié dans la littérature [RéEf. 11.30].

0.2

0.16 - .
>
o 0.12 -
© *
s
£ 0.08 -
[a]

Dephasage en fonction de la
0.04 - fréq x=1.4
4 Dephasage experimental
0 T T T T

0.E+00 5.E+09 1.E+10 2.E+10 2.E+10 3.E+10

Fréquence (GHz)

Figure 6 : Variations fréquentielles de A¢@___ pour x=1,4. (Points roses : données

expérimentales; Ligne bleu : modéle type circuit)

On peut en conclure que le modele de la ligne de transmission synthétique proposé apparait
relativement correct pour des fréquences bien inférieures a la fréquence de Bragg (valable pour f <

f= %), alors que pour des fréquences supérieures un modele plus complet prenant en compte les
4

pertes et la dépendance de la fréquence de Bragg en fonction de x parait nécessaire. En effet, pour les
fréquences hautes, il semble difficile d’analyser les déphaseurs avec des formalismes de type circuit : des
modélisations électromagnétiques seront ainsi effectuées grace au logiciel HFSS et comparées aux

résultats expérimentaux finaux.
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VI1.3.1.6. BILAN SUR L’OPTIMISATION D’UN DEPHASEUR RH

Une augmentation de la longueur d’une section Lsect permet d’obtenir des déphasages plus
importants (ou diminuer le nombre de sections pour un déphasage désiré) mais engendre une diminution
de la fréquence Fbragg, ce qui est contraignant pour des déphaseurs fonctionnant aux hautes fréquences. Il
en est de méme si ’on augmente le facteur de charge ou si ’on diminue la capacité linéique Cl: on
autorise une plus grande augmentation du déphasage maximal mais en contrepartie la fréquence de Bragg
diminue .

Ce constat révele un compromis entre les pertes et la fréquence de Bragg. Ce compromis nécessite
une démarche d’optimisation afin de minimiser les pertes selon leur origine : pertes par réflexions dues a
la fréquence de Bragg par rapport a la fréquence de travail ou pertes d’insertion (ou intrinseques) dues a la
longueur importante d’un circuit.

VI.3.2. FABRICATION DES DEPHASEURS RH

La Figure 7 illustre le lay-out du circuit déphaseur fabriqué qui peut étre considéré comme
I’intégration série de trois composantes :

- une zone d’acces a 50 ohms permettant la pose des pointes de mesures

- latransition (un « taper ») pour I’adaptation d’impédance entre la ligne CPW et la zone d’acces

- une ligne coplanaire a haute impédance chargée périodiquement par des CID connectées en

parallele a la masse.

Figure 7 : Design d’un déphaseur a base de films de BST en technologie CPW a 6 sections unitaires
(7mm x 1mm). (a) Vue compléte du layout du déphaseur. (b) Taper pour I’adaptation d’impédance
entre la ligne CPW chargée par les capacités et la zone d’accés. (c) Zoom sur une capacité
interdigitée. [Réf. 11.78]

La géométrie fut congue selon les critéres précédemment détaillés et validés par des simulations en
éléments finis (HFSS), afin d’obtenir un déphasage de 180° a 20 GHz. La fréquence de Bragg est fixée a
50 GHz. Afin de garder la symétrie de la structure, la capacité de charge est séparée en deux capacités
(soit de valeur la moiti¢), et connectées en configuration paralléle de part et d’autre du ruban central de la

CPW jusqu’a la masse. Cela signifie que la tension appliquée a chaque CID variable est égale a la moitié
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de la tension appliquée au circuit : ainsi, un déphasage quasiment double pourrait étre obtenu si la tension
de polarisation était appliquée a chaque élément.

Afin d’obtenir un facteur de charge égal a 1,4, le ruban de la ligne CPW, d’impédance 78 Ohms, a
une largeur de 60 um et une distance inter-masse de 180 um. Le circuit intégre 29 sections élémentaires
de 480 pum, ce qui correspond a une longueur totale d’environ 1,5 cm. Les circuits ont été réalisés par
lithographie électronique. Apres enduction, insolation et révélation de résines, 1’or est déposé par
évaporation sous vide pour obtenir une épaisseur de 400 nm environ. La dissolution de la résine permet de

définir les circuits déphaseurs sur le substrat couvert de BST.

V1.3.3. CARACTERISATIONS VECTORIELLES DES DEPHASEURS RH

Nous présentons dans cette partie, les résultats expérimentaux obtenus avec un déphaseur fabriqué a
partir de films Bay 5 St s Tiggs.

Les caractérisations hyperfréquences des déphaseurs ont été effectuées, a température ambiante, a
I’Analyseur de Réseaux Vectoriels de chez Agilent (E8361A: 10 MHz-67 GHz), avec des pointes
coplanaires GGB Industries (40A-GSG-125-DP). Le VNA a été calibré de 10 MHz a 40 GHz selon les
techniques standards de calibration de type LRRM (Line Reflect Reflect Match).

La figure 9 compare la dépendance de la phase de S,; en fonction de la fréquence pour les états sans
polarisation et avec une tension de 40 V. On remarque que les variations de la phase a 0 V ont des pentes

plus raides que celles a 40 V et que la différence entre les deux courbes augmente avec la fréquence.

Frequency [GHz)

Figure 8 : Variation de la phase du parameétre S,; a0Vet a40 V

L’amplitude de S, (ou pertes d’insertion) en fonction de la fréquence est reportée sur la Figure 9-a
pour 0 Vet 40 V. Les pertes d’insertion sont inférieures a 5 dB pour les fréquences proches de 30 GHz en
absence de polarisation alors que le méme niveau de perte est obtenu autour de 15 GHz pour la
polarisation maximale.

Pour les fréquences supérieures, on peut remarquer une chute de ’amplitude de S,; puisque les
fréquences de travail sont proches de la fréquence de Bragg. Ces pertes d’insertions plus importantes pour
les fréquences supéricures et dans le cas non-polarisé s’expliquent par différents phénomenes:

- a0V, lavaleur des CID est maximale résultant en une fréquence de Bragg plus basse, et donc

une augmentation des pertes par réflexions,

- 240V, les pertes diélectriques du BST sont moins importantes que le cas sans polarisation.
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Figure 9 : (a) Amplitude de S;, en fonction de la fréquence pour deux états de polarisation. (b)
Amplitude de S;; en fonction de la fréquence pour deux états de polarisation

La Figure 9-b présente le coefficient de réflexion et indique des valeurs inférieures a —10 dB (-15 dB
jusqu’a 20 GHz), pour les différents états de polarisation du DC jusqu’a 40 GHz. On peut donc déduire
que I’'impédance de la ligne chargée s’écarte peu de I’'impédance de référence (50 ohms), ce qui valide
I’optimisation effectuée lors de la conception et notamment le choix de la valeur d’impédance (50 Ohms)
pour le cas a 0 V (§ VI.3.1.4). Par ailleurs, les pertes plus importantes constatées pour le cas sans
polarisation, attribuées a la diminution de la fréquence de Bragg et a une augmentation des pertes

diélectriques, ne sont pas dues a une désadaptation d’impédance.

Les variations de la différence de phase (en référence a la phase a 0 V) en fonction de la tension de
polarisation sont reportées sur la Figure 10-a pour 4 valeurs de fréquences : 20, 30, 35 et 40 GHz.
L’objectif d’un déphasage de 360° est obtenu a 30 GHz pour une tension de polarisation de 40 V, a 40
GHz avec seulement 17 V : ces résultats sont a 1’état de I’art et pourront étre comparés aux performances
de déphaseurs de la littérature. Par ailleurs, le déphasage maximal obtenu dans ce travail est de 600°,

obtenu a 40 GHz avec 40 V.
(a) ~ 120 (b)

> 40 GHz E av
. 600 2
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%‘ 400 Pl o
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‘ " Bias uggaga v} » “ Frequency [GHz)

Figure 10 : (a) Différences de phase en fonction de la tension DC pour différentes fréquences. (b)
Différences de phase en fonction de la fréquence pour différentes polarisations

La Figure 10-b compare les variations du déphasage mesuré en fonction de la fréquence pour
plusieurs valeurs de polarisation. L’évolution est linéaire jusqu’a 25 GHz, valeur correspondante a la
moiti¢ de la fréquence de Bragg. On observe ensuite une déviation lorsque 1’on s’approche de cette
fréquence de Bragg. La courbe présentant la plus grande non linéarité est celle obtenue a 40 V bien que
dans ce cas, la fréquence de Bragg soit la plus importante. Ceci s’explique par le fait que les différences de

phase présentées sur la Figure 10 sont calculées par rapport a la phase du déphaseur a 0 V, présentant la
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fréquence de Bragg la plus basse. Ainsi cette non linéarité s’atténue si I’on fait la différence entre les
phases a 40 et 30 V par exemple.

Le facteur de mérite (Figure 11) traduisant les performances du déphaseur en incluant les pertes, est
égal au rapport entre le déphasage en degrés et les pertes d’insertion en dB a 0 V (ce cas représente la
situation la moins favorable en terme de pertes). L’évolution du facteur de mérite en fonction de la
fréquence passe par un maximum autour de 20 GHz, puis décroit entre 20 et 40 GHz. Ce gabarit définit les
fréquences d’opération. Les meilleurs facteurs de mérite que nous ayons obtenus varient de 7°/dB a 10V,
a 27°/dB a 40 V. Nous avons obtenu récemment un déphaseur avec un facteur de mérite égal a 85°/dB @
30 GHz (résultats présentés dans : [REf. I1.78]).

30

= 40V
o285 -

gzn 1 —

215 +

T 10 - 10y

L
L
0+ T T T

o 10 20 30 40
Frequency {GHz)

Figure 11 : Facteur de mérite K en fonction de la fréquence pour différentes polarisations.

e  Modélisation : comparaison des résultats expérimentaux et simulés en éléments finis
Pour les fréquences ¢€levées, il devient difficile d’analyser les déphaseurs selon un formalisme de type

circuit. Par conséquent, les déphaseurs ont été modélisés par HFSS, logiciel électromagnétique qui résoud
les équations de Maxwell par la méthode des éléments finis. Pour combiner les exigences de précisions du
maillage et les capacités de calculs de nos machines, les simulations ont été réalisées sur des cellules
unitaires afin de pouvoir les représenter par des matrices chaines. Nous avons ensuite procédé a une mise
en cascade de plusieurs cellules unitaires dans 1’environnement ADS dans le but d’obtenir les paramétres
de transmission de la structure entiére. Les résultats finaux sont présentés sur la Figure 12 pour 0 V et 35
V. Les meilleurs accords théorie-expérience ont ¢té obtenus avec les caractéristiques diélectriques
suivantes : £=330 et tan o =6x10. Pour la tension de 35 V, ces résultats correspondent aux mesures alors
que quelques différences apparaissent pour le cas sans polarisation. Les résultats calculés ne prennent pas
en compte la variation de la permittivité du BST en fonction de la fréquence, ce qui explique I’écart entre

les résultats calculés et expérimentaux pour les fréquences hautes.

]
-4 -
o8
2
ﬁqz measured and
simulated @0 v
-16 4
=20 T T T T T
i} 5 10 15 20 25 o
F{GHz)

Figure 12 : Comparaison des coefficients de transmission S;, mesurés (rouge) et simulés sous HFSS
(bleu) pour un déphaseur dont la fréquence de Bragg est 30 GHz.
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VI1.3.4. CONCLUSIONS DES DEPHASEURS RH

Des déphaseurs analogiques utilisant des capacités interdigitées a base de BST a 1’échelle du
micrometre et périodiquement réparties le long d’une ligne de transmission coplanaire a haute impédance,
ont été¢ congus, fabriqués, caractérisés et analysés. La conception a été optimisée afin d’obtenir un
déphasage important dans la bande Ka avec une tension de polarisation relativement faible. Ainsi a 20
GHz un déphasage de 200° a été obtenu avec une tension de polarisation de 40 V, soit un facteur de mérite
de 27°/dB @ 40 V.

Dans le Tableau 2, les performances de différents déphaseurs sont comparées. On s’intéresse plus
particulierement au déphasage maximum obtenu en fonction des pertes correspondantes, pour les tensions
et les fréquences de fonctionnement. Ce comparatif montre clairement que les déphaseurs réalisés dans

cette étude ont des performances a 1’état de ’art.

Les déphaseurs sont classés selon leur type :

(1) : CPW chargée avec des capacités interdigitées
- (2) : Lignes microstrip couplées

- (3) : CPW chargée avec des capacités plan

(4) : Filtre passe-bande accordable

Résultats Pertes  Facteur de mérite Type de Ref
expérimentaux (dB) Déphasage/ Pertes  déphaseur ’
320°@100volts )

4.5 71°/dB (1 Y. Liu [Réf. 11.32]
35GHz
240°@300volts
4.7 51°/dB 2) C.L. Chen [Réf. 11.73]
24GHz
240°@17.5volts .
1.7 141°/dB 3) B. Acikel [Réf. 11.74]
10GHz
80°@40volts )4 339/dB A S.Abadei [Réf. 11.75]
22GHz ’ “)
310°@35volts o . ,
30GHz 3.6 85°/dB ) Ce travail ([Réf. 11.77])

Tableau 2 : Comparaison des performances des déphaseurs a base de BST a I'état de I'art

Ce tableau indique clairement que les déphaseurs réalisés dans le cadre de ces travaux ont des
performances a 1’état de I’art. Ces résultats pourront certainement étre améliorés grace a différentes
techniques, proposées ci-aprés. Tout d’abord, on pourrait envisager de creuser une partie de la masse des
lignes CPW pour chaque période. Ce procédé permettrait d’augmenter 1’inductance série équivalente de la
ligne et donc de réduire électriquement et physiquement la longueur de la ligne. Ainsi, avec une méme
longueur de circuit, des déphasages encore plus importants pourraient étre obtenus. D’un point de vue
technologique, ’utilisation d’un substrat hote de MgO permettrait de diminuer les pertes et d’augmenter
I’accordabilité. Evidemment, un épaississement de la métallisation permettrait également de diminuer les

pertes métalliques.
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VI4. CONCEPTION DE LIGNES DE TRANSMISSION MAIN-GAUCHE
EQUILIBREES A BASE DE CID EN TECHNOLOGIE BST

Nous avons introduit le concept des lignes chargées, et les propriétés de propagation des ondes sur
ces supports. Dans ce paragraphe, nous nous intéressons particulierement aux lignes de transmission
gaucheres dont les propriétés seront modifiables grace au matériau BST [Réf. I1.79].

Dans un premier temps, les méthodes de conception optimisée d’une ligne de transmission LH en
bande Ka sont présentées et dans un deuxiéme temps, un prototype LH en technologie monolithique sera

décrit.

VI1.4.1. INTRODUCTION ET OBJECTIFS

Ces travaux de recherche sont le résultat du contrat TELEMAC, fruit d’une collaboration entre
I’IEMN et Thalés Alenia Space. Cette étude vise la conception, la fabrication et la caractérisation dun
déphaseur compact a base de métamatériaux, accordable en tension pour des fréquences comprises entre
10 et 30 GHz.

Dans cette étude, I’approche est orientée vers le cas équilibré du diagramme de dispersion. Ainsi, des
lignes de transmission coplanaires chargées par des capacités série et des inductances en paralleles sont
congues afin d’obtenir un diagramme de dispersion a gap nul et accordable par films de BST. Pour des
applications pratiques, il est trés utile de réaliser une continuité du déphasage a la fréquence ou le
déphasage est nul, c'est-a-dire a la fréquence de transition entre les bandes de fréquence RH et LH. Dans
ces travaux, nous proposons de réaliser ce circuit qui a un diagramme de dispersion agile en contrdlant les

capacités du circuit tout en laissant I’inductance paralléle fixe.

Idéalement, I’annulation du gap doit étre satisfaite a 0 V mais également quand une tension DC est
appliquée pour décaler la fréquence de résonance. Cette condition d’équilibre est vérifiée tant que les
¢léments RH qui résultent des éléments d’interconnexion (inductance série et capacité parallele) sont
équilibrés par les éléments localisés (capacité série et inductance paralléle) responsables de la branche de
dispersion LH. En terme d’analyse circuit, ce gap nul dans le diagramme de dispersion accordable par
BST est maintenu tant que les fréquences de résonances paralléle et série sont égales, quelque soit la
tension continue appliquée (ou les parametres €lectriques des films de BST). Ceci sera obtenu lorsque tout
changement de la capacité série sera également accompagné de la méme variation par la capacité paralléle.
La difficulté vient du fait que la capacité paralléle provient de la contribution de la capacité parall¢le
localisée et de la capacité distribuée de la ligne. Cette capacité linéique n’étant pas accordable sous un
contrdle modéré de la tension, le caractere composite équilibré ne peut étre idéalement obtenu pour chaque
¢tat de polarisation. Une autre solution pour obtenir le cas équilibré est de réaliser une variation de
I’inductance parallele. Mais cette solution est plus complexe a mettre en ceuvre et engendre des problémes

d’intégration pour la polarisation des capacités série.

Par conséquent dans ces travaux, la variation des caractéristiques de dispersion sera obtenue en
accordant les capacités discretes série et parallele (sans changement de la capacité distribuée de la CPW).
Il est évident que la continuité de phase parfaite ne sera pas obtenue pour chaque état de polarisation.

