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Des modéles de CAQ ont été développés et employés pour la caractérisation de films
minces ferroélectriques aux fréquences micro-ondes, afin de mesurer les propriétés
diélectriques d’une série d’échantillons de BST-0.5 développés sur substrats d’alumine.
Deux dispositifs sont utilisés pour déterminer la constante diélectrique, la tangente de
pertes, 1’accordabilité et le facteur K : des guides d'ondes coplanaires (CPW) et des
capacités interdigitées (IDC) fabriqués sur des films de BST de differentes épaisseurs.
Les constantes de propagation pour les CPW ont été calculées a partir des mesures
brutes de parametres S en utilisant la méthode de calibrage TRL sur la gamme de
fréquence de 1 a 15 GHz. Les capacités IDC ont été mesurées a des tensions de
polarisation s'étendant de 0 a 35 V. Des modéles basés sur la méthode de la
transformation conforme ont été développés pour relier les mesures aux propriétés
intrinseéques des films de BST. La constante diélectrique a été évaluée autour de ~550-
650 et la tangente de pertes autour de ~0,06 pour toutes les épaisseurs de films étudiées.

L’accordabilité a été mesurée a environ 13 % a 35 Veta 1 GHz.

Une fois le BST est caractérisé, son intégration dans la réalisation d’une surface
sélective accordable en fréquence (FSS) a été envisagée. La modélisation d’une surface
mince et parfaitement conductrice comprenant un arrangement périodique de motifs de
géométries rectangulaires ou circulaires a €té effectuée. L utilisation de la méthode de
Moment dans la résolution des équations intégrales dérivées a permis de calculer les
coefficients de réflexion et de transmission correspondants. Une étude paramétriqgue en
fonction des dimensions ¢t formes des motifs, de la périodicité du réseau, et de
P’insertion d’un substrat diélectrique a été abordée. Finalement, une analyse de faisabilité
concernant ’étude d’un écran dont la fréquence de résonance est accordable par

Vinsertion de couches minces de BST a été examinée. Une accordabilité de 7.3 % de la
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fréquence de résonance (11 GHz} d’un écran FSS encapsulé entre deux couches de BST
a été obtenue. De plus, une dégradation de la bande passante d’environ 15 % a été

observée.
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CAD models are developed and used for the characterization of ferroelectric materials at
microwave frequencies, which aim at measuring the dielectric properties of BST-0.5 thin
films on alumina substrates. Dielectric constant, loss tangent, voltage tunability and K-
factor are determined for this ferroelectric material with a series of BST/Alumina
coplanar waveguides (CPW) and interdigital capacitors (IDC) of different BST film
thicknesses. Propagation constants are extracted through raw measurements for CPWs
using TRL calibration algorithm from 1 to 15 GHz. IDC capacitance is measured at
different bias points ranging from 0 to 35 V. Conformal mapping models are deployed to
interrelate circuit measurements with the BST film intrinsic properties. Dielectric
constants of ~550-650 and loss tangents of ~0.06 are typically obtained for the BST
films investigated. BST voltage tunability is typically 12 % at 35 V and at 1 GHz.

Once the ferroelectric material has been characterized, a thorough computer design
study was undertaken for hard surfaces constructed from frequency selective surfaces
(FSSs). The FSSs were modeled as thin and perfectly conducting surfaces with
periodically arranged apertures or patches to produce a transmission profile with a
bandpass characteristic at a desired frequency. The periodic method of moments was
implemented to solve the derived integral equations for the corresponding reflection and
transmission coefficients. The effects of aperture shape and dimensions, configuration
and periodicity of the aperture array, and presence of a dielectric substrate were
examined in-depth. Finally, “proof of concept” investigations were performed in
analyzing the ferroelectric loading effect. A resonance frequency tuning of 7.3 % has
been achieved for a sandwiched FSS based on BST along with a bandwidth degradation
of ~15 %.
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Face a la demande trés forte que connait le secteur des communications sans fil
derniérement, de plus en plus de services sont accessibles a un grand nombre de
personnes. Cela a pour conséquence une adaptation perpétuelle des systemes de
communications a une intégration trés forte des composants, et & une montée en
fréquence causée, notamment, par l'encombrement croissant des bandes allouées et
I'augmentation importante des débits de transmission. Ces évolutions devant intervenir a
moindre cofit, des critéres séveres seront donc imposés a toutes les fonctions classiques :
un réseau d’antennes a faisceau étroit utilisant des centaines de déphaseurs et d’éléments
rayonnants aura bientdt un colt et une complexité exorbitantes pour les largeurs de
bande exigées. Méme le concept d’accordabilité chez les composants semi-conducteurs,
qui avait apporté la solution au probléeme, deviendra inexploitable a cause des limitations

intrinseques des semi-conducteurs en extrémes hautes fréquences.