Cependant cette approche est suffisante pour garantir une continuité du diagramme de dispersion si les
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capacités varient faiblement : la satisfaction de la continuité de phase dans une certaine plage de variation
des valeurs des capacités série des CID sera ainsi démontrée.

V1.4.2. SYNTHESE DE LA LIGNE LH COMPOSITE EQUILIBREE

Dans ce paragraphe, nous synthétisons les étapes de conception optimisée, selon une méthode
analytique, d’une ligne de transmission LH. Nous privilégierons le cas particulier de la ligne de
transmission équilibrée puisqu’il parait plus avantageux (chapitre I). Cependant des imperfections dues a
la conception et/ou la fabrication peuvent introduire des éléments parasites déséquilibrant le systeme

initialement considéré et il faut donc prendre en compte le cas désadapté.

VI1.4.2.1. METHODOLOGIE OPTIMISEE POUR LA SYNTHESE DE LIGNES LH EQUILIBREES

Nous considérons dans cette étude, une ligne de transmission composite modélisée par n sections LC
périodiques présentées sur la figure 12 du chapitre I. La méthode de conception d’une telle ligne peut se

résumer par les étapes suivantes :

e  Tout d’abord, la fréquence centrale de travail doit étre déterminée. Celle-ci est en général représentée
par la fréquence de transition f0 définie par I’équation ci-dessous. Elle correspond a la fréquence de
transition entre les deux régimes de fonctionnement, c'est-a-dire entre une transmission classique
main droite et la transmission main-gauche aux propriétés originales, pour le cas adapté (sans gap).
Elle s’exprime par la formule :

non—équilibré 1

@, = m:\/waL :\/wla)z =27,

1

1 1 1
—_— 0= ——, O =——— et O =—F——
VLRCR VLLCL : VLRCL ? LLCR

Pour le cas équilibré, c'est-a-dire avec absence de gap entre les régimes droitiers et gauchers, ®; et ,

ou @, =

sont égaux, d’ou 1’égalité suivante:

LrCr=L1Cr=(2 7tf0)>

e  [’étape suivante dans la conception d’un circuit micro-onde, est 1’adaptation des impédances. En
fonction de la bande de fréquence considérée (RH ou LH) les équations suivantes doivent étre
vérifiées :

L
Z, = |-+t=Z,etou Z,=|"=Z,
C, R
En adaptant simultanément les deux régimes de fonctionnement a Z0 (typiquement 50 Ohms), la

structure sera équilibrée.

e  Nous disposons de trois équations pour les quatre inconnues du systeme : Ly , Cp, Cr et L; . Il reste
donc un degré de liberté pour une des quatre variables, qui peut étre exploitée soit pour prendre en
compte des contraintes technologiques, soit pour délimiter le gabarit de la bande passante. Dans le
cas équilibré, ces bornes existent car le systéme est fini, contrairement au milieu homogene (Chapitre
1). Cette bande passante bornée s’étend de la fréquence de coupure du passe-haut main-gauche w.L
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jusqu’a celle du passe-bas main droite o .R. Pour le cas non équilibré, les formules décrivant ces
bornes sont plus complexes et non présentées ici. Ces bornes de la bande passante d’un circuit
composite équilibré sont données par :

Pour des fréquences telles que o << mg , ces équations peuvent se simplifier selon le développement

de Taylor de la racine carrée, et I’on obtient tout simplement :

1 w, 2
O =FT7— ="+ a)cR:—:sz
2 JL,C, 2 L,C,
. . (w,—-w,)
La fraction de bande passante FBP s’exprime ainsi par : FBP =2~ ¢~
(a)cR + a)cL)

Grace a ces équations, le gabarit du diagramme de dispersion d’une ligne de transmission composite
sans perte peut facilement étre délimité en fonction des parameétres des éléments discrets constitutifs (Lg
Cr, Cret Ly ) d’une cellule élémentaire.

o Les différents ¢léments (Lg, Cp, Cg et L) d’une cellule unitaire étant détermingés, il reste a choisir le
nombre de cellules nécessaires pour I’application choisie. Pour les déphaseurs LH, si chaque section
produit un déphasage Adsection alors le déphasage totale Adtotal du circuit sera directement
proportionnel au nombre n de cellules tel que A®total = n.Adsection . L’augmentation du nombre de
cellules permettra évidemment d’obtenir un déphasage maximal mais au détriment de 1’augmentation
des pertes intrinseques.

Une fois que toutes les valeurs des éléments réactifs (Lg, Cy, Cg et Ly) et la technologie (intégration
hybride ou monolithique) sont choisies en fonction des spécifications visées, il faut maintenant choisir
comment fabriquer les capacités et les inductances. Ces étapes de conception sont détaillées dans les

paragraphes suivants.

VI1.4.2.2. INTEGRATION HYBRIDE OU MONOLITHIQUE

Afin de créer une ligne de transmission composite, la synthése est faite par réseaux LC. Cette
approche doit étre réalisée par des composants physiques afin de générer les capacités (Cy et Cp) et les
inductances (Lg et Lp). Différentes possibilités s’offrent a nous pour la fabrication de tels circuits : soit
utiliser des composants chip montés en surface (SMT), soit des composants en technologie distribuée

(intégrés de fagon monolithique ou MMIC), soit utiliser une approche qui combine ces deux technologies.

Le choix entre les approches d’intégration hybride ou monolithique dépend de plusicurs facteurs. En
terme d’analyse et de conception, les structures en technologie SMT sont plus simples et plus rapides. Ces
composants sont facilement disponibles sur le marché selon des standards et ne nécessitent pas d’étre
congus et fabriqués spécifiquement, contrairement aux éléments distribués. Cependant ces standards SMT
ne sont pas disponibles immédiatement pour toutes les valeurs possibles et sont particuliérement réservés
pour des applications en BF, typiquement jusqu’a 3-6 GHz, selon leurs valeurs (di a la résonance
intrinséque parasite). Par ailleurs, pour certaines applications telles que des structures rayonnantes, cette
technologie n’est pas adaptée et les circuits en technologie monolithique seront préférés dans des systemes
MMIC.
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V1.4.2.3. CHOIX DES ELEMENTS LOCALISES DE LA LIGNE LH

Nous présentons dans ce paragraphe le choix des composants réactifs utilisés. Par ailleurs, nous
reportons les formules analytiques indépendantes de la fréquence qui ont été utilisées comme point de

départ dans 1’analyse pour la conception des lignes composites.

La ligne de transmission qui interconnecte les éléments LH (la capacité série Cp et I’inductance
parallele L) se comporte comme une ligne de transmission conventionnelle. En terme de circuit, la
condition d’équilibre est obtenue lorsque : @ = (Lgy.Cry) 2= (Lin. Cry )'1/2 . Ainsi, toute variation de
Cru doit étre compensée par une capacité RH mise en paralléle dans le circuit afin de conserver le régime
composite équilibré. Ceci explique pourquoi en pratique la capacité right-handed (Cgr) sera constituée
d’une capacité distribuée fixe issue de la ligne CPW, puisque la tension de polarisation n’a aucune

influence sur ce terme capacitif, et d’une capacité discréte additionnelle accordable en tension.

VI1.4.2.3.1. Conception des Inductances

En technologie coplanaire monolithique, les inductances peuvent étre réalisées par un fil métallique
replié sur lui-méme en forme de méandre, par une bande métallique en forme de spirale ou simplement par
des stubs reliés a la masse. La premiére configuration diminue fortement la valeur de I’inductance car les
courants circulant dans le fil sont en vis-a-vis mais de sens opposés. De plus, un fil métallique replié est en
général accompagné de fortes pertes par rayonnement contrairement a une inductance en spirale, ou tous
les courants circulent dans le méme sens. Cependant, la deuxiéme configuration nécessite de réaliser des
ponts a air pour connecter I’extrémité du fil inductif a la masse. Ainsi, la réalisation de 1’inductance par

stub est plus facile technologiquement et engendre moins d’effets parasites.

Par ailleurs, pour des raisons de simplicité technologique, le choix a été fait de venir polariser les
CID par cette inductance. Les inductances nécessitent donc de traverser la masse. Par conséquent, celle-ci
est « creusée» pour laisser place au passage de I’inductance. Cette configuration nous laisse une grande
liberté quant aux valeurs d’inductances possibles, sans la nécessité de repliement de celle-ci, puisque la
place disponible pour réaliser le stub ne se limite plus uniquement a la distance ruban central — masse de la
ligne coplanaire mais a la distance du ruban central de la ligne CPW jusqu’a la ligne de polarisation
(rubans déposés de chaque coté de la ligne CPW, a quelques centaines de pm de la masse).

Ainsi, la ligne de polarisation des CID et I’inductance en stub sont confondues physiquement. La
valeur de I’inductance souhaitée, et donc la longueur du stub, définit la position du point de ce ruban qui

sera raccord¢ a la masse par « bonding » afin de limiter I’inductance d’un point de vue RF.

Nous avons donc retenu la configuration en stub. Ce stub peut étre décrit analityquement par
I’équation ci-dessous. Un ruban métallique de largeur w, de longueur 1 et d’épaisseur t présente une

inductance par unité de longueur :
[ w+t
L(nH/cm)=2(In——+1.194+0.22——)
w+t /
Pour les fréquences micro-ondes, cette valeur doit étre réduite approximativement d’environ 10%
pour tenir compte de 1’effet de peau. L’inductance «droitiére» Ly est réalisée par la ligne de transmission.

Elle a ainsi été déterminée par des simulations en éléments finis.
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VI1.4.2.3.2. Conception des Capacités interdigitées

Pour ce type de déphaseur LH, nous utilisons également des capacités interdigitées (CID) pour la
conception des capacités Cr et C, puisque leur avantage a déja été démontré dans ce manuscrit (§
Chapitre V). D’apres les études d’extraction des parametres issus des mesures de nos échantillons, il est
évident que pour une valeur de capacité désirée, il existe des configurations géométriques spécifiques qui
donneront les meilleures performances électriques. Dans ce paragraphe nous allons présenter les
parametres décisifs a la fabrication de CID. Ceux-ci sont tirés des modeles statiques et établis a partir des
mesures du chapitre précédent afin de choisir les meilleures configurations géométriques pour les CID. De
plus, il existe un compromis entre les difficultés de fabrication (notamment la compatibilité avec 1’étape

de photolithographie) et les performances des déphaseurs.

Une des performances les plus importantes est le déphasage maximum obtenu avec une tension
appliquée raisonnable, dépendant essenticllement de la géométrie des capacités BST. Ainsi dans un
premier temps nous allons présenter les variations des CID en fonction du gap interdoigts. Des facteurs
tels que la longueur et le nombre de doigts sont non seulement importants pour 1’obtention d’une grande
accordabilité mais également pour minimiser les pertes métalliques, c'est-a-dire augmenter le facteur de

qualité, deuxiéme paramétre caractéristique important.

e  Variation de la capacité en fonction du gap inter doigts

La capacité entre deux doigts d’une CID comprend trois parties : une principale accordable par
tension (Cypg) et deux contributions supplémentaires non accordables, telles que le substrat et ’air. Ainsi,
nous définissons les parameétres suivants :

- C,;; : la capacité due a Iair

- Cgpn : la capacité a travers le substrat (le saphir dans notre cas)

- Cyy : la capacité due a la couche du matériau ferroélectrique

La capacité totale de ces trois contributions peut étre décrite analytiquement selon une approche «
conformal mapping » (CMM).

Nous représentons sur la Figure 13, la variation de la capacité par mm de deux électrodes parall¢les
(soit deux doigts interdigités) de largeur fixe 1 pm, en fonction de la distance interdoigts (gap de 0.5 a 20
pm). La valeur de la capacité est calculée a partir de la méthode CMM avec une permittivité relative de
330 pour le BST d’épaisseur 0.3 pm et pour le saphir de permittivité 9,4 et d’épaisseur 500 pm. Ce
graphique nous indique plusieurs points tres intéressants puisqu’il compare la contribution de chaque
diélectrique (air, saphir, BST) environnant la CID :

- pour des gaps inférieurs a quelques um (2um), la capacité est essentiellement dominée par celle
apportée par le BST, ce qui signifie qu’on aura tout intérét a privilégier le gap le plus petit
possible pour obtenir la plus grande accordabilité, grace au film ferroélectrique.

- la capacité est également plus importante pour de faibles gaps, résultat évidemment comparable
aux structures capacitives plan. En augmentant I’espace entre les doigts, la valeur de la capacité
décroit.

- pour des gaps importants les contributions de chaque diélectrique devient importante.

- néanmoins, la capacité liée au champ électrique se propageant dans 1’air reste négligeable

puisqu’elle reste toujours inférieure a un vingtiéme de la capacité totale
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Ces résultats phénoménologiques et qualitatifs restent valables avec des électrodes 30 fois plus
larges. Par ailleurs ces résultats confortent une quasi-stationnarité¢ de la capacité constatée pour des
tensions DC importantes, puisqu’en diminuant la capacité du ferroélectrique, sa contribution devient

moins importante dans le calcul de la capacité totale vis-a-vis des contributions secondaires.

1.6

—— Ctotal (pF)

——Cbst
Csapphir
Cair

Capacité (pF/mm)

—

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Gap (um)

Figure 13 : Variation de la capacité par mm de deux électrodes paralléles de largeur fixe 1 pm, en
fonction de la distance interdoigts (gap de 1 a 20 pm)

e  Capacité en fonction du nombre de doigts

La dépendance de la valeur de la capacité mesurée en fonction du nombre de doigts de la CID avec la
méme largeur et distance interdoigts (1 pm) est présentée sur la Figure 14. La capacité est normalisée par
rapport a la longueur des doigts en pum (pF/um). Comme attendu, en augmentant le nombre de doigts, la

valeur de la capacité augmente avec une progression quasi-linéaire.

o
o
@

0.025 +—

0.02 4

0.015 -

0.01 —
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Capacité par pm (pF/um)

Nombre de doigts

Figure 14 : Dépendance des valeurs des capacités par unité de longueur (pF/pm) en fonction du
nombre de doigts des CID mesurées (C1, C2 et C3). Les CID ont la méme largeur et distance
interdoigts (1 pm). Les valeurs sont mesurées a 0 V et 1 GHz.
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Les Figure 13 et Figure 14 indiquent une tendance intéressante des CID a base de fins films de BST.
La profondeur de pénétration du champ électrique est relative a 1’espacement intertdoigt : en augmentant
I’écart entre les deux électrodes, une plus grande quantité du champ électrique traverse les substrats (air +
saphir) a faible permittivité. Diminuer la distance interdoigts résulte en une augmentation de la
contribution de la couche ferroélectrique pour la capacité et donc 1'accordabilité. Quand le nombre de
doigts augmente, le champ électrique pénetre une plus grande surface de BST : les valeurs des capacités

augmentent.

e Influence des dimensions des électrodes interdigitées sur la résistance et I’'inductance parasites.

Selon le chapitre V on s’apercoit que le nombre de doigts affecte largement la résistance, puisque
celle-ci diminue quand le nombre de doigts augmente. Il en est de méme pour I’inductance, liée au
caractere distribué des doigts. Ce résultat est également valable quand on diminue la longueur des doigts.
Afin de réaliser une CID avec un facteur de qualité le plus grand possible, il sera donc plus avantageux
d’utiliser des structures avec le plus grand nombre de doigts possibles et de longueur de doigts petites :
cela revient a utiliser une combinaison parallele des électrodes interdigitées sachant que le facteur Q de n
¢léments en paralleles est le méme que I’élément unique. En effet, en considérant que le facteur de qualité
est essentiellement dominée par les pertes métalliques en HF, si pour n=nl, Qnl=1/(w.R1.C1) alors pour
n2=n.nl, Qn2=1/[w.(R1/n).(C1.n)]=Qnl.

e  Optimisation rapide des choix géométriques d’une CID

Les valeurs de capacités sont proportionnelles a la longueur des doigts pour une configuration
donnée, c’est a dire un gap et une largeur de doigts donnés : elle dépend essentiellement de la longueur de
couplage électrique interdoigt. Ainsi, une maniére rapide et efficace en premicre approximation, pour le
choix du nombre et de la longueur des doigts nécessaires afin d’obtenir la capacité désirée est d’utiliser la
formule simple suivante (cette formule utilisée pour la conception des déphaseurs MG a partir des mesures
BF de capacité initialement effectuées au LEMCEL, puisque les capacités tests, finement détaillées dans
cette étude, ont été congues sur le méme wafer que les déphaseurs): C= Co*(2n-1)*long ou :

- nest le nombre de doigts

- long : la longueur effective électrique = la longueur quand les doigts sont en vis a vis + celle
associée a I’extrémité des doigts (correspondant a la largeur des doigts)

- Cy est une constante définissant la capacité¢ par unité de longueur pour deux électrodes (de
largeurs identiques) couplées électriquement

La capacité Co peut étre soit calculée par CMM soit extrait des mesures selon Co=Cmesurée/[(2n-
1)L]. Un processus plus fin, tel que celui décrit dans le chapitre de la caractérisation de CID, pourra

ensuite étre appliqué pour connaitre précisément les valeurs des capacités.

e Bilan du choix des CID pour les déphaseurs « main-gauche »

Les déphaseurs MG seront fabriqués en intégrant des CID avec une technologie de 1-um (ceci est
¢galement valable également pour les déphaseurs MD). Par ailleurs toute la largeur de la ligne d’accés ou

sont situés les CID sera utilisée afin d’obtenir le nombre maximal de doigts. Les structures ne seront
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cependant pas plus larges que les zones d’acces afin d’éviter les capacités parasites avec les masses
coplanaires. Les valeurs des capacités désirées sont ensuite définies en fixant la longueur des doigts.

Pour conclure, les valeurs des éléments réactifs ont été déterminées par les formules analytiques,
dans un premier temps. Ces valeurs permettent de choisir la configuration géométrique des CID et servent
de base a une optimisation. Dans un second temps, des simulations par éléments finis ont été nécessaires
afin d’extraire les parametres électriques et obtenir les valeurs des composants distribués désirées. Cette

derniére approche est détaillée dans le paragraphe suivant.

VI1.4.3. CONCEPTION ET ANALYSES NUMERIQUES DES DEPHASEURS CRLH

Ce paragraphe présente les résultats des analyses numériques des déphaseurs CRLH (Composite
Right and Left Handed) accordables par BST. Dans un premier temps, l’utilisation du logiciel ADS de
chez Agilent nous a permis d’étudier le comportement fréquentiel des lignes gauchéres par une
modélisation simple. Nous avons cherché a optimiser les grandeurs des éléments localisés pour faire
apparaitre une bande de transmission équilibrée RH/LH centrée sur la gamme de fréquence visée.

Puisque le circuit est intrinséquement non-idéal, la modélisation en éléments purement localisés n’est
pas suffisante. Une approche électromagnétique plus compléte apparait nécessaire. Par ailleurs, il n’est pas
possible d’ajuster les valeurs capacitives et inductives des éléments pour toute valeur désirée sans prendre
en compte les contraintes des procédés de fabrication.

Ainsi I’approche employée dans ces travaux pour la conception des déphaseurs main-gauche dans
une phase équilibrée est présentée dans ce paragraphe. Il ne s’agit pas a priori d'une véritable méthode
d'optimisation des circuits a base de métamatériaux, mais elle s'apparente plutét & une démarche de

conception hybride, a la fois circuit et électromagnétique.

VI1.4.3.1. PRESENTATION DE LA DEMARCHE DE CONCEPTION DES DEPHASEURS LH A BASE
DE BST

Les caractéristiques originales des hétérostructures ferroélectriques/diélectriques étudiées
compliquent fortement les simulations. En effet, les échelles mises en jeu sont tres différentes : il existe un
facteur 1000 entre 1’épaisseur des films de BST (0,4 pm) et celle des substrats de saphir sur lesquels ces
films sont déposés (500 um). Par ailleurs, les différences de permittivité rencontrées sont grandes : proche
de 300 pour le BST et 10 pour le substrat hote. La structure compléte est donc difficilement simulable
avec des logiciels EM standards. De plus, les pertes importantes des films ferroélectriques peuvent
constituer des problémes de simulation. Puisque dans notre cas, tous ces facteurs contraignants sont

cumulés, les logiciels commerciaux peuvent apparaitre inefficaces pour ce type de conception.

Nous utilisons classiquement ADS de chez Agilent, logiciel de type circuit, pour les étapes de
conception rapide. Mais ce logiciel commercial ne dispose pas de modéles multicouches couvrant les
caractéristiques des substrats utilisés. Compte tenu de l'absence de modéles fiables pour les structures

multicouches, l'analyse circuit ne peut étre suffisante.

Ainsi, I'utilisation d’un logiciel de type FEM, tel que HFSS de ANSOFT, semble étre la solution
pour la simulation de ce type de structure. Cependant les temps de calcul sont importants et la

convergence des simulations est parfois difficile a obtenir lorsque 1I’élément a simuler est complexe. Ainsi,

-216 -

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre VI - Conception de déphaseurs RH et LH a base de films minces ferroélectriques

on a pu constater que certaines simulations ne parviennent pas a terme, faute de ressources matérielles
(informatiques) suffisantes en raison de I’affinement du maillage qui devient trop important. Pour de
petites structures ou éléments, ce logiciel est bien adapté mais montre ses limites dés que les dispositifs
deviennent complexes ou volumineux, particulicrement dans le cas de caractéristiques physiques tres
différentes. Une méthode doit donc étre adoptée pour améliorer 1’efficacité des simulations.

La méthode de conception utilisée dans cette thése consiste donc a segmenter le probléme : les
circuits sont découpés en plusieurs morceaux. Pour cela, on effectue une modélisation électromagnétique
de chacune des parties de maniére indépendante. Les résultats des simulations EM obtenues sont utilisés
pour extraire une « boite noire » représentative du comportement EM de I’élément. Ensuite, soit ces
« boites noires » sont associées a des modeles classiques de lignes de transmission (§ 4.3.3.1), soient elles
sont directement regroupées et chainées dans une simulation globale (ici le chainage des éléments est
effectué par le logiciel de type circuit ADS, mais cette procédure pourrait étre effectuée avec toute
programmation ordinaire qui sait gérer des produits de matrices). Si aucune interaction n’existe entre les
différents éléments du dispositif, le simulateur permet d'aboutir trés rapidement a un dimensionnement

précis.

L'avantage de cette méthode est sans aucun doute la rapidité et la rigueur de conception, puisque
l'optimisation se fait sur le simulateur circuit. Cette méthode est d’autant plus valable que la structure est
une structure périodique qui nécessite 1’optimisation uniquement sur une cellule unitaire (une période).
Mais elle ne s'applique qu'a des cas simples ou les couplages parasites peuvent étre négligés.

Ce type de modélisation doit cependant se faire en prenant un certain nombre de précautions. En
effet, il convient de déterminer les distances minimales entre les discontinuités pour éviter les couplages
par modes d'ordres supérieurs. Une fois cette limite géométrique fixée, elle conditionne 1'utilisation de la
boite noire vis a vis des autres éléments du circuit. Par exemple, dans le cas d'un montage en cascade des
boites noires, une mauvaise prise en compte de la limite de validité des boites noires est susceptible de

modifier la réponse globale du dispositif. On respecte généralement une distance minimum de Ag/4.

Cette méthode de segmentation n'est pas a proprement dite une méthode d'optimisation, elle se place
plutot dans le cadre d'une amélioration de la conception des dispositifs de métamatériaux. Toutefois, la
technique de segmentation est réellement une technique intéressante tant elle réduit les volumes de calcul.

Les différentes étapes de conception du déphaseur MG sont illustrées dans les paragraphes suivants.

VI1.4.3.2. ETUDE EN ELEMENTS LOCALISES : LIGNES PUREMENT IDEALES

Le déphaseur utilise le principe de la ligne duale décrit dans le §3.2.4 du chapitre 1. Rappelons que
cette approche permet d’obtenir une continuité des bandes gauchére et droitiere a la condition d’équilibre,
entre les fréquences de résonance des circuits équivalents série et parallele. Le prototype a été congu en
privilégiant cette propriété afin de pouvoir passer d’un régime d’avance de phase a un régime de retard de
phase sans annulation de la vitesse de groupe. Par conséquent, le schéma équivalent (Figure 15) inclut un
terme d’inductance en court-circuit noté L et un terme de capacité série noté C;. La commande, qui
exploite la variation de permittivité du film de BST, s’exerce au niveau de cette capacité C;. La capacité
paralléle Cy est constituée de la capacité intrinséque Cg;, du support de propagation hote, associée a un
élément localisé repéré Creapa. Ce choix permet de controler simultanément la valeur des fréquences de

résonances série et paralléle lorsque 1’on applique la tension continue sur le film de BST.
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Figure 15 : Caractéristiques de dispersion (b) correspondant au circuit équivalent (a) de la ligne de
transmission chargée périodiquement.Cyy = 120 fF, Lzg= 0,53 nH, Cry= 128fF, L; 3= 0,.5 nH.

L’utilisation du logiciel ADS de chez Agilent nous a permis d’étudier le comportement fréquentiel de
lignes gauchéres par une modélisation simple. Dans un premier temps nous avons cherché a optimiser les
grandeurs des éléments localisés pour faire apparaitre une bande de transmission centrée a 20 GHz et en

considérant les critéres de la condition d’équilibre du régime composite.

La Figure 15-b présente les caractéristiques de dispersion extraite a partir des parametres S selon la
procédure détaillée dans le chapitre 1. Aprés optimisation des éléments localisés, le diagramme de
dispersion a été calculé avec les valeurs suivantes : Cpy = 120 fF, Lry= 0.53 nH, Cryy= 128fF, Li;= 0.5
nH. Ces valeurs ont été calculées initialement a partir de la méthode analytique déroulée dans le
paragraphe précédent pour obtenir une ligne de transmission composite €quilibrée tout en prenant en

compte les limites technologiques de fabrication.

Les contributions C; et L; sont dues respectivement aux capacités interdigitées et les inductances en
stub. Les contributions Cy et Ly proviennent des réactances parasites. L’inductance Ly est en partie due a
la ligne CPW. Cg est induite par la différence de potentiel entre la ligne principale et le plan de masse de

la ligne coplanaire CPW et 1’ajout d’un élément capacitif accordable.

Sur la figure du diagramme de dispersion, les vitesses de groupes et de phase sont de signes opposés
de 10 a 19 GHz ce qui prouve que le milieu de propagation est LH dans cette bande de fréquence. Il n’y a
pas de gap en fréquence pour les constantes de propagation B proches de 0, ce qui montre que la vitesse de
groupe n’est pas évanescente a k=0. Au-dessus de 19 GHz, la ligne de transmission présente une branche
de transmission classique RH.

Cette cellule ¢élémentaire peut également étre représentée par un réseau en T afin d’obtenir une
cellule symétrique. Cette configuration symétrique permettra ensuite de simuler aisément cette cellule sous
sa version distribuée (pour des simulations électromagnétiques) afin d’éviter les problémes de simulations,
liés aux discontinuités proches des ports d’excitations ¢électromagnétiques. Sous cette configuration, cette
cellule se compose ainsi de deux cellules d’impédance série caractérisées par leur capacité 2.Cp et leur

inductance (2.L), ainsi que par une branche d’admittance avec I’inductance L; et Cg.

Sur les figures suivantes nous avons représenté les courbes de transmission calculées avec le logiciel
ADS pour des lignes de transmission a une cellule unitaire, respectivement purement droitiére, purement

gauchere et composite CLRH, avec les valeurs des ¢léments localisés décrits ci dessus. Ces courbes
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confirment un comportement fréquentiel de type passe-bas pour la ligne de transmission classique PRH,

passe-haut pour la ligne PLH et passe-bande pour la ligne composite.
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Figure 16 : Courbes de transmission d’une cellule unitaire simulée par ADS pour des lignes de
transmission purement droiti¢re, purement gauchére et composite CLRH, respectivement, avec les
valeurs des éléments localisés : C;, = 120 fF, Lg= 0.53 nH, Cr= 128fF, L;= 0.5 nH.

Les courbes suivantes rendent compte plus particulierement de 1’influence des éléments gauchers :
les variations des caractéristiques de transmission sont présentées en fonction de la sensibilité des valeurs
influentes.

Les courbes de transmission, calculées avec le logiciel ADS, pour une ligne de transmission
comportant 4 cellules en faisant varier la valeur des paramétres caractéristiques du comportement LH sont
superposées sur la Figure 17 et la Figure 18. Sur la Figure 17, La capacité localisée C; varie de 30 fF a
800 fF, alors que la valeur nominale pour obtenir un comportement équilibré entre les deux bandes, est
égale a C =120 fF. Sur la Figure 18 nous avons fait de méme avec la valeur de I’inductance paralléle L
(de 0,1 nH a 5 nH) alors que la valeur nominale est égale a L;=0.5 nH, pour obtenir un comportement

équilibré entre les deux bandes.

On remarque que toutes ces variations altérent évidemment le caractere équilibré du circuit mais les
variations capacitives et inductives font évoluer la transmission de maniéres différentes. En effet, la
position des deux fréquences de résonance ne varie pas de la méme fagon si on agit sur la capacité ou sur
I’inductance gauchére (prévue théoriquement). La borne inférieure de la deuxiéme bande interdite dépend
de la capacité alors que la borne supérieure dépend de 1’inductance. Par ailleurs, en modifiant les valeurs
des éléments localisés, des oscillations importantes (3 pics puisque la structure comporte 4 cellules
unitaires) apparaissent dans la bande de transmission LH, correspondant a la désadaptation de la structure
dans cette bande de fréquence.

La borne supérieure de la bande interdite reste fixe. La seconde borne se déplace en fonction de la
valeur de C;. Plus la capacité est grande, plus la bande interdite est grande. De plus, cette valeur a une
forte influence sur la premiére bande de transmission dont la fréquence centrale diminue quand la capacité

augmente. Il en est de méme pour la largeur de bande.
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Figure 17 : Paramétres de transmission d’une structure de 4 cellules simulée par ADS en faisant
varier la capacité série Cy, (30, 60, 120, 400, 800 fF ) par rapport a la valeur nominale C;=120 fF.
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Figure 18 : Paramétres de transmission d’une structure de 4 cellules simulée par ADS en faisant
varier ’inductance (valeurs de L;, : 0.1, 0.3, 0.5, 1 et 5 nH), par rapport a la valeur nominale
L;=0.5 nH. La borne inférieure de la bande interdite est invariante. La largeur de la bande
interdite augmente avec la valeur de I’inductance, a ’opposé de la largeur de la premiére bande
passante.

Les étapes suivantes vont permettre une meilleure prise en compte des caractéristiques physiques de

la structure puisque chaque élément va étre simulé séparément en utilisant le logiciel HFSS de Ansoft.

V1.4.3.3. OPTIMISATION DES PARAMETRES PHYSIQUES DE CHAQUE SOUS ELEMENT

Jusqu’a présent, les valeurs des éléments localisés capacitifs et inductifs ont été optimisées afin
d’atteindre le comportement d’équilibre de la ligne de transmission. L’étape suivante consiste a étudier

chaque élément séparément par une analyse ¢lectromagnétique.
VI1.4.3.3.1. Optimisation de la ligne de transmission CPW

L’objectif de ce paragraphe est de trouver 1’équivalence entre un trongon de ligne CPW et les
éléments localisés Ly et Cg, calculés précédemment, afin de s’approcher le plus possible du modele idéal
avec la prise en compte des contributions physiques. La valeur de la capacité localisée Creqpa peut ensuite

étre déduite des contributions capacitives totales Cy et Cyipy
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Dans le but de s’approcher du composant le plus réaliste, nous avons utilisé les modeles de lignes
CPW de Ia bibliothéeque ADS. Cependant ces modeles ne sont pas satisfaisants pour notre cas, puisque ce
logiciel ne propose pas de modele multicouches satisfaisant. Par conséquent nous avons cherché a trouver
I’équivalence avec une ligne a un seul substrat (pour s’adapter sous ADS) mais ayant des propriétés
électriques identiques (€, et tand) a une ligne multicouche. Les résultats des paramétres de transmission
(parties imaginaires et parties réelles) sont présentés par la courbe bleue de la Figure 19. Il s’agit d’une
ligne coplanaire simple couche issu d’un modéle numérique de la librairie ADS (largeur du ruban central :
80 um, distance inter-masse : 200 um, et longueur 810 um ; €, effective =12,2 et tand =0.05). La capacité
localisée Creapa ajoutée est égale a 0.05 pF. Les résultats convergent difficilement vers un modéle
acceptable particulierement pour les fréquences supérieures, lorsqu’on compare ces résultats avec ceux

issus des mesures.

Ainsi, nous nous sommes tournés vers une simulation électromagnétique réalisée grace au logiciel
HFSS (Ansoft). Cette simulation a permis de simuler une section de ligne CPW multicouche avec les
caractéristiques suivantes : largeur du ruban central : 80 um, distance inter-masse : 200 um, et longueur
810 pm. A partir de cette analyse, une "boite noire" peut étre définie et permet de représenter la ligne a

hétérostructures BST/saphir d'un point de vue circuit sur une grande plage de fréquence.

Aprés I’extraction des paramétres, la ligne peut ainsi étre simplement représentée pour tout point de
fréquence, par son impédance caractéristique Zc et sa longueur électrique .1 ou B est la constante de
propagation et I la longueur physique de la ligne. Les résultats de cette boite noire (non paramétrable) sont
ensuite réintroduits dans le circuit simulé sous ADS en y ajoutant la capacité localisée Creapa qui est égale
a 0.05 pF. Les résultats sont représentés par la courbe rose et sont plus en accord avec le comportement

fréquentiel attendu.
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Figure 19 : Implémentation dans ADS du modéle multicouche HFSS de la ligne CPW de BST
déposée sur BST. Paramétres de transmission (parties réelles et imaginaire) d’une structure RH
représentée en éléments localisés (Cr = 0.13 et Lz = 0.53), d’une section de ligne CPW simple
couche issue d’un modéle numérique de la librairie ADS (largeur du ruban central : 80 pm,
distance intermasse : 200 pm, et période 810 pm) et une section de ligne CPW multicouche simulée
par HFSS (largeur du ruban central : 80 pm, distance intermasse : 200 pm, et période 810 pm).
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Ainsi, le trongon de ligne CPW a une longueur de 810 um avec une distance intermasse égale a 200
um et une largeur du ruban central égale a 80 um. La contribution théorique et intrinséque de la ligne
coplanaire Cgyy est de 77 fF contre 50 fF pour Creapa. La capacité droitiére Cy est donc égale a 127 fF. Ces
valeurs montrent que la capacité d’accord, associée a la capacité intrinséque fixe, n’est pas a méme de
compenser la variation de la capacité Cr en fonction de la tension Vpc. Elle ne pourra que limiter le
déséquilibre du diagramme de dispersion composite pour des tensions de commande modérées. Cet aspect

sera présenté ultérieurement.