Aujourd’hui, de nouvelles solutions sont & 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 permetient de

nombreuses applications grace a leurs propriétés intrinséques.

Parmi eux, les matériaux ferroélectriques, dont la particularité est d'avoir une forte
constante diélectrique qui est aussi variable sous l'effet d’un champ électrique externe,
doivent permettre de réaliser des systémes fortement intégrés et accordables en
fréquence sans présenter les inconvénients typiques des composants actifs semi-
conducteurs. Les applications s’empilent déja. On pense aux réseaux d’antennes 2
balayage de faiscean dont la complexité sera réduite d’un facteur de 10 par rapport 2 la

technologie présente; ou 2 la nouvelle génération de capacités variables qui pourra avoir



des valeurs de capacitance de quelques dizaines de picofarad et continuer d’admettre des
puissances micro-ondes relativement élevées. L'utilisation des  matériaux
ferroélectriques, & 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 par exemple. Le développement récent des techniques

de dépdts en couches minces a entrainé un regain d'intérét pour ces matériaux.

Parmi ces matériaux, le titanate de baryum et de strontium, de formule Ba;SrTiO;
(BST), présente de nombreux avantages pour les applications en micro-ondes. Il est

I'objet de notre étude, et sera largement étudié dans ce mémoire.

Le développement d'activités nouvelles dans le domaine de I'électronique
hyperfréquence entraine de nombreuses recherches concernant les matériaux. Leur
utilisation nécessitant une parfaite connaissance de leurs propriétés, de nouveaux besoins
en méthodes de caractérisations sont donc nécessaires pour déterminer les propriétés
diélectriques de ces matériaux. Ainsi, si ’on souhaite déterminer leurs permittivités
réelles, il est préférable de tester 1’échantillon sous la forme que ’on retrouvera en
pratique dans le circuit micro-ondes. On parle alors de mesure directe ou in-situ. Il
apparait intéressant de mettre en ceuvre des techniques permettant de mesurer la
permittivité diélectrique sur une large bande de fréquences (caractérisation dite « large
bande »), a partir de cellules de mesure inspirées des dispositifs réels, tels que les lignes
de transmissions. Etant donnée la géométrie de la structure de propagation, 1’échantillon
de matériau sera inséré sous forme de couche mince déposée sur le substrat de la ligne.
Notre souci constant a été d’étudier le matériau dans un environnement voisin de celui

fixé par ’application visée.

Tout d'abord, des généralités sur les matériaux ferroélectriques, les techniques utilisées
pour les déposer sous forme de couches minces et leurs applications seront présentées.
Nous détaillerons plus particuliérement leurs propriétés di¢lectriques et nous

introduirons ensuite le composé objet de notre étude, le titanate de baryum et de



strontium. Depuis quelques années, ce dernier est utilisé sous forme de films : nous
verrons 'intérét de cette utilisation ainsi que les diverses techniques susceptibles de le
déposer en couches minces. Enfin, les applications potentielles des films de BST seront
présentées avec un intérét particulier porté aux dispositifs micro-ondes accordables en

fréquence.

Le contexte dans lequel s'inscrit cette étude étant fixé, le chapitre suivant sera consacré
au moyen de caractérisation employé pour mesurer la permittivité diélectrique et la
tangente de pertes de plusieurs films de BST. Aprés avoir décrit le dispositif
expérimental dont nous déterminerons les paramétres électriques. Le principe général de
la méthode de caractérisation en ligne de transmission sera ensuite décrit. Les valeurs de
g, et de tand obtenues pour différentes épaisseurs de films de BST seront alors exposées.

IIs illustreront la faisabilité de I’approche mise en oeuvre.

Dans le troisiéme chapitre, Nous donnerons un descriptif général du dispositif
expérimental et du modele théorique que nous avons mise au point pour caractériser le
BST. Nous choisirons un dispositif analogue 2 celui que ’on retrouvera dans les
applications projetées. Nous mesurerons La permittivité et la tangente de pertes pour
différentes épaisseurs de films et dresserons une comparaison avec les résultats obtenus
dans le chapitre 2. L’influence du champ électrique sur la permittivité sera ensuite
quantifiée par la mesure de 1’accrodabilité en fonction de la tension appliquée aux

bornes du dispositif de mesure.