VI1.4.3.3.2. Optimisation de I’inductance

L’inductance est réalisée physiquement par une bande métallique qui relie le conducteur central a la
masse de la ligne CPW. Certes, une telle bande métallique serait équivalente a une résistance pure que si
elle se trouvait dans un circuit de polarisation, par exemple découplée par une capacité est donc parcourue
par un courant continue. En revanche, en utilisant cette bande comme résistance de polarisation des CID
du circuit RF, celle ci se comporte comme une ligne a constante répartie. Elle présente donc non
seulement, une partie réelle résistive mais également une partie imaginaire inductive qui est utilisée pour

réaliser I’inductance gauchere.

L’objectif de ce paragraphe est de trouver 1’équivalence entre une inductance réalisée par un stub et
I’é1ément localisé Ly calculé afin de s’approcher le plus possible du modele idéal avec la prise en compte
des contributions physiques. Dans le but de s’approcher du composant le plus réaliste, nous avons utilisé
le mode¢le de I’inductance de la bibliothéque ADS, dans un premier temps. Malheureusement, ce modeéle
n’est pas satisfaisant pour notre cas, puisque I’élément a une inductance localisée constante quelque soit la
fréquence de travail alors que I’inductance fabriquée pour les circuits risque de varier sur la grande plage
de fréquence de travail et peut étre perturbée par son environnement ¢lectromagnétique.

En effet, la valeur de I’inductance de 0.53 nH pour obtenir un comportement équilibré, nécessite
d’interrompre le plan de masse pour obtenir une telle valeur inductive avec la configuration de la ligne
CPW décrite ci-dessus. Cette configuration géométrique et physique de I’inductance a un comportement
fréquentiel beaucoup plus complexe qu’une simple inductance. Cela s’explique par le fait que sa longueur
est grande pour obtenir la valeur selfique désirée ce qui a eu pour conséquence de prolonger 1’inductance
au dela du plan de masse. Cette configuration engendre inévitablement des perturbations
¢lectromagnétiques capacitives entre I’inductance et le plan de masse. Cela signifie que la non prise en
compte de 1’évolution fréquentielle réaliste de I’inductance lors de I’étape de conception risque
d’engendrer une déviation des résultats expérimentaux par rapport a ceux simulés. La réalisation de
I’inductance en paralléle est un paramétre critique puisqu’elle définit pleinement le comportement LH de
la structure. Les résultats calculés par éléments finis obtenus sont présentés ci-dessous.

La Figure 20 compare les valeurs de 1’inductance extraite a partir d’un modele en éléments localisé
de ADS (L1 en bleu) et de celle extraite a partir d’un modele en éléments finis issu du simulateur HFSS (L
en rouge), en fonction de la fréquence. Les deux courbes ont été extraites selon le méme procédé : a partir
de la partie imaginaire de I’impédance aux ports, divisée par la fréquence de travail d’une inductance en
parallele en configuration coplanaire. La courbe présente le modele final calculé apres itération et
optimisation des paramétres géométriques et physiques de 1’inductance, permettant d’atteindre avec une
grande similitude le méme comportement fréquentiel que 1’inductance de valeur 0.53 nH. Cette figure

permet également de signaler que I’inductance n’est pas constante en fonction de la fréquence.
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Figure 20 : Comparaison en fonction de la fréquence des valeurs de ’inductance extraite a partir
d’un modéle en éléments localisés de ADS (L1 en bleu), et de celle extraite a partir d’un modéle en
éléments finis issu du simulateur HFSS (L en rouge).

V1.4.3.3.3. Bilan des éléments localisés

Les valeurs des éléments localisés et linéiques choisies pour répondre au caractére équilibré de la
structure sont récapitulées dans le tableau suivant. Les valeurs des éléments intrinséques Ly et Cgj, sont
représentées par les dimensions géométriques du support de propagation coplanaire : ruban central de
largeur 80 pm, distance inter-masse ¢gale a 200 pm, d’une ligne CPW déposée sur hétérostructure
Saphir/BST.

Impédance caractéristique Zc, a 0 Vpc 55Q
Inductance linéique intrinseque Ly 6,54. 107 H/m
Inductance en shunt L, 0,53 nH
Capacité linéique intrinséque Cgin 9.10"" F/m
Capacité série Cp, a 0 Vpc 120 fF
Capacité parallele Cg, a 0 Vpc 50 fF

Tableau 3 : Valeurs des constantes localisées d’une cellule unitaire du déphaseur LHM.

La période d’une cellule unitaire est de 850 um, répartie selon les éléments suivants :
- Ligne CPW : 800 pm

- Capacité Cgy : 10 pm

- Largeur du stub : 40 pm

Dans le cadre d’une combinaison de simulation HFSS/ADS, nous avons réintroduit les parameétres
Sij de I’inductance et de la ligne CPW dans le circuit électrique de la structure. Le modele simplifié est
alors composé par 1’analyse segmentée, complétée pour 1’optimisation, par des éléments de la bibliothéque
du logiciel circuit, tels que les capacités. Méme si les éléments capacitifs sont localisés a ce stade de
I’optimisation, les résultats sont trés proches du résultat final. En effet les dimensions de ces éléments

capacitifs sont petites par rapport a la longueur d’onde et la période du circuit ce qui permet de les
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considérer comme des éléments localisés. La Figure 21 présente les résultats (parameétres de transmission

et réflexion) de la simulation circuit par segmentation pour une et 4 cellules unitaires.

Par ailleurs, les impédances des ports doivent étre ajustées avec précaution afin d’éviter les réflexions
dues a des désadaptations d’impédance entre les différentes parties du circuit. Les effets parasites dus aux
ports sont généralement négligeables dans les simulations EM de circuits avec des discontinuités, ayant un
volume électriquement large. Mais pour d’autres types de discontinuités ou les valeurs de champ sont
faibles, comme par exemple un stub en parallele dans une ligne de transmission, les termes d’erreurs dus
aux ports peuvent devenir équivalents aux grandeurs électriques. Ces termes d’erreur peuvent avoir un
impact important mais ne se retirent pas aisément dans le calcul numérique. Des précautions doivent donc

étre prises.
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Figure 21 : Paramétres de transmission et de réflexion issus des simulation du circuit par
segmentation pour une cellule unitaire et 4 cellules unitaires. Les éléments inductifs et coplanaires
sont représentés par les caractéristiques électriques

V1.4.3.4. SEGMENTATION DU CIRCUIT : OPTIMISATION PAR METHODE D’HYBRIDATION

e  Optimisation des capacités

Les capacités localisées sont déterminées a I’aide d’une technique de transformation conforme, dans
un premier temps. Ensuite 1’étude analytique présentée au début de cette partie permet de déterminer
précisément les parameétres géométriques (longueur, largeur et le nombre de doigts) des capacités
interdigitées. Enfin, cette géométrie est simulée avec HFSS afin d’affiner ces parameétres pour atteindre

précisément les valeurs désirées.

Les résultats ne sont pas présentés ici, mais la méme procédure que précédemment (pour
I’inductance) a été utilisée et a déja été largement illustrée dans le chapitre III. Nous avons comparé en
fonction de la fréquence les valeurs d’une capacité interdigitée extraite a partir d’un modeéle en élément
localisé de ADS et celles extraites a partir d’un modéle en éléments finis, issu du simulateur HFSS.
L’extraction a ¢té réalisée a partir de la partie imaginaire de 1’admittance aux ports divisée par la
fréquence de travail, d’une capacité en série insérée dans une ligne coplanaire. Ainsi, les géométries des

CID choisies confirment les valeurs visées.
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e  Chainage dans ADS des éléments de HFSS

La conception et I’optimisation du déphaseur sont réalisées au niveau circuit. Les parameétres S sont
obtenus en cascadant les matrices chaines associées a chaque sous-élément d’une cellule.

La Figure 22 présente I’intégration dans le simulateur de circuits ADS du modéle multicouche
obtenu a partir de simulations électromagnétiques dans HFSS de chaque sous-élément. Les comportements
électriques des modeles sont donnés directement par les fichiers de provenance HFSS. Ceux-ci sont
indiqués dans ADS grace a I'utilisation d’un composant DAC (« Data Acces Component »). Les
parameétres de transmission et de réflexion sont présentés pour des circuits a une, deux et quatre cellules

unitaires. Les résultats présentent une bande passante trés large avec une trés bonne adaptation.
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Figure 22 : Simulation du circuit par segmentation pour une, deux et quatre cellules unitaires,
respectivement. Chaque élément est représenté électriquement par les caractéristiques électriques
issues des simulations en éléments finis.

En derniére étape de conception, 1’ajout au circuit de petites capacités et/ou inductances localisées
permettent d’affiner les résultats. Enfin, des itérations de « simulations-extractions » des parametres

simulés sont réalisées afin d’obtenir les éléments constitutifs permettant d’aboutir au gabarit souhaité.

e  Caractérisations électromagnétiques complétes du déphaseur

La méthode exposée ci-dessus présente néanmoins certaines limites dont, notamment, la non prise en
compte des couplages pouvant exister entre les différentes parties du circuit, d’autant plus prépondérants
pour les fréquences élevées. Cette dernicre étape concerne donc la simulation globale électromagnétique
sous HFSS du déphaseur CRLH, pour une vérification finale du comportement EM de la structure.
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Pour la simulation, HFSS découpe chaque section de la structure en de multiples tétra¢dres. Le calcul
du champ électromagnétique est effectué au cours d’une premiére passe puis le maillage est affiné. Ce
processus itératif entraine une augmentation progressive du maillage aux endroits qui influent le plus sur
la réponse globale du circuit. Le film ferroélectrique de part sa forte permittivité et fortes pertes, concentre
une grande partie du champ EM de la structure. C’est donc cette couche qui subit le fort affinement du
maillage du logiciel. Or cette couche est particuliérement fine par rapport au substrat hote. Si on laisse le
logiciel gérer seul ces forts contrastes de permittivité et d’épaisseur, cette couche risque d’étre sur-maillée.
Par conséquent le maillage sera constitué¢ d’un nombre trés important de tétraédres avec un facteur tres
grand entre les dimensions de ceux du ferroélectrique et ceux du substrat, ce qui contredit au bon
fonctionnement du logiciel. Les simulations risquent de converger trés lentement et certaines ne

parviendront pas a terme ou créeront des résultats inexacts.

Pour améliorer la précision et la durée des simulations, la solution consiste a découper le film de
ferroélectrique en plusieurs parallélépipedes, en fonction de la distribution du champ EM. Les endroits ou
la concentration du champ électrique est la plus forte seront maillés fortement. Cette technique permet
d’aiguiller le logiciel, ce qui permet d’augmenter 1’exactitude des résultats avec des temps de calculs
moins importants.

Le comportement fréquentiel du déphaseur pour un nombre de cellules unitaires supéricur a un est
vérifié par le chainage des paramétres S calculés pour une cellule unitaire. Cette méthode s’applique

parfaitement a la configuration de cette structure puisqu’il s’agit d’un circuit périodique.

Sur la Figure 23, on distingue le diagramme de dispersion calculé pour la structure constituée d’une
cellule unitaire. Le diagramme de dispersion confirme la présence d’une bande passante comprise entre 10
et 40 GHz. L’intérét de ce diagramme et de montrer clairement le signe de la vitesse de phase v,. En effet,
la pente de la courbe, propre a la ligne chargée par des éléments localisés, est positive ce qui signifie que
la vitesse de groupe v, est positive. Par conséquent, le sens du vecteur de Pointing est inchangé. Par contre,
cette courbe se situe du coté négatif de I’axe du nombre d’onde entre 12 et 18 GHz. De ce fait, la vitesse

de phase est négative. Dans ce cas, vq.v, < 0.
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Figure 23 : Diagramme de dispersion obtenu a partir des parameétres S calculés avec HFSS.

Nous avons représenté sur la Figure 24 la transmission d’une structure constituée de une, deux, trois
et quatre cellules unitaires, de 5 a 22 GHz. On remarque que la bande de transmission prédite par le calcul
du diagramme de dispersion est confirmée entre 12 et 22 GHz. On remarque également que les oscillations

au sein de la bande de transmission (ripple) sont totalement inexistantes: la bande de transmission
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présente un plateau en transmission. Cet état prouve la bonne adaptation d’impédance entre la ligne
chargée et non chargée : la ligne est équilibrée (Zr = Z;) dans les bandes de fréquence RH et LH.
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Figure 24 : (a) Paramétres de transmission et de réflexion d’une structure constituée de une, deux,
trois et quatre cellules unitaires, simulés enti¢rement en éléments finis. (b) Conception du circuit
déphaseur de deux cellules sous Ansoft HFSS

VI1.4.3.5. CONCLUSION DES SIMULATIONS

Une ligne de transmission composite gauche-droite, chargée par des capacités localisées a base de
ferroélectrique, a été congu aux bandes de fréquences centimétrique et millimétrique. Des simulations
effectuées ont permis de déterminer le diagramme de dispersion correspondant a ces lignes grace a
I’utilisation des matrices chaines. Par cette technique, nous avons pu mettre en évidence 1’existence d’une
bande de transmission équilibrée gauchére/droitiére centrée autour de 18 GHz.

La simulation sous le logiciel ADS a été utilisée comme un intermédiaire entre la modélisation de
type circuit et la simulation électromagnétique. La méthode de conception utilisée dans cette thése a
consisté a segmenter le probléme : les circuits sont découpés en plusieurs morceaux. Pour cela, on effectue
une modé¢lisation électromagnétique de chacune des parties de maniére indépendante. Les résultats des
simulations EM obtenues sont utilisés en tant que « boites noires » qui sont ensuite utilisées dans une
simulation globale.

Cette technique d’optimisation rapide peut néanmoins présenter quelques limitations. Par exemple,
ce procédé prend mal en compte les discontinuités. Cet effet sera d’autant plus accentué que la fréquence
de travail augmente. De méme les couplages entre éléments ne peuvent pas étre pris en compte. Mais ces
problémes peuvent étre aisément surmontés en complétant le circuit grice a des modeles fiables de
discontinuités et de couplage afin d’augmenter la qualité de prédiction des simulations.

Cette méthode de segmentation n'est pas a proprement dite une méthode d'optimisation. Elle se place
plutoét dans le cadre d'une amélioration de la conception des dispositifs. La partie expérimentale des

déphaseurs congus est présentée dans le paragraphe suivant.
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V1.4.4. FABRICATION DES PROTOTYPES LH

VI1.4.4.1. CONCEPTION DES MASQUES DU NIVEAU METALLISATION

Plusieurs déphaseurs (de longueurs différentes) ont été congus sur le masque employé pour I’étape
de métallisation. Toute la surface du substrat hote (3* 3cm) a été utilisée. Nous avons réalisé¢ ce masque
grace au logiciel WAVEMAKER, logiciel qui est utilisé par les traitements informatiques des appareils
technologiques de la salle blanche de 'TEMN. Sur ce masque, des déphaseurs de longueurs différentes (1,
2, 3 et 4 cellules unitaires) ont été réalisés. Ces déphaseurs ont été réalisés plusieurs fois sur un méme
substrat pour différentes raisons. Tout d’abord par redondance en cas de problemes technologiques :
fissure des doigts, contact des doigts des CID, défaut local de lithographie ...). Ensuite, il est intéressant
de comparer les performances fréquentielles de déphaseurs situés sur différentes zones du substrat pour
valider I’homogénéité de la surface du film de BST déposé. Par ailleurs, on constate que des éléments
localisés et des lignes CPW non chargées ont également été rajoutés sur ce méme substrat afin de mesurer
avec exactitude les propriétés électriques (permittivité et tangente de perte) du film de BST. Selon le
chapitre V, cette précaution permet également d’extraire les propriétés des films de BST.

La Figure 25 représente le zoom d’un exemple de masque employé pour ’étape de métallisation
d’une seule structure qui comprend quatre cellules unitaires, chacune de longueur 850 pm. Les différents

¢éléments localisés capacitifs (Cg et Cp ) et inductifs (Lg) sont repérés par une signalétique rouge.

(a)

(b)

L

-
mwmwuwmwuw\uwmmﬂumummmu
.

Figure 25 : (a) Vue globale du substrat de saphir avec I'ensemble des éléments réalisés. (b) Masque
du niveau de métallisation d’un déphaseur a 4 cellules unitaires.

Les prototypes sont fabriqués a partir d’un substrat de saphir sur lequel a été élaboré un film de BST
par la technique de dépdt sol-gel. Cette premicre étape conditionne donc la suite du processus. En effet, les
éléments d’accord doivent nécessairement adopter une configuration planaire dans la mesure ou le film de
BST recouvre toute la surface du substrat. Dans cette optique, les capacités Cp et Cy utilisent des motifs

interdigités reportés sur la Figure 26.

L’utilisation de motifs interdigités de petites dimensions présente un réel avantage en terme d’agilité
dans la mesure ou elle induit une importante concentration du champ électrique dans la couche de BST, ce
qui contribue a diminuer la valeur de la tension de commande. Dans le cas présent, avec une largeur de
doigt avoisinant le micron, I’accordabilité de 50 % a 300 kV/cm peut étre obtenue avec une tension de

polarisation d’environ 30 V.
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{b)

Figure 26 : Géométrie des capacités interdigitées : (a) C,, (b) Cr

VI1.4.4.2. PROCESSUS TECHNOLOGIQUE ET ELEMENTS DE POLARISATION

VI1.4.4.2.1. Processus technologiques des circuits

Compte tenu de la résolution nécessaire pour définir les motifs interdigités, le niveau de métallisation
est inscrit au masqueur électronique. L’étape de métallisation utilise un procédé de lift-off. La séquence
métallique est composée d’une couche d’accrochage en titane d’épaisseur 1000 A et d’un épaississement
d’or de 4000 A déposés par évaporation sous vide. Cette étape technologique réalisée dans la salle blanche
de PIEMN s’est effectuée avec le soutien technique de Karine BLARY, Ingénieur de Recherche au sein de
la centrale technologique de 'TEMN.

La continuité électrique du plan de masse est réalisée au moyen de fils d’or thermo-compressés. Par
ailleurs, des capacités « chip » de 5 pF sont insérées afin d’assurer le découplage entre le signal RF et la
tension de polarisation continue. Ces deux étapes trés délicates ont été réalisées par Didier Vandermoere.

Les dimensions en fin de processus de la capacité interdigitée sont reportées sur la vue au microscope

¢lectronique a balayage sur la figure suivante :

T ) ©)

Figure 27 : (a) Photographie d’une ligne de transmission chargée périodiquement a 2 cellules. (b)
Vue au microscope électronique a balayage d’une capacité d’accord Cg.

Le paragraphe suivant présente en détail les différents éléments constituant un déphaseur LHM
accordable a base de BST, apres ’étape de lithographie.

La Figure 27-a représente une structure compléte a 2 cellules unitaires, avant 1’intégration des
capacités de découplage et des « wires bonding » reliant les masses coplanaires latérales. Elle présente la

ligne coplanaire CPW dont les caractéristiques de propagation peuvent étre mesurées sur tranche. Les
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inductances LH sont réalisées grace a de longues bandes métalliques (transverses a la direction de
propagation) en configuration paralléle. Les inductances paralléles permettent également de réaliser une
deuxieme fonction dans le circuit: elles assurent la polarisation des capacités en série. Il aurait été
préférable que les inductances soient disposées symétriquement de part et d’autre de la ligne CPW. Mais
ceci aurait engendré quelques difficultés supplémentaires. En effet, en remplacant chaque stub par deux
inductances paralléles, I’inductance totale est divisée par deux. Pour obtenir la méme inductance qui
permet de respecter le caractére composite du circuit, les bandes métalliques auraient di étre deux fois
plus grandes, ce qui est préjudiciable en termes d’intégration. Par ailleurs, la polarisation des capacités en
série aurait d étre réalisée par un autre principe (par exemple, par des « bondings » supplémentaires qui
viennent polariser les éléments désirés).

Sur la photographie, les capacités séries en forme de doigts interdigitées apparaissent comme de fines
fentes dans le conducteur central de la ligne de transmission. La capacité additionnelle controlée en
tension qui contribue a la capacité totale Cr (afin de conserver la condition d’équilibre lors de

I’application d’une tension continue), est visible au niveau de la jonction du stub et de la masse coplanaire.

La figure Figure 29-a montre une image au microscope électronique d’une structure avec des
électrodes a 18 doigts. La largeur des doigts ainsi que la distance interdoigts est égale a 1 pm. Dans ces
conditions, une tension DC modérée est suffisante pour assurer un contrdle de la permittivité¢ du film de

ferroélectrique.

V1.4.4.2.2. Eléments de polarisation : « DC blocks » et « wire bonding »

e  Capacités de découplages

La tension DC est appliquée dans le circuit par des pointes de polarisation externes (en haut et en bas
de la Figure 28-b) et déposées sur les plots de polarisation (fines lignes monolithiques de part et d’autre
de la ligne CPW). Ces plots de polarisation sont reliés aux inductances paralléles qui permettent également
de polariser les capacités interdigitées du circuit, outre leur réle primaire d’inductance gauchére. Les
figures suivantes montrent le principe de polarisation (Figure 28-a : principe de polarisation des capacités

interdigitées ; Figure 28-b : un exemple de mesure sous pointes RF et de polarisation.

- polarisation 1 o S:rﬁ?nc;t:;igltzrdigitées (serie et paralleles’

- polarisation 2 O Capacités de découplage

Figure 28 : Principe de polarisation des déphaseurs LH (a). Photographie d’une mesure d’un
déphaseur LH sous pointes RF et pointes de polarisation (b).

-230 -

© 2011 Tous droits réservés. http://dOC.UHiV-|i||e1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre VI - Conception de déphaseurs RH et LH a base de films minces ferroélectriques

La figure Figure 28-b est une photographie de la structure compléte finale avec le dispositif de
polarisation associé : les capacités de découplage et les « wires bonding ». On apercoit de grands pavés
métallisés au niveau du plan de masse : il s’agit des capacités de découplage (ou « DC blocks ») qui
protege les pointes de mesure hyperfréquence déposées sur le plan de masse, contre le retour de la tension
DC. Ces composants permettent de laisser passer le signal RF mais de bloquer la tension continue. Des
précautions sont également a prévoir pour 1’appareil de mesure puisque ce dispositif hyperfréquence est
alimenté par tension continue. En effet, les analyseurs de réseaux sont généralement protégés pour des
tensions continues inférieures a 40 V. Il est donc indispensable de garantir la protection des appareils et
des pointes de mesure puisque la tension maximale appliquée aux déphaseurs a base de métamatériaux est
égalea40 V.

Des Tés de polarisation peuvent étre utilisés mais uniquement pour la protection de I’analyseur de
réseau. Pour protéger également les pointes de mesure, le systéme de polarisation est donc intégré
directement au niveau du circuit. Ce principe a également I’avantage de protéger le circuit lorsqu’il sera

intégré avec d’autres éléments sur le méme substrat.

Le choix des capacités de découplage dépend de leur role (adaptation, découplage DC, suppressions
d’oscillations BF,..). Afin d’avoir un bon couplage RF entre le circuit et les plans de masse, I’impédance
équivalente, associée a la capacité, doit étre minimale dans la bande de fréquence de travail (entre 10 et 30
GHz). Puisque la capacité SMT n’est pas idéale, il existe une composante inductive due a la taille non

négligeable de ce type de composant aux fréquences millimétriques. Ce composant présente donc une

fréquence de résonance série (appelée résonance selfique) et égale a Frés=+

om/LC

A cette fréquence, la réactance de la capacité est nulle et 'impédance est égale a la résistance série
équivalente (ESR). Ainsi, a cette fréquence, la capacité se présente avec son impédance la plus basse
permettant un couplage optimal. En dessous de cette fréquence, I’impédance est capacitive avec une
évolution en 1/®, ce qui permet de bloquer les tensions continues. Un compromis doit donc étre fait entre
la capacité souhaitée pour un bon fonctionnement dans la bande de fréquence de travail et I’encombrement

physique de celle-ci.

Les capacités de découplages utilisées pour les déphaseurs LHM sont des capacités de chez ATC de
référence ATC116QJRROKI100TT. Leur valeur est égale a 5 pF (+/-0.5 pF) et leur largeur est de 10 mils
(I’encombrement disponible sur les masses coplanaires étant inférieur a 250 pum), et leur épaisseur de 7
mils. Elles sont fixées sur les plans de masse coplanaire avec de la colle argentée. Selon le constructeur,
I’inductance parasite est environ égale a 0.4 nH, ce qui correspond a une fréquence de résonance
supérieure a 10 GHz. La capacité choisie permet donc d’obtenir le comportement passe-haut (blocage du
DC) avec une impédance basse dans la bande de fréquence choisie, tout en respectant la place limitée.

Une évolution possible a ces systémes de protection contre la tension de polarisation est d’utiliser des
capacités de découplages directement intégrées (monolithiques) au circuit entre les plans de masse
coplanaire et I’inductance apportant la tension continue. Cette solution est plus compacte et de fabrication
plus simple puisqu’elle est directement pensée lors de la conception du circuit. La tension de commande
peut ainsi étre appliquée entre les deux plans de masse sans le risque d’un retour continue vers les accés du
circuit. Dans cet objectif, nous avons réalisé ce type de protection contre la tension DC sous forme de

capacités interdigitées. Mais la capacité nécessaire pour assurer un bon découplage est trés importante. Par

-231-

© 2011 Tous droits réservés. http://doc.univ-lille1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre VI - Conception de déphaseurs RH et LH a base de films minces ferroélectriques

conséquent, lors de la phase de fabrication, quelques doigts interdigités ont été court-circuités, puisque,
lors de cette réalisation, la fabrication de longs doigts (longueur supérieure a 15 um) en technologie 1 um
(épaisseur et distance interdoigt) n’était pas maitrisée. Une amélioration du processus technologique
permettra d’envisager ce type d’élément ultérieurement.

e Bonding

Les céblages filaires (ou technologie « wire bonding ») visibles sur la photographie permettent de
relier les DC blocks au circuit RF. Par ailleurs les fils de bonding relient les plans de masse latéraux afin
d’assurer un retour a la masse optimal sans variation du niveau du signal.

Ces bondings sont constitués par des fils d’or et posseédent un diamétre normalisé¢ a 17 um ou 25 pm
(25 pm dans notre application). Il existe deux méthodes de réalisation : le « ball-bonding » ou le fil est
attaché a une bille de soudure et le « wedge-bonding » ou le fil est attaché a la piste par thermo-
compression. Pour notre application, le cablage filaire a été réalisé par thermo-compression par Monsieur
Didier Vandermoere de I'IEMN.

Figure 29 :Photographie au microscope électronique d’une capacité interdigitée (a) et d’un
déphaseur LHM accordable a base de BST a 2 cellules unitaires (b).

L’usage de ces fils induit un effet selfique parasite qui limite 1’adaptation en impédance
particulierement pour les hautes fréquences. En effet, un fil métallique génere un effet inductif
proportionnel a la longueur qui augmente avec la fréquence. La valeur de cette self dépend de la forme et
de la longueur du fil. Cette valeur est environ égale a 1 nH/mm, selon des mesures réalisées sur ce type de
fil de la part d’autres équipes de recherche. Puisque la longueur des bondings varient entre 200 et 300 pum,
la self parasite a une valeur proche comprise entre 0.2 et 0.3 nH. Cette valeur non négligeable risque de
modifier les performances RF des déphaseurs LHM. Pour limiter son influence, on place en général deux
bondings en parallele. Le diameétre de ces fils et la distance entre eux sont tellement faibles que la
photographie au microscope ne permet pas de visualiser la dualité de ces fils qui sont bien présents.
L’ajout d’une deuxieéme self en paralléle permet théoriquement d’obtenir une self équivalente égale a la
moiti¢. Cependant, cette régle ne prend pas en considération 1’effet mutuel qui s’installe entre les deux fils.

Ainsi, par expérience, la valeur de la self est diminuée d’environ 2/3.

-232 -

© 2011 Tous droits réservés. http://dOC.UHiV-|i||e1 fr



These d'Aurélien Marteau, Lille 1, 2009

Chapitre VI - Conception de déphaseurs RH et LH a base de films minces ferroélectriques

VI1.4.5. MESURES VECTORIELLES ET ANALYSES DU PROTOTYPE LHM ACCORDABLE

Ce paragraphe présente les résultats expérimentaux du déphaseur, a base de métamatériaux,
accordable en tension. Dans un premier temps, la condition d’équilibre sera démontrée expérimentalement
pour les structures non polarisées (0 VDC). Puis dans un second temps, I’agilit¢é du diagramme de
dispersion presque sans gap sera présentée grace au contrdle de la permittivité des capacités interdigitées
séries et paralleles par I’application d’une tension DC.

Les circuits ont été caractérisés grace a I’analyseur de réseau HP 8510 calibré a partir d’une méthode
TRL jusqu’a la fréquence de 75 GHz. Sur la Figure 28-b, la mesure sous pointe des déphaseurs
coplanaires, réalisée a la salle de caractérisation de 'IEMN, est photographiée. De chaque coté de la
photographie (Figure 28-b) (a gauche et droite), nous apercevons grossierement le support des pointes de
mesures (1 pour la ligne centrale et deux pour la masse coplanaire) et en haut et en bas, les pointes de
polarisation du circuit. Ces mesures ont été réalisées avec ’aide de Madame Elisabeth Delos.

VI1.4.5.1. PARAMETRES DE TRANSMISSION ET REFLEXION

Les parameétres Sij obtenus pour une tension de polarisation nulle sont reportés sur la Figure 30 pour
deux déphaseurs composés de deux et quatre cellules unitaires respectivement, de 10 MHz jusqu’a 40
GHz. Ces lignes CPW présentent un comportement caractéristique d’un filtre passe-haut avec une
fréquence de coupure proche de 10 GHz.

A polarisation nulle, la diminution du paramétre S,;, associée a la remontée du coefficient de
réflexion, n’apparait qu’autour de 40 GHz. Par conséquent, la bande passante du déphaseur s’étend de 10
GHz a 40 GHgz, c'est-a-dire sur un large plateau de 30 GHz, sans ondulation liée a des phénoménes de
désadaptation. Cette large bande passante est caractéristique des structures qui utilisent une approche de
ligne duale dans la mesure ou leur principe de fonctionnement ne repose pas sur I’exploitation d’un
phénomeéne de résonance par opposition aux structures incluant des réseaux de SRR, comme nous 1’avons

mentionné au chapitre II.
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Figure 30 : Paramétres Sij obtenus pour deux déphaseurs composés de deux et quatre cellules
unitaires respectivement, sans tension de polarisation. Les largeurs de la fente et du conducteur
central sont égales a 80 et 40 pm,respectivement. La longueur d’une cellule unitaire : 850 pm.

La Figure 30 montre que la structure est adaptée sur une large bande de fréquence, puisque la bande
correspondant a un coefficient de transmission inférieur a —10 dB est supérieure a 30 GHz. Il convient
cependant de rappeler que, par souci de compromis, la structure n’est pas rigourecusement adaptée a
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I’impédance du systeme de mesure (50 ) ce qui explique des TOS supérieurs a 1.5 pour certaines
fréquences.

I1 est a noter que les pertes d’insertion restent relativement élevées. En effet, les pertes d’insertion
mesurées sont comprises entre 1.2 et 1.5 dB par cellule unitaire. Ces pertes sont dominées par les pertes
diélectriques (puisque les fils minces de BST présentent des tangentes de pertes voisines de 107 sur la
bande de fréquence de travail) et secondairement par les pertes métalliques. La fabrication de fils minces
de BST avec des tangentes de pertes plus faibles, permettra de contribuer fortement a 1’amélioration des
performances de ce type de circuit RF. Par ailleurs, la problématique des pertes métalliques peut étre
facilement résolue par le recours a un épaississement de la métallisation. Ce procédé a été appliqué pour
les déphaseurs MD classiques, ce qui a permis d’obtenir des valeurs de figure de mérite a 1’état de 1’art.

Les parameétres Sij obtenus pour différentes tensions de polarisation continue (0, 10, 20 et 30 V) sont
reportés sur la Figure 31 pour un déphaseur a deux cellules unitaires.

o
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Figure 31 : Paramétres S;; obtenus pour différentes tensions de polarisation continue (0, 10, 20 et 30
V) pour un déphaseur a deux cellules unitaires.

Rappelons que la structure n’est pas rigoureusement adaptée a I’impédance du systeme de mesure
pour chaque état de polarisation. Lorsqu’une tension de polarisation est appliquée a la structure, on assiste
a une remontée du coefficient de réflexion, de I’ordre de 10 dB en début de bande pour VDC =30 V. Cette
dégradation est la conséquence directe de la désadaptation d’impédance. En effet, les valeurs des capacités
Cp et Cr données dans le tableau II-1 pour une polarisation nulle, diminuent en fonction de la tension
continue appliquée. Or la valeur de Zc, fonction des constantes localisées, est affectée par cette variation,
ce qui se traduit par une désadaptation importante pour de fortes valeurs de VDC. La plus grande
sensibilité a la polarisation est observée en début de bande qui correspond au régime gaucher. Ce
comportement peut s’expliquer par la dispersion importante dans cette plage de fréquence. En effet, le

diagramme de dispersion présente, en premicre approximation, une branche main-gauche hyperbolique

= 1
oL,C,

En revanche, la transmission au voisinage de la fréquence de transition ne semble pas affectée. En

décrite par I’équation suivante :

effet, ’laugmentation de la tension de polarisation ne se traduit pas par I’ouverture d’une bande interdite
entre les branches main-gauche et main droite directement observable sur 1’évolution du parametre S,;.
Les valeurs de Vy,s correspondent a la tension de polarisation globale appliquée entre les deux pads
encadrant la structure coplanaire. En raison de la continuité électrique assurée par les accés aux capacités,

cette tension globale est équivalente a la tension appliquée a chaque capacité.
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V1.4.5.2. DEPHASAGE DES STRUCTURES EN FONCTION DE LA FREQUENCE ET DE LA TENSION

CONTINUE APPLIQUEE

En appliquant une tension de polarisation aux circuits, la constante diélectrique du BST diminue, da
au champ ¢lectrique statique. Par conséquent, sous polarisation, la fréquence de résonance des circuits
résonants série et parallele est décalée vers les hautes fréquences. Ce décalage en fréquence peut étre
caractérisé¢ en mesurant, la différence de phase (Ady;,;;) du coefficient S;, pour deux états différents de
polarisation d’une ligne. La figure suivante (Figure 32) montre la variation A®y;,;; en fonction de la
fréquence pour des prototypes a 2 et 4 cellules unitaires, respectivement. Pour le prototype a deux cellules,
la différence de phase pour des tensions de polarisation de 7 et 10 V respectivement, est quasiment
constante en fonction de la fréquence. Pour le prototype a 4 cellules, une augmentation peut étre constatée
au-dessus de la fréquence de transition (15 GHz). La différence de phase Ad,;,;s est égale a 10° par cellule
pour AV =7V et 15° par cellule pour AV =10 V.
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60 -
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50 - 4 2 cellules (0-10V)

40 - W4 cellules (0-10V)
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Figure 32 : Déphasage en fonction de la fréquence entre deux états de polarisation.