La derniére partie du mémoire concerne Uintégration des films ferroélectriques,
auparavant caractérisés, dans la réalisation d’un dispositif micro-ondes accordable en
fréquence. Nous envisagerons plus précisément la réalisation d’un écran sélectif
accordable en fréquence par P’insertion de BST en couche mince. Nous aborderons
d’abord I’analyse électromagnétique d’une surface sélective en fréquence pour ensuite
discuter de I’état de [P’art de ses principales fonctions. Puis, nous mettrons

particuli¢rement en évidence I'intérét d’utiliser un matériau ferro€lectrique en couche



mince pour la conception future d’un écran dont la fréquence de résonance serait

contrélable par ’application ¢’une tension continue appliquée entre ses bornes.



Les matériaux ferroélectriques ont la particularité de présenter des dépendances tres
fortes de leurs propriétés électriques, mécaniques et optiques avec un champ électrique.
Ils offrent des permittivités diélectriques relatives trés élevées (pouvant atteindre

quelques milliers).

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

(To).

1.1. Les matériaux ferroélectriques [1, 2, 3]

La ferroélectricité est attribuée aux matériaux ayant une polarisation spontanée qui varie
suivant la tension appliquée. Elle a été découverte dans le sel de La Rochelle par J.
Valasek (1921). Mais ce n'est qu'a partir des années 40 et la découverte du caractere
ferroélectrique dans le BaTi0O; que les recherches sur ce type de matériau ont réellement
commencées. Ensuite, plusieurs autres matériaux ont ¢€té découverts avec cette
caractéristique et ont été regroupés dans la classe des ferroélectriques, mais le BaTiO;

reste la référence des ferroélectriques.

Les matériaux ferroélectriques sont des cristaux qui ont la particularité d'avoir une
polarisation interne variant en fonction de leur structure avec la tension appliquée et
suivant le cycle d'Hystérésis (figure 1.1). Les deux avantages majeurs des matériaux

ferroélectriques sont donc d'avoir leur polarisation qui varie en fonction de la tension



appliquée et en général leur grande constante diélectrique. Ils ont aussi pour la plupart
d'entre eux une constante piézoélectrique élevée, une résistivité électrique élevée, une

bonne résistance 4 'humidité ainsi qu'un fort couplage ¢lectromécanique.
1.1.1. Lapolarisation spontanée

La polarisation spontanée peut étre définie comme étant la valeur du moment dipolaire
par unité de volume. De maniére générale, un cristal possédant une polarisation
spontanée est composé d'ions positifs et négatifs. Dans un certain intervalle de
températures ces ions sont & leur position d'équilibre, c'est & dire celle pour laquelle
I'énergie libre du cristal est minimale, et le centre des charges positives ne coincide pas

avec celui des charges négatives.

Chez les ferroélectriques, la polarisation spontanée varie avec deux parametres: la
température; et le champ électrique appliqué au matériau. Leurs propriétés diélectriques
dépendent fortement de la structure cristalline. Ainsi, Suivant que l'on polarise le
matériau dans le sens de son épaisseur ou celui de sa base, les mouvements des ions

n'ont pas la méme amplitude.

Néanmoins, dans un matériau, différents phénomenes de polarisation peuvent intervenir
par différentes fréquences. Dans le cas du matériau BST, les polarisations €lectroniques,

ioniques et interfaciales sont prédominantes.

Les polarisations apparaissent a différentes fréquences car elles ont pour origines
différents phénomeénes :
e La Polarisation électronique apparalt quand le centre de masse du noyau et du
nuage €lectronique des atomes ne sont plus les mémes (~1015 Hz)
e La polarisation ionique apparait quand le centre de masse des ioms, Ba™" Ti"
(dans le cas du BaTiO;) n'est pas le méme que celui des ions O* (Infrarouge -

Micro-ondes).



e La polarisation par orientation a lien lorsque les molécules polaires d'un milieu
vont chercher & aligner leur charge sous l'effet du champ électrique. Clest ce
phénoméne qui décrit le comportement des condensateurs électrochimiques
(1KHz - IMHz)

e La polarisation interfaciale est liée aux mouvements des charges électroniques
libres & l'intérieur des grains de BST par exemple. Ces charges s'accumulent
autour des défauts présents dans la structure comme les joints de grains. Chaque
grain de matériau devient alors un dip6le ot les charges s'accumulent sur les

parois opposées de celui-ci (quelques Hertz).

Comme la polarisation varie en fonction de la fréquence, alors le phénomene peut €tre
plus ou moins important dépendamment de la fréquence d’opération choisi. Cela signifie
que le phénomene de polarisation n’est pas parfait et par conséquent il induit des pertes

dans le matériau.
1.1.2. Les domaines ferroélectriques et leurs parois

Un cristal ferroélectrique est composé d'un certain nombre de dipdles électriques
possédant un alignement selon une direction dans certaines régions, et selon une
direction différente dans la zone voisine. Ces régions sont nommées " domaines

ferroélectriques " et I'interface entre deux domaines est appelée " parois de domaines "

Un cristal ferroélectrique posséde donc plusieurs domaines de polarisations différentes.

Cependant, il peut devenir monodomaine sous l'effet d'un champ E . En effet, un champ
assez fort de direction opposée a celle de la polarisation spontanée d'un domaine peut
renverser cette derniére. Un nouveau domaine se forme alors dans l'ancien par

nucléation et le remplace progressivement par un phénomene d'accroissement. Cette

évolution de la polarisation spontanée en fonction du champ E est décrite par le cycle

d'hystérésis du matériau ferroélectrique.



1.1.3. Le cycle d'hystérésis ferroélectrique

Ce cycle représente la variation de la polarisation P en fonction du champ £ . 1l peut
étre observé au moyen d'un montage composé d'un générateur de tension alternative,
d'électrodes et d'un oscilloscope. Le schéma général d'une boucle d'hystérésis est

représent€ sur la figure 1.1.

Podarisation Polarisation

T=T,

Champ électrique

Farmndlecitigus Parselectrgue
Figure 1-1 Cycle d'hystérésis d'un matérian ferroélectrique-paraélectrique

L'application d'un faible champ entraine une relation quasi-linéaire des deux variables

E et Pcomme nous pouvons le constater sur la figure. Cela peut s'expliquer par le fait
quun 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 jusqu'a ce
que tous les domaines soient alignés avec le champ: c'est le stade de saturation pour
lequel le cristal est monodomaine. Lorsque le champ décroit, la polarisation diminue
mais ne retourne pas a zéro et méme lorsque le champ s'annule, le cristal conserve une

polarisation appelée polarisation rémanente. La polarisation va s'annuler lorsque le

champE , appliqué dans la direction opposée, atteint une certaine valeur nommée
" champ coercitif ". Comme précédemment, une augmentation du champ dans le sens

opposé va entrainer un nouvel alignement des domaines et le cycle d'hystérésis est

bouclé en renversant le champ E une fois de plus.



1.1.4. La Température de Curie

La derniére caractéristique des matériaux ferroélectriques évoquée ici va permetire de
mieux comprendre ['étroite relation liant ces matériaux & la température. La
ferroélectricité est définie sur un certain intervalle de températures dont la borne
supérieure est appelée " température de Curie " (T¢). Au dessus de cette température le

cristal est dit paraélectrique, en dessous, il est ferroélectrique.

On s'appuie sur l'expression de la permittivité relative donnée par la loi de Curie Weiss
qui est :

C

&r :m 1.1

Ou C est la constante de Curie (~10° pour BaTiOs, et BaSrTiOs), Tc la température de

Curie ou de transition et T la température absolue.

Le caractere ferroélectrique d'un cristal se traduit au niveau microstructural par une
légére distorsion de la structure paraélectrique (aux hautes températures) non polaire de
maniére a obtenir une phase polaire de plus basse symétrie aux basses températures [3].
La transition de phase s'accompagne donc de changements dans les distances
interatomiques et/ou dans les angles entre plans cristallins. Une des conséquences de
cette transition de phase est que, aux alentours de la température de Curie, les
caractéristiques des cristaux ferroélectriques montrent des anomalies comme par
exemple une valeur de permittivité diélectrique relative anormalement tres ¢levee.
Malheureusement, l'augmentation de la constante diélectrique s'accompagne de celle des

pertes.
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e

1.2. La ferroélectricité dans les composés de type perovskite [1, 2, 3]

1.2.1. Généralités

Comme nous l'avons vu précédemment, les matériaux ferroélectriques possedent des
caractéristiques diverses. Certaines d'entre elles nous intéressent particuliérement : ce
sont les propriétés diélectriques. A ce titre, les composés ferroélectriques du type
pérovskite, de formule chimique ABO;, offrent des avantages intéressants pour

I'application visée comme de fortes valeurs de permittivités diélectriques par exemple.

Domaine |

Figure 1-2 Structure cristalline d'un ferroélectrique.