La variation du déphasage en fonction de la fréquence peut étre interprétée a partir du diagramme de
dispersion a 1’état non polarisé. Au-dessous de 19 GHz, les branches de dispersion ont des comportements
LH pour la condition non polarisée (0 V) et I’état polarisé. Elles suivent la méme évolution fréquentielle
en l/m : ainsi le déphasage est quasi constant sur la bande de fréquence LH. Pour les deux prototypes, la

différence de phase ADy;,;; est égale a 15° par cellule pour AV =10 V.

VI1.4.5.3. DEMONSTRATION EXPERIMENTALE DU COMPORTEMENT GAUCHER

Nous allons nous intéresser maintenant a la démonstration expérimentale du caractére gaucher de la
propagation électromagnétique. Nous avons cherché a mesurer les déphasages induits par nos lignes de
transmission. Il est ici important de démontrer qu’il y a bien une rétro-propagation de la phase au sein de
cette structure périodique et que les vitesses de phase et de groupe sont bien de signes oppos¢s.

Dans cette optique, Nous avons montré qu’il est possible de mettre en évidence les différents
comportements de rétro-propagation de la phase en comparant deux structures périodiques de longueurs
différentes. L’offset de phase entre deux milieux de propagation de longueurs respectives L, et L; (avec

L,> L)) peut s’écrire selon 1’expression suivante :
AD=— QXLZ—LI)/ Vp ou v, représente la vitesse de phase et w la pulsation fréquentielle.
Ainsi, sous cette condition, dans la fenétre fréquentielle ou les ondes EM peuvent se propager,

Ioffset de phase AQ est négatif pour des lignes conventionnelles (v, > 0) et positif si la propagation est
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rétropropagative (v, <0). Ce dernier cas démontre I’existence d’une vitesse de phase négative, ou en

d’autres termes, d’un indice effectif négatif.

La Figure 33-a présente la différence de phase A¢ (en radian) mesurée du paramétre S,; en fonction
de la fréquence pour deux lignes de longueurs différentes, constituées respectivement de 4 et 2 cellules
élémentaires. On constate que AQ est positive dans la bande de fréquence ou la perméabilité et la

permittivité sont simultanément négatives alors que la différence de phase est négative en dehors de cette

bande de fréquence. La différence de phase maximale aux extrémités de la zone de Brillouin (B = T/a ou

a est la période du réseau linéaire d’inductance et de capacité) est égal a 270. La variation AQ et les

caractéristiques de dispersion présentent une trés bonne similitude confirmant I’absence de gap entre la

branche LH qui s’étend de 10 a 19 GHz, et la branche RH pour les fréquences supérieures. A B =0, qui
est réalisé a I’intersection des branches de dispersion LH et RH (a la fréquence de 19 GHz), la vitesse de

groupe est environ égale a 1.8%10% my/s.

Cette description fonctionnelle du déphaseur peut étre complétée par une interprétation physique qui
conduit a une analyse plus fine de ses parameétres de dispersion sous I’effet de la tension de polarisation.
L’inversion des relations de Fresnel [Réf. 1.58] permet d’extraire un diagramme de dispersion (Figure 33-
b) a partir des paramétres Sij relevés pour différentes tensions de polarisation. A polarisation nulle, on
observe 1’évolution continue des bandes passantes droitiére et gauchére, avec une fréquence de transition
autour de 19 GHz. Ce diagramme montre un décalage vers les basses fréquences d’environ 5 % par

rapport a la dispersion calculée a partir du schéma équivalent théorique (Figure 15).

40
(a) oV, =0V
3541 o v =10V
- 1l o v_=30v
N bias
400 I 304
350 Q
300 >~ o
250 - e 25
200 g |
g 150 - T 204
g 10 £ )
50 -
%’ 0 154 .
-50 A (QOU
& g®
-100 )| s 1
-150 10 ‘.q“,g&ﬁ
-200 1 f
-250 T T T T T T T 54+ T 7 T
0 5 10 15 20 25 30 35 40 -3 -2 -1 0 1 2 3
Frequency (GHz) Complex propagation constant

Figure 33 : (a) Différence de phase mesurée entre deux lignes constituées respectivement de 4 et 2
cellules. (b) Evolution du diagramme de dispersion en fonction de la tension de polarisation

La vitesse de phase a B =-Tt/a est vp=-2*10" m/s et excéde la vitesse de la lumiére & I’intersection
entre le cone de lumicre (V\FC.B) et la branche de dispersion LH. Au-dessus de 19 GHz, la branche RH
présente un comportement peu dispersif avec une vitesse de phase vp=7.5 * 10" m/s. La perméabilité

relative effective 8r=\/(c/vp) est approximativement égal a 16. La Figure 33 illustre concrétement ces

valeurs puisque le diagramme de dispersion est représenté de 5 a 40 GHz.
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Le déséquilibre observé lorsque 1’on augmente la tension de polarisation se traduit par une
discontinuité de la constante de phase autour de l’origine et par une augmentation de la constante
d’atténuation. Ce déséquilibre est révélateur d’une compensation imparfaite des termes capacitifs Cy et Cg.

Le paragraphe suivant explique cette imperfection d’équilibre.

Un diagramme de dispersion sans gap et accordable par BST est I’'un des objectifs de ces travaux,
puisqu’on désire concevoir une ligne équilibrée accordable. Ce gap nul est maintenu tant que les
fréquences de résonances paralléles et séries sont égales quelque soit la tension continue appliquée. Cette
fréquence de résonance est accordable grace a la diminution simultanée des capacités série et parallele.
Mais la difficulté provient du fait que fondamentalement, il existe une capacité parallele dans le circuit
équivalent, qui ne peut pas étre accordée, puisque cet élément capacitif résulte de la capacité distribuée
induite par la ligne de transmission coplanaire. Cette capacité n’est pas accordable par une tension
modérée. En effet, malgré le fait que le film ferroélectrique est déposé sur toute la surface du substrat et
donc entre les lignes coplanaires, la distance entre la masse et la ligne CPW est trop importante pour
obtenir un niveau suffisant de champ électrique interne par I’application d’une tension DC modérée. Par
contre, pour ce qui concerne le circuit résonant série, 1’élément capacitif est uniquement da a 1’élément
capacitif localisé (Cr). Les électrodes métalliques interdigitées de cette capacité sont fabriquées a
I’échelle micronique, ce qui lui confere des propriétés d’agilité en tension performantes puisqu’un champ
électrique interne de fort niveau peut étre obtenu. Afin de s’affranchir de ce probléme nous avons intégré
dans les cellules élémentaires deux capacités, une en série et 1’autre en parall¢le. Cependant la capacité
parallele totale résulte de deux éléments capacitifs dont une seule est pratiquement accordable, alors qu’il
n’y a qu’une seule capacité pour le circuit série. Ceci signifie qu’il est difficile de préserver la condition
d’équilibre du diagramme de dispersion lorsque des tension de fortes tensions sont appliquées : dans cette

étude ’accordabilité a donc été limitée en tension dans ce but.

V1.4.5.4. CARACTERISTIQUES PHYSIQUES DE LA STRUCTURE

Par analogie avec ’interaction d’une onde plane et d’un matériau volumique, 1’interaction d’un mode
TEM avec une structure unidimensionnelle peut étre décrite par des parametres constitutifs effectifs.
L’exploitation de ces parameétres va permettre une meilleure compréhension de [’accordabilité du
diagramme de dispersion. Nous avons représenté respectivement sur la Figure 34 et la Figure 35, les
parties réelles de la permittivité et de la perméabilité effectives,. Les dépendances fréquentielles de €. et
Hegr ont été déterminées grace a la technique d’inversion de Fresnel : a partir de la dépendance fréquentielle
de l'indice effectif n = \/(Eeff Uegr) et de I'impédance Z = \ (Ketr / €efr). Ces deux parametres effectifs
présentent des caractéristiques de dispersion de type quasi-Drude, contrairement aux lignes de

transmission a base de SRR montrant une dispersion de type Lorentz.

Leur dispersion suit une évolution continue entre les bandes main-gauche et main-droite avec un
croisement a 1’origine autour de 18 GHz, pour une tension de polarisation de 0 V. Lorsque I’on augmente
cette tension de commande, les deux caractéristiques se décalent vers les fréquences élevées. Toutefois,
cette tendance est nettement plus prononcée dans le cas de la perméabilité effective. A titre d’exemple, la
variation du zéro de permittivité n’excede pas 1 GHz tandis que le zéro de perméabilité varie d’environ 3

GHz lorsque Vbias est augmentée de 0 a 30 V.
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Ce phénomene se traduit par ’ouverture d’une bande interdite pour des tensions de polarisation
importantes. Bien que cet écart n'était pas apparent dans le diagramme de dispersion a zéro bias, il est
souligné nettement ici. Aussi, il peut étre remarqué qu’il y a une égalité des fréquences plasma électrique
et magnétique, comme prévu dans la condition idéale d’équilibre.

Effective permittivity (real part)

12

T T T

10 15 20 25 30
Frequency (GHz)

Figure 34 : Evolution de la permittivité effective en fonction de la fréquence pour différentes
valeurs de tension de commande.

Pour comprendre la différence de comportement entre les permittivité et perméabilité effectives en
fonction des tensions continues appliquées, il faut évoquer les facteurs physiques dominants pour chacun
de ces deux parametres. La permittivité négative est synthétisée par les inductances en shunt qui jouent le
role du réseau de fils dans la situation des métamatériaux volumiques (zéros de tension). Or, la valeur de
cette inductance n’est que peu affectée par la variation de permittivité de la couche de BST sous I’effet
d’une tension de polarisation. En revanche, la perméabilité négative est obtenue par les capacités série qui
imposent des zéros de courant le long de la ligne de propagation. Or, ces capacités ont été congues pour
étre trés sensibles aux variations de permittivité par 1’adoption d’une structure interdigitée. Comme
mentionné précédemment, cette variation de la capacité série ne peut étre totalement compensée par la
variation de capacité parallele dans la mesure ou cette derniere inclut, en plus de 1’élément localisé Cg, la

capacité distribuée intrinseque de la ligne, relativement peu sensible a la variation de Vbias.

4 <
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-o® ST )
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Figure 35 : Evolution de la perméabilité effective en fonction de la fréquence, pour différentes
valeurs de la tension de commande.
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V1.4.6. CONCLUSION DES DEPHASEURS RH ET LH

Dans ce chapitre, les potentialités des lignes de transmissions chargées par des capacités de BST,

pour des applications de déphasage micro ondes ont été présentées.

Les caractéristiques des déphaseurs classiques MD réalisés en termes de tension de commande et de
facteur de mérite, positionnent ces circuits a I’état de 1’art. Ces circuits utilisant des CID a base de BST
sont capables de produire un déphasage de 360° a 40 GHz grace a une faible tension DC (17 V) appliquée
sur chaque CID et avec des pertes d’insertion modérées. Les pertes par réflexions sont inférieures a 10 dB
sur toute la bande de fréquence et pour les deux extremums de tension appliquée. Ces circuits présentent
un des meilleurs facteurs de mérite reportés dans la littérature pour des déphaseurs a base de BST. Ainsi a
20 GHz un déphasage de 200° a été obtenu avec une tension de polarisation de 40 V, soit un facteur de
mérite de 27°/dB @ 40 V [Réf. 11.77]

La deuxieme partic de ce chapitre a permis d’utiliser cette méme technologie développée au
LEMCEL pour des circuits MG grace a un une ingénierie de la vitesse de phase. Ainsi, une ligne de
transmission composite gauche-droite, chargée par des capacités localisées a base de ferroélectrique, a été
congue et validé expérimentalement aux bandes de fréquences centimétriques et millimétriques. L’étude
menée sur ces déphaseurs congus a partir d’un film élaboré par technique sol-gel est comparable aux
travaux publiés dans la littérature utilisant des techniques de dépot sous vide [Réf. 11.43]. Mais
L’extension de ce concept de déphaseur aux fréquences plus élevées et en technologie planaire et moins

couteuse a été démontrée avec succes au cours de ces travaux de recherche.

Aux fréquences plus ¢levées cette technologic se heurte au probleme des pertes dues a
I’augmentation des tangentes de pertes des films de BST. Cette dégradation a deux conséquences
principales sur les performances du déphaseur : du point de vue des caractéristiques hyperfréquences,
I’augmentation des pertes diélectriques se traduit par une augmentation des pertes d’insertion. Ces
derniéres peuvent toutefois étre limitées dans le cas de structures relativement courtes comme c’est le cas

de celles décrites dans ces travaux.

Nous avons montré [Réf. 11.79]que 1’approche de ligne duale caractérisée par de larges bandes
passantes permettait en outre de travailler en régime composite équilibré, propriété intéressante en vue des
applications. Ce prototype a ainsi permis de montrer que la condition de quasi-équilibre (gapless
dispersion caractéristique) peut étre atteinte et accordable en tension continue. Cependant I'utilisation de
I’index de réfraction nul pour un mode de fonctionnement a k = 0 apparait toutefois trés sensible a la
tension de contrdle. En effet la condition d’équilibre apparait de plus en plus difficile a remplir pour de

forts niveaux de tension.

D’un point de vue application, ces travaux donnent une meilleure idée des phénomenes
électromagnétiques qui se déroule dans les dispositifs dont le fonctionnement repose sur des longueurs

d'onde infinis, réalis¢ au centre du diagramme de dispersion a k=0 mais pour une fréquence non-nulle.
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CONCLUSION GENERALE

Ces travaux de thése ont été consacrés a 1’étude des métamatériaux composites et a leurs
applications dans la conception de dispositifs microondes. Le présent travail a consisté a concevoir,
fabriquer et caractériser différentes structures périodiques ayant des propriétés gauchéres aux fréquences
micro-ondes.

Cette ¢tude, qui a commencé dans le cadre d’un projet européen nommé TELEMAC avec des
partenaires universitaires et industriels, a mené au développement de deux structures unidimensionnelles.
Elles sont d’une part une ligne de transmission a base de métamatériaux main-gauche en technologie fin-

line et d’autre part des dispositifs droitiers et gauchers accordables a base de films minces ferroélectriques

Les métamatériaux sont une alternative a 1’utilisation de matériaux classiques pour ’ingénierie de
dispositifs hyperfréquences. Pour les dispositifs unidimensionnels a savoir guide d’ondes, les applications
concernent la réalisation de filtres et de déphaseurs en recherchant tout d’abord la miniaturisation des
dispositifs et ensuite I’amélioration de leurs performances. Celles ci sont relatives a I’augmentation de la
réjection pour des filtres passe bande trés sélectifs tandis que, pour les déphaseurs, des effets de
compensation de phase peuvent étre obtenus par la rétro-propagation. L’accordabilité des bandes
fréquentielles ou de la phase est réalisée par le biais de films ferroélectriques dont les propriétés
diélectriques varient en fonction du champ électrique appliqué.

La premicre partie du manuscrit est consacrée aux métamatériaux main-gauche. Nous avons
présenté les matériaux a bandes interdites photoniques, les métamatériaux, et plus particulierement les
métamatériaux main-gauche et leurs différents domaines d’application. Nous avons aussi présenté les
définitions de certaines notions propres a ces structures périodiques et indispensables a la compréhension
de leurs comportements.

Nous avons pu constater que I’ingénierie de la dispersion peut étre réalisée selon deux formes
technologiques en hyperfréquences :

- les dispositifs résonants : la synthése de la permittivité et de la perméabilité négative est

obtenue par le biais de réseaux de fils et de SRR’s

- les dispositifs plus large bande : ces structures font intervenir la configuration duale des

lignes de transmission conventionnel en inter changeant les capacités et selfs distribués,
semi localisés ou localisés.

L’historique et la description des structures les plus connues a été alors détaillé. En effet, nous
avons présenté les propriétés les plus intéressantes ainsi que les applications les plus importantes de ces
matériaux périodiques a rétropropagation.

Les structures plaquées ou en guide d’onde apparaissent plus appropriées puisqu’elles peuvent étre

dimensionnées a partir des méthodes de conception des circuits. Pour cette raison, nous nous sommes
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intéressés aux lignes de propagation main-gauche, qui sont des lignes composites obtenues par des réseaux

périodiques.

Nous avons ensuite présenté la conception, la réalisation, et la caractérisation d’une ligne de
transmission main-gauche originale en technologie fin-line. Des simulations électromagnétiques par la
méthode des éléments finis (HFSS), associées au calcul du diagramme de bande nous ont permis de
calculer les performances de la structure et de démontrer de maniére numérique le comportement main-
gauche de la ligne. Les problémes d’excitation de la structure et d’adaptation a son environnement ont
également été abordés et résolus.

Il est clair que ce n’est pas I’aspect filtrant seul qui est digne d’intérét dans un tel dispositif. Il
existe déja un grand nombre de filtres aux technologies trés performantes rendant difficile 1’émergence des
filtres constitués de métamatériaux aux pertes encore trop conséquentes. Par contre, I’ingénieric de la
vitesse de phase, ainsi que sa direction, est un atout majeur que ne posseéde pas le commun des filtres

Les mesures expérimentales et les simulations électromagnétiques nous ont permis de mettre en
¢évidence la rétropropagation d’une onde électromagnétique dans ce milieu composite, et de pointer une
difficulté majeure pour I’exploitation de ces structures. Elles concernent les pertes, qui peuvent &tre
élevées. Ce phénomene est inhérent a 1’utilisation de résonateurs. Une analyse approfondie des pertes a
permis de mieux comprendre I’origine de celles-ci dans un prototype LHM en technologie fin-line, et par
extension dans toutes structures LHM. Dans un circuit LHM, les pertes augmentent rapidement avec le
nombre de cellules élémentaires, principalement dues aux pertes métalliques qui ont une contribution tres
dominante. Ceci confirme que le fort courant circulant sur les boucles ouvertes a la résonance est a
I’origine de ces pertes métalliques.

Des prototypes SNG, a base de fils ou de SRR, ont été fabriqués et mesurés. Ils présentent deux

pics aux fréquences définissant les propriétés du matériau : la fréquence de résonance et la fréquence
magnétique plasma.
La connaissance de ces deux fréquences caractéristiques décrit parfaitement la variation fréquentielle de la
perméabilité négative dans le modele de Lorentz. Ceci montre également qu’il est difficile d’éviter ces
pertes intrinséques dans la bande de fréquence LH, en travaillant a des fréquences proches de la fréquence
plasma.

A partir de ’extraction des parametres effectifs mesurés, on a montré que les résonateurs SRRs
contribuent a la permittivité effective d’une structure LHM.. Ils apportent ainsi un décalage fréquentiel de
la fréquence plasma par rapport a une structure composée uniquement de fils. Lors de la conception d’une
structure LHM, les contributions des réponses électriques des fils et des SRRs doivent donc étre prises en

compte conjointement.

La conception, la fabrication, la caractérisation et I’analyse de métamatériaux gauchers large bande
en technologie fin-line chargée par des lettres Omega ont été présentées.

Le réseau de motifs Omega totalement interconnectés tend a se comporter €lectromagnétiquement
comme la superposition de réseaux séparés de fils et de SRRs mais avec le bénéfice d’une augmentation
de la bande de transmission LH due a une valeur du facteur de qualité plus faible par rapport aux motifs
SRR.

Les réseaux a base d’Omega interconnectés sont décrits comme une approche hybride entre les
réseaux de SRR et de fils et les topologies en ligne de transmission. Cette configuration est effectuée

d’une maniére trés compacte dans le sens de la propagation. Par conséquent, ce type de structure apparait
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trés prometteur en terme de conception de métamatériaux volumiques jusqu’aux longueurs d’ondes

submillimétriques

Une suite naturelle de cette premicre partie concerne 1’accordabilité. Nous avons pu voir en effet
qu’un grand nombre des propriétés électroniques sont assujetties aux valeurs de capacités, localisées ou
distribuées. L’effet main-gauche étant dépendant principalement d’un montage en configuration série,
I’accordabilité des systémes peut de facon relativement évidente étre obtenue en faisant varier cette
capacité par I’intermédiaire d’un matériau dont la permittivité relative dépend de 1’application d’un champ
interne. Les films minces ferroélectriques fabriqués au LEMCEL ont donc ¢été introduits dans les
structures a métamatériaux. La deuxieme partie de ce manuscrit est donc consacrée aux dispositifs a base

de métamatériaux accordables par des films minces ferroélectriques.

Les films minces ferroélectriques et plus particulieérement de leur propriétés caractéristiques sont
mis en avant dans ce manuscrit puisqu’ils sont utilisés pour la fabrication des déphaseurs RH et LH. Dans
cette optique, deux méthodes de caractérisation large bande en fréquence jusqu’a 100 GHz sont détaillées.
Afin d’atteindre cet objectif, nous avons mesuré et analysé les paramétres S de capacités interdigitées et de
lignes coplanaires déposées sur des films ferroélectriques pour extraire la dépendance fréquentielle des
propriétés électriques des films.

A T’aide de modeles analytiques, de simulations électromagnétiques en éléments finis et des
mesures fréquentielles, nous avons ainsi déterminé les valeurs de la permittivité diélectrique relative et de
la tangente de pertes diélectriques des films ferroélectriques considérés. Les valeurs des permittivités
diélectriques relatives déterminées a partir de ces mesures sont comprises entre 320 et 3 70, sur une trés
large bande de fréquence. et les valeurs de tangentes de pertes diélectriques sont comprises entre 0,1 et
0,15 avec une évolution quasiment constante en fonction de la fréquence. Ces résultats prouvent que les

films de BST considérés dans ce travail ne présentent pas de phénomeénes de relaxation jusqu’a 100 GHz.

Finalement, les potentialités des lignes de transmissions chargées par des capacités de BST, pour
des applications de déphasage micro-ondes ont été présentées.

La possibilité de déposer ce matériau en films minces, d’épaisseur inférieure a 1 pum, avec de
bonnes propriétés diélectriques permet la réalisation de composants passifs pour les fréquences micro-
ondes. Les caractéristiques de ces déphaseurs RH en terme de tension a laquelle sont soumis les films et le
facteur de mérite, positionne ces circuits dans les plus performants du marché actuel. Ainsi a 20 GHz un
déphasage de 200° a été obtenu avec une tension de polarisation de 40 V, soit un facteur de mérite de
27°/dB @ 40 V

Ce chapitre introduit également des lignes de transmission gaucheéres dont les propriétés sont
modifiables grace au matériau BST. La premiere idée, pour recréer les conditions de propagation dans un
milieu doublement négatif, est d’utiliser la ligne de transmission duale obtenue par I’inversion des
¢léments du schéma équivalent d’une ligne classique. Ses propriétés sont décrits notamment par
I’intermédiaire du diagramme de dispersion. Cependant une ligne main-gauche n’est pas physiquement
réalisable : le principe de ligne de transmission composite main-gauche/ main-droite a donc été introduit
en visant un comportement équilibré .

Ainsi, I’accordabilité du diagramme de dispersion d’une ligne de transmission composite CRLH
équilibrée est démontrée aux longueurs d’onde centimétriques et millimétriques. Ceci est réalisé grace a

des lignes coplanaires, chargée périodiquement par des capacités interdigitées et des inductances en stub,
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fabriquées a 'IEMN sur des films minces Ba,Sr;,TiO;. Les parametres de dispersion montrent que les
structures sont main-gauche de 8 a 18 GHz et main-droite pour les fréquences supérieures. Les résultats
sont interprétés grace a l’extraction de la permittivité et la perméabilité effectives qui présente un
comportement de Drude, avec une fréquence plasma qui peut étre accordée par les variations de la
permittivité des films fins de BST lorsqu’ils sont contrdlés en tension.

Ce prototype a également permis de montrer que la condition de quasi-équilibre peut étre atteinte et
accordable en tension continue. D’un point de vue application, ces travaux donnent une meilleure idée des
phénomeénes électromagnétiques qui se déroule dans les dispositifs dont le fonctionnement repose sur des
longueurs d'onde infinis, réalisé¢ au centre du diagramme de dispersion a k=0 mais pour une fréquence

non-nulle.

L’aspect miniaturisation des métamatériaux a ¢été faiblement mis en avant dans cette étude, alors
qu’elle peut se révéler trés prometteuse pour certaines applications. Au jour d’aujourd’hui, les structures
rayonnantes constituent les ¢éléments les plus encombrants d’un systéme. En effet, pour une bonne
efficacité de rayonnement une antenne imprimée doit avoir ses dimensions comparables a la longueur
d’onde. Pour les basses fréquences, cette condition de rayonnement est trés pénalisant dans la
miniaturisation des systémes. Les substrats artificiels a base de métamatériaux permettront de résoudre ce
probléme majeur d’encombrement.

Par ailleurs, il semble impératif d’étendre les dimensions des dispositifs a la fabrication de réseaux
a deux voir trois dimensions en respectant le critére de métamatériau nécessaire a ’homogénéisation des
propriétés électriques et magnétiques. Cette ouverture devrait nous permettre de mettre en avant
I’amplification des ondes évanescentes et d’effectuer des expérimentations en réfraction négative dans les

milieux doublement négatifs.
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Cette annexe présente quelques généralités sur la ligne coplanaire en se focalisant sur les points qui

sont utilisés dans ces travaux de recherche.

1. PRESENTATION DE LA LIGNE COPLANAIRE (CPW)

La structure de la ligne coplanaire (Figure 1) se compose de trois rubans métalliques déposés sur un
substrat semi-isolant. Les rubans extérieurs représentent les plans de masse et ont une largeur supposée
infinie. Le ruban central est le ruban conducteur qui transporte le signal hyperfréquence. La ligne se
caractérise par la hauteur du substrat h, la distance inter-masse d, et la largeur du ruban central W.

Figure 1 : Structure de la ligne coplanaire. Champs électrique et magnétique du mode coplanaire.

Par définition un mode transverse électromagnétique (TEM) est non dispersif et n’a pas de
fréquence de coupure. C’est un mode de transmission ou les champs magnétiques et électriques ne
posseédent pas de composantes longitudinales (Ez = Hz = 0). Il se produit en présence de deux conducteurs
métalliques baignant dans un milieu homogene. Or la ligne coplanaire ne baigne pas dans un substrat
homogene puisqu’il existe une interface entre le substrat et 1’air. La ligne coplanaire ne peut donc pas
supporter de mode de propagation TEM. De part sa géométrie symétrique la ligne coplanaire peut
supporter deux modes de transmission :

» Un mode de propagation pair (E(x,y) = E(-x,y)), appelé mode fente. Il correspond a un mode de
propagation Transverse Electromagnétique (TE). Le champ électrique se propage alors entre les
deux rubans constituant le plan de masse. C’est un mode que 1’on souhaite éviter, il se produit
généralement en présence de discontinuité dans la structure de la ligne (jonction, coude...). Ce
mode de propagation peut étre évité en appliquant les conditions suivantes [Réf A.1]- [Réf A.2] :

= h<0.12 Ay, avec A= A/Ve (Aget A, sont la longueur d’onde dans le substrat et
dans le vide, respectivement)

= d<(Ag/10)

= d<<h
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» Un mode de propagation impair (E(x,y) = -E(x,-y)), appelé mode coplanaire. Les champs se
propagent alors entre le ruban conducteur et les plans de masse comme le montre la Figure 1. Ce
mode de propagation ne correspond pas a un mode TEM. Cependant un choix judicieux des
dimensions de la structure permettra de diminuer considérablement les composantes
longitudinales des champs électriques Ez et magnétiques et Hz. On parle alors de mode quasi-
TEM.

2. LA TRANSFORMATION CONFORME (CMM) APPLIQUEE A LA LIGNE CPW

La transformation conforme est un outil rapide qui permet de déterminer I’impédance et la
constante diélectrique effective d’une ligne de transmission. Les formules simplifiées ([Réf A.3]) pour une
structure CPW a deux couches (substrat hote de saphir et couche mince de ferroélectrique , par exemple)

sont données ci-dessous.

W _sinh(zW/4h) _ sinh(alW /4h)
(Ea. ADko=g7 55 5 (B A2) b= r i +asy/am) * (B A3 k=g i +25)/47)
.1 K(ki) K'(ko) ._+ 5. _ . e _307z K'(ko)
(Eq. A4) gi= 2 K(ki) Kiko) i=1,2 ; (Eq. AS) &p=l+qi(en—1)+q(E2—€n) ; (Eq. A6) Zc= Vo Kiho)

Ou hl est 1’épaisseur du substrat hote, h2 est I’épaisseur du film mince, g, est la constante
diélectrique du substrat, €, est la constante di¢lectrique du film mince ferroélectrique, S est la distance du
ruban central et W la distance entre celui-ci et la masse. K(x) est I’intégral elliptique de premier ordre, et
K’(X)EK(\/(I—XZ)).qi est le facteur de remplissage. Selon 1’équation (Eq. A5), la contribution du film mince
a la constante diélectrique effective totale est directement proportionnelle a q,. En d’autres termes, le
facteur q; est une mesure de proportionnalité de I’énergie électromagnétique a I’intérieur de chaque couche
diélectrique.

Si S,W >> h,, k, devient trop petit, ce qui conduit a des erreurs numériques dans le calcul de la
fonction elliptique. Pour surmonter cette difficulté, nous utilisons la formule asymptotique pour le rapport

de la fonction elliptique : gyl K'(ko) (gq A7),
e la fonction elliptique : ¢, 21{16}1((/@) (Eq. A7)
k2

3. EXTRACTION DES CARACTERISTIQUES DE PROPAGATION D’UNE LIGNE CPW

La méthode de dépouillement des parametres Sij est tirée de l'article de Bianco et Parodi [Réf A.4].

La détermination de la constante de propagation complexe y = a + jp repose sur la mesure des parameétres
Sij* de couples de quadripoles (k = 1, 2). La Figure 2 illustre le principe de cette méthode, en reproduisant
la topologie de deux lignes de propagation de longueur L1 et L2 correspondant respectivement aux
quadripdles Q1 et Q2.

Le premier quadripdle Q1 est constitué:

- d'un trongon de ligne coplanaire 50 Q,

- d'une transition entre la ligne d'acces et la partie de la ligne a étudier,

- d'une ligne coplanaire de longueur L1 a caractériser,

- d'une seconde transition,
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- d'un trongon de ligne coplanaire 50 €,
Le second quadripdle Q2 est quant a lui identique au quadripdle Q1 du point de vue de la géométrie, mais

possede une ligne coplanaire de longueur L2, supérieure a L1.

T [shubshaa

= y=0r':jB
[S]l [S]z

Figure 2 : Principe de détermination des caractéristiques de propagation d’une ligne CPW

La méthode est basée sur la mise en cascade de quadripdles élémentaires qui justifient l'utilisation des
matrices de transfert. Rappelons que, dans ce cas, les amplitudes complexes ai et bj, i=1,2,j =1, 2 sont
reliées par la relation (Eq. A8). La correspondance de la matrice chaine avec la matrice de répartition est

également donnée (Eq. A9) :

carny [2]-[EET

L5, *;_T:1T:: La,

-

TR
; (Eq. AB) T Sp | S, —dets

Dans cette relation, detS est le déterminant de la matrice S, tel que detS = S;;S5,. S5 S5;. (Eq. A10)
Le quadripéle Q1 est décomposé en deux quadripdles QA et QB. Les propriétés de chainage de la matrice
de transfert nous permettent d'écrire:
[T\]= [Ta] [Ts] (Eq. All)
ou [T,], [Ta] et [Tg] sont les matrices de transfert respectives des quadripdles Q1,Q4 et Qg.

Le quadripdle Q2 ne différant de Q1 que par un trongon de ligne coplanaire de longueur AL = L2 -
L1, nous obtenons pour Q2 la relation suivante: : [To] = [Ta] [Tar] [Ts] (Eq. A12),

Ou [T,], [Tal, [Tg] et [Tar] sont respectivement les matrices de transfert des quadripdles Q2, QA,
QB et du quadripdle de la ligne a caractériser.

Pour remonter aux éléments de la matrice chaine T,y qui contient les informations que nous
recherchons (caractéristiques de la propagation sur le trongon de ligne AL), les auteurs utilisent les
équations (A11) et (A12) pour établir la relation ci-dessous:

[To] [T\ = [TA] [Ta] [TAl" (Eq. A13)

On montre alors que dans ce cas, la matrice de transfert [TAL] et celle du produit [T2] par l'inverse de

[T1] sont semblables, et donc, que leur traces sont égales:
w [Tad = [T [T]" (Eq. Al4)

Dans 1'équation (Eq. A14), le terme de droite peut s'exprimer sans difficulté en fonction des termes de

la matrice de répartition mesurée expérimentalement pour les lignes 1 et 2, respectivement.
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En ce qui concerne le terme de gauche, (tr [TAL]), il s'agit simplement de la somme des éléments
diagonaux que l'on peut également relier aux éléments Sij et au déterminant de la matrice de répartition de

I'élément de ligne a caractériser.

De fagon générale, les parametres de la matrice chaine d'un trongon de ligne uniforme ont pour
expression:
ch(yAL)  Zo
£Zsh
chel 2o ZeSMOAD)
Zc ch()AL)

ou Z¢ est I'impédance caractéristique de la ligne et Z, l'impédance de référence prise égale a 50 Q.