Dans la phase non polaire, la pérovskite est cubique et peut se représenter de différentes
maniéres selon le cation que l'on choisit comme origine. Les autres phases appartiennent
a des systémes de symétrie plus basse correspondant a des distorsions variées de la
structure " pérovskite cubique ", entrainant une trés faible variation des parametres
cristallins de la phase cubigue. Ces déformations conduisent & deux types de structure
pérovskite distordue suivant qu’ils conduisent & la méme déformation partout ce qui

préserve la périodicité du réseau, ou a des distorsions de directions différentes.
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1.2.2. Le titanate de baryum et de strontium (Ba(.SrxT103)

C'est I'une des solutions solides les plus étudiées en massif, d'une part, pour des
applications capacitives [4], mais aussi sous forme de couches minces pour intégrer des
capacités dans les " Dynamic Random Access Memories " (DRAM), ou encore en tant

que diélectrique non linéaire dans des dispositifs micro-ondes [5], [6].

Le BST est une solution solide. Sa structure est cubique et le centre du cube est soit
représenté par un atome de baryum soit par un atome de strontium. En fonction du taux
de strontium (représenté par la variable "x " de la formule brute du BST) dans la
solution solide, la température de Curie du BST varie. Plus la quantité de Sr augmente,
plus la température de Curie diminue. L'intervalle de température est born€ par la

température de Curie de BaTiO; (400 K) et celle de SrTiO3 (110 K).

La possibilité de controler facilement cette température de Curie en fixant le taux de Sr
(x) permet d'optimiser les propriétés diélectriques ou optiques en fonction de
l'application visée [7]. En effet, la température de Curie marquant la transition de phase
ferroélectrique/paraélectrique, les propriétés du matériau se verront modifiées par I'ajout

de strontium et donc par la variation du parametre de maille du BST.

Outre l'importante constante diélectrique autour de sa température de transition, celle-ci
varie en fonction de la tension appliquée. Pour les applications nécessitant un maximum
de variation de cette constante en fonction de la tension, il est préférable d'utiliser une
composition de BSTO telle que la température de transition soit au plus proche de la

température de fonctionnement souhaitée .

Depuis quelques années, les matériaux ferroélectriques en général, et le BST plus
particuliérement, ont connu un regain d'intérét grace, notamment, au développement des
couches minces qui a permis d'utiliser certaines de leurs propriétés pour des applications

récentes telles que les dispositifs micro-ondes accordables en fréquence par exemple.
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Nous allons donc poursuivre ce chapitre par la présentation des couches minces : leurs

avantages et les techniques de dépdt utilisées pour réaliser des films de BST.

Pour la réalisation de dispositifs variables contr8iés en tension, il est nécessaire de se
libérer des problémes d'instabilité diélectrique a la température de transition ou de
polarisation rémanente dans le domaine ferroélectrique. Il est donc préférable de
travailler dans la gamme de températures comprises entre 5 et 15 °C au-dessus de la

température de Curie.

1.3. Les couches minces

Plusieurs raisons peuvent étre avancées pour décrire l'importance grandissante des

couches minces et notamment celles de matériaux ferroélectriques.

La premiére raison, plutdt générale, est la tendance actuelle a la miniaturisation des
composants électroniques qui a conduit au développement de circuits basés sur des films
représentant seulement une fraction de volume de ceux comportant des céramiques

massives ou des matériaux monocristallins.

Ensuite, les films sont beaucoup moins onéreux que les monocristaux et de plus, ils
peuvent représenter des motifs différents et étre déposés sur des substrats de géométries

diverses.

Enfin, les nouvelles technologies, employées pour les systémes de communication sans
fil notamment, nécessitent des matériaux " intelligents " qui possédent intrinseéquement
la ou les propriétés recherchées. Dans ce cas précis, l'emploi de matériaux
ferroélectriques semble parfaitement adapté. Cependant, leur intégration a I'état massif
est impossible d'une part 4 cause des tensions de polarisation énormes (1000 V environ)
nécessaires 3 la création d'un champ suffisant pour faire varier la permittivité relative du
matériau; d'autre part, a cause des pertes importantes générées par ces matériaux massifs

empéchant d'avoir un facteur de qualit¢ suffisamment grand pour travailler aux



fréquences micro-ondes. L'utilisation de films, de BST par exemple, de quelques
centaines de nanometres d'épaisseur, permet de réduire significativement la tension de
polarisation puisque 10 V sont dans ce cas suffisants pour engendrer un champ

électrigue du méme ordre de grandeur que dans le cas du massif.

Il semble cependant clair que les propriétés diélectriques obtenues sur les films de BST
soient