On obtient alors les correspondances suivantes entre les termes Sij, Zo, Ry et y:

% -k
S11=80= o b ‘
Zy + Ry + 2RyZycotan(jAL)

(Eq. A15)

2ZaRysh{ ALY
+ R} +2RZ,cotan(AL)  (Eq. Al6)

Slu GS}E =
. & Zé

Les équations (A14), (A15) et (A16) nous permettent d'obtenir la relation suivante qui est utilisée lors du

dépouillement des mesures:

Spy +5y +5,8, + 8,8, ~ $,8 - 515y (Eq. A17)

2 ch{yAL) = —
Sudiy
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ANNEXE B
PRINCIPE D’UNE LIGNE MAIN-DROITE ACCORDABLE

Dans cette annexe, nous nous intéressons aux concepts utilisés pour la réalisation de dispositifs
micro-ondes accordables a partir des lignes de transmission classiques. Nous rappelons ses propriétés
classiques telles que son impédance caractéristique et sa vitesse de phase (dispersion).

Les déphaseurs distribués sont réalisés en chargeant périodiquement une ligne de transmission a
haute impédance Zi (et de vitesse de phase Vi) par des capacités C,,, accordables en tension, espacées tous
les Lo (Figure 1). En modifiant les valeurs des capacités, la vitesse de phase du signal se propageant le
long de la ligne est altérée, modifiant ainsi sa longueur électrique et donc le déphasage. En changeant la
capacité, I’'impédance caractéristique de la ligne de transmission est également différente, ce qui désadapte
le circuit. Il est possible de rajouter des réactances accordables en série et en paralleles a la ligne de
transmission afin de conserver une ligne adaptée quelque soit la tension appliquée.

Lsect
+—Pp

Zi. Vi

C‘Vi\f

Figure 1 : Schéma d’un circuit déphaseur distribué présentant la ligne de transmission & haute
impédance (Zi) chargé périodiquement par des capacités variables (C,,,) espacées d’une longueur de
section (Lge).

Pour cette structure périodique, nous pouvons définir une cellule unitaire constituée d’une section de
la ligne de transmission de longueur L. chargée par une capacité discréte variable en tension et en
parallele a la masse. En supposant le cas sans perte par simplicité, la ligne de transmission peut étre décrite
en terme d’éléments distribués: une inductance L1 en H/m et une capacité Cl en F/m. Pour un élément du
circuit défini par une longueur AL (ou AL peut étre égal a la période de la structure périodique soit AL=
Lsect), telle que Lt est plus petite que la longueur d’onde guidée, chaque section peut alors étre approximée
par les éléments localisés suivants: une inductance Lt (Lt=Ll.Lg.) et une capacité Ct (Ct=Cl.Ly). Ces
valeurs sont fonction de la géométrie et des propriétés des matériaux de la ligne de transmission et restent
inchangées quelque soit la tension de polarisation appliquée (en effet, étant donné la grande distance entre
la trace du signal et la masse, la tension appliquée entre eux a une influence négligeable sur les propriétés
générales du circuit. Un modele simplifié du déphaseur en éléments localisés est présenté sur la Figure 2

Cvar(V)

Figure 2 : Circuit équivalent en éléments discrets de la ligne de transmission chargée par des
capacités accordables
Un aspect important de ce type de circuit est sa nature périodique. Les discontinuités créées par
I’addition des €léments en paralleles engendrent de petites réflexions lorsque le signal se propage le long du
circuit. Lorsque la fréquence du signal approche une certaine valeur, les phases des ondes incidentes et

réfléchies interferent destructivement, empéchant la propagation de ’onde incidente et réfléchissant ainsi la
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quasi-totalité¢ du signal vers la source. La fréquence pour laquelle le signal est completement réfléchi se
nomme la fréquence de Bragg. Cette structure périodique a donc une fréquence de Bragg : fBragg (ou

fréquence de coupure), définie par:

1 LI:L:/C,U Zi o C _ Lsecr

f ra; = > / .
P g Ly JLA(C, 4 Cy) Zivi

e Ligne de transmission distribuée
Pour des fréquences bien inférieures a la fréquence de Bragg, cette ligne chargée périodiquement
peut étre traitée comme une ligne de transmission synthétique distribuée (Figure 3), dont la capacité par

unité de longueur a été augmentée due a la capacité de charge variable.

— Z10V) Vbl V) .

Lyt

Figure 3 : Ligne de transmission synthétique dont I’impédance caractéristique Z; (V) et la vitesse de
phase V,,(V) sont dépendants de la tension DC appliquée.

L’inductance par unité de longueur pour cette ligne synthétique reste inchangée de la ligne de
transmission non chargée et est égale a Lo. Puisque les capacités de charge dépendent de la tension, les
propriétés de cette ligne de transmission synthétique, telles que son impédance caractéristique Z; (V) et sa

vitesse de phase Vppase(V) dépendent de la tension selon :

— l L. — 1 L]:& C = 1
rage = , Vphase= D . t ! 11/
Joress =\ (G Cor D L) JL(CACa(DLwy Vi & ZiVi

ou I’inductance (L;) et la capacité (C;) de la ligne sont normalisées par unité¢ de longueur. En

supposant une ligne synthétique, la capacité variable discréte C,,, devient distribuée sur toute la longueur
d’une cellule. C’est pourquoi C,,, est divisée par la période L. dans les équations.

Ainsi, avec ces notations, la constante de phase ,Bl de la ligne non chargée et la phase ¢(0)de la
ligne de transmission chargée et sans bias appliquée (et avec la convention d’une phase
positive : ¢ = ﬂ.l ) sont égales a :

w 2@(‘ max
ﬂl = :279(‘.VL1C1 :_'VLtCt et w(o)zzd\/Lt(Ct +Cvar )

L

phase sect

La phase correspondante a une tension V appliquée se présente sous la forme :

o(V) =27 AL (C,+ C")

Maintenant il est possible de changer le déphasage pour une longueur de ligne donnée en changeant
la tension DC appliquée selon :

Ad, = 9(0) - o) = 227 WL, (C, + C™ )~ JL,(C, + C)
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ANNEXE C
LIGNE MAIN-GAUCHE COMPOSITE CRLH

1. LIGNES CRLH : CAS DISTRIBUE
e  Cas distribué général

La structure duale peut étre considérée comme une structure « purement main-gauche ». Mais en
réalité, une telle structure ne peut exister dans la nature. Son implémentation dans des structures réelles
induit des effets parasites, inévitables et non négligeables pour les hautes fréquences, correspondant aux
¢léments d’une ligne de transmission classique : une inductance série (due au flux de courant le long des
métallisations) et une capacité parallele (due au gradient de tension) supplémentaires. On introduira ainsi le
terme de lignes main-gauche « composite » (CRLH) pour désigner de telles structures ayant les
caractéristiques d’une ligne MG. Ainsi, le modéle équivalent correspondant a la superposition des deux
réseaux, sera donc constitué de quatre éléments, exprimés par unité¢ de longueur : une inductance L’y en
série avec une capacité C’ ; et une capacité C’y en parallele avec une self L’ . Le modele électrique d’une
ligne de transmission composite CRLH est représentée sur la figure 12-c du § chapitre 1.

Cette cellule unitaire se divise donc en une impédance Z’ et une admittance Y’ par unité de
longueur. Ces deux grandeurs s’expriment comme suit :

B 1 _ 1
Z'=j(wL'r WC'L) et V'=j(wC'r wL'L)

La constante de propagation d’une ligne de transmission vaut : Y=o+ j ﬁ=\/ A

Dans le cas d’une ligne de propagation homogene et sans perte, on trouve la relation de dispersion

: : — Y Ao I | (L'r  C'r
suivante : (W) <\/WLRCR H e C'L)

Si B est réel, il existe une bande de transmission a cette fréquence, puisque y=j B. A I'inverse, si
est purement imaginaire, il existe une bande interdite a cette fréquence puisque y=o. L’apparition de cette
bande interdite, non présente pour les cas de lignes PRH et PLH, est caractéristique des lignes de
transmission composites non équilibrées, c’est-a-dire dans le cas le plus général quand I’impédance du filtre
droitier n’est pas adaptée a 'impédance du filtre gaucher.

Sous la premiére fréquence de résonance, le produit des deux vitesses est négatif (v,.v, < 0) alors
qu’au-dessus de la seconde, il est positif (v,.v, > 0), correspondant a des comportements LH et RH,
respectivement. Cela signifie que les deux vitesses de propagation sont anti-paralleles au sein de la premiere
bande de transmission.

On peut remarquer que les deux fréquences bornant la bande interdite correspondent aux fréquences
propres des deux types de résonateurs présents dans le circuit. Dans le cas général, ces deux fréquences sont

différentes et peuvent étre exprimées en fonction des parametres de la ligne :

@, :; et @, :; en rad/(m.s)
VL'R C"L L'L 'R
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e  Cas distribué particulier : le cas équilibré

La bande interdite du diagramme de dispersion peut étre éliminée a condition que wl=w2. Ainsi, ce
cas particulier correspondant au cas équilibré (égalité des résonances caractéristiques du circuit composite).
11 faut que I’égalité suivante soit vérifiée : L', C', = L', C',

Une fois cette condition remplie, le schéma équivalent de la ligne de transmission (Figure 1) ainsi
que sa relation de dispersion se simplifient. La constante de propagation se résume a la somme d’une

composante droitiére avec une composante gauchére :

B=Berys + Boryy =anL'nC'r 1 .

L'C:
[r i
o Ter e
I I'gAz C' Az
e | o
I
|
! CH'\Z::: I Uy faz !
|
I
I
i
T T——— o
- Az > b
(a) (b)

Figure 1 : Circuit électrique équivalent au cas d’équilibre des fréquences de résonances (et des
impédances caractéristiques) ainsi que le diagramme de dispersion associé. Dans ce cas les deux
circuits élémentaires ne sont plus superposés mais sériés.

Aux basses fréquences, la courbe de dispersion tend vers le modéle main-gauche idéal alors qu’aux
hautes fréquences, la relation de dispersion tend asymptotiquement vers le modele main-droite d’une ligne
de transmission classique. La transition entre les deux régimes s’effectue pour un point de fréquence défini

selon les parametres de la ligne de transmission :
non—équilibré 1 équilibré 1
®, = = ——

Jro,no, = e

Ce cas particulier équilibré w0 est trés intéressant, puisqu’il permet de passer d’un type de

propagation a 1’autre de maniére continue avec la fréquence. En ce point w0 (=0) la longueur d’onde tend
vers I’infini mais la vitesse de groupe est non nulle, comme dans le cas général. Le vecteur d’onde, a
I’inverse de la longueur d’onde, tend vers 0 correspondant a un déphasage nul en ce point. L’avance de
phase (¢ > 0) a lieu dans la bande de fréquence LH (o < ®0), et le retard de phase (¢ < 0) pour les
fréquences correspondant a un régime droitier (® > ®0).

Dans le chapitre sur les déphaseur LH (chapitre VI), ce passage continu entre les deux
comportements est mis a profit.

L’impédance caractéristique de la ligne Zo se calcule de la fagon suivante (ou Z; et Zy sont les
impédances de la ligne PLH et PRH, respectivement):

non—équilibré Ly " 2 1 equilibré
rC't w1
Zo = Zi|=RCLW L Zi=Zk avee Z, =
L't C'r w1

Il est possible d’extraire la permittivité et la perméabilité effective de la ligne en résolvant le systéme

constitué des deux équations suivantes : ﬂzw Ue et Zo=, /%
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Dans le cas d’une ligne composite, les constantes dié¢lectriques se réduisent aux termes suivants :

_7 1 - 1
p=Lx w2 C't et e=Cr wAL'L

Ces expressions confirment les différents régimes de fonctionnement (PRH et PLH) de la ligne
composite équilibrée en fonction de la fréquence. En effet, Le comportement de la ligne est celui de la ligne
duale aux basses fréquences, puisque la contribution dans les valeurs de Z et Y des éléments de la ligne de
transmission classique, a savoir Ly et Cy tendent vers zéro. Dans ce cas, la permittivité et la perméabilité
prennent des valeurs négatives et la ligne est main-gauche. Vers les hautes fréquences, le comportement est

inversé : € et p sont positifs et tendent vers les valeurs correspondant a la ligne de transmission classique.

La ligne de transmission composite équilibrée a de nombreux avantages par rapport au cas non -

équilibré tels que :

- son modele de type circuit est plus simple, puisque les contributions LH et RH sont découplées,

- le cas équilibré est sans gap fréquentiel. L’impédance caractéristique Zo et la constante de
propagation B sont purement réels pour toutes les fréquences si on néglige les pertes,

- DI’impédance caractéristique Zo est indépendante de la fréquence ce qui permet de 1’adapter sur
une grande plage de fréquence,

- La vitesse de groupe ne s’annule pas a la transition des comportements LH et RH, supportant
une propagation de I’onde pour toutes les fréquences ce qui est utile pour de nombreuses
applications micro-ondes,

- A la fréquence de transition wo du cas équilibré, la différence de phase d’une ligne de longueur

quelconque est nulle.

Nous avons étudi¢ les lignes de transmission en considérant des grandeurs linéiques. C’est a dire que
nous avons supposé que la longueur dz pouvait étre choisie aussi petite qu’on le souhaitait, permettant ainsi
de travailler dans un milieu homogene. Si cette approche permet de présenter simplement les
comportements fréquentiels des lignes particulierement pour des lignes de transmission non chargées, elle
doit étre nuancée lorsque nous considérons des structures réelles, puisque les lignes CRLH n’existent pas
dans la nature.

En effet, dans ce cas les lignes chargées sont réalisées, en plagant périodiquement (pour des facilités
de fabrication et de modélisation) des composants localisés ou quasi-localisés sur une ligne de transmission.
La modé¢lisation homogene considérant des éléments de longueurs infinitésimales est dans ce cas incorrecte.
L’ajout d’¢léments localisés introduit une périodicité p finie souvent imposée par les processus
technologiques : le caractére discret de la ligne composite obtenue doit alors étre pris en compte. Nous
présentons maintenant le traitement théorique de la ligne composite enti¢rement réalisée a partir d’éléments
discrets.

2. LIGNE CRLH : CAS PAR ELEMENTS LOCALISES

Une ligne de transmission (TL) équivalent & une TL CRLH de longueur d (d=N.p) peut étre réalisée
en cascadant N cellules unitaires de longueur p si la condition d’homogénéisation est respectée, c'est-a-dire
p->0. En pratique, la section unitaire parait homogene a 1’onde si p<Ag/4, soit une longueur électrique
inférieure a mw/?2. Cette condition, qui impose une périodicité petite pour valider I’hypothése

d’homogénéisation, permet de satisfaire le principe d’appartenance aux métamatériaux. Ainsi, dans ce cas,
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la ligne s’apparente a une structure périodique et son diagramme de bande peut étre déterminé a partir du

théoréme de Bloch Floquet appliqué a une cellule unitaire (figure 2) en utilisant I’'impédance série Z et
I’admittance Y, tel que :

1 L ZY
Alw) = ;CDS_L (1 + T)

En exprimant I’impédance et I’admittance en fonction des grandeurs discrétes de la ligne composite
et en faisant I’approximation des petits angles ( fp->0) puisque la cellule unitaire est supposée petite devant

g, alors cos(fp)=1—(fp)*/2. Ainsi :

1 L C
_ 2 R R
Bpr= (DLRCR+27_(7+7)
- ® LL CL LL LLL
En diluant les grandeurs localisées sur une période, selon les égalités suivantes, on retrouve

I’équation de dispersion dans le cas homogene.

L’R=LR/p:C’L=aCLp , Cr =CR/p,L’L=pLL

(= Balanced
\- =~ Unbalanced /

Frequency (GHz)

B (radim)

Figure 2 : (a) Schéma de la cellule n d’une ligne de transmission chargée périodiquement tous les p.
Les éléments du circuit sont maintenant discrets, et les valeurs des composants ne sont plus
linéiques. (b) Diagrammes de dispersion pour des lignes de transmission composite dans le cas
équilibré et non équilibré, calculés a partir de réseaux LC (cas non homogéne) extrait de Caloz et al.

Les diagrammes de dispersion pour des lignes de transmission composite dans le cas équilibré et non
équilibré calculés a partir de réseaux LC, sont présentés sur la Figure 2-a. La différence entre le diagramme
d’une structure homogene et celui d’une structure inhomogene est 1’apparition de la périodicité géométrique
(p) sur la représentation du vecteur d’onde (n/p). De ce fait I’aspect « infini » des bandes idéales RH et LH
disparait, introduisant des fréquences de coupures supplémentaires puisque la longueur dz n’est plus
infiniment petite. En plus de la bande interdite induite par le désaccord des fréquences de résonances (cas
«unbalanced »), le diagramme de bande présente cette fois-ci, par rapport a la ligne chargée distribuée, une
fréquence de coupure basse (dii au caractére passe-haut du réseau PLH) pour la premiere bande et une
coupure haute du au caractere passe-bas du réseau PRH) pour la seconde bande. L’aspect fini d’une cellule

élémentaire induit un repliement des bandes sur le diagramme de dispersion. Ce phénomene est propre a
toute structure périodique (infinie).
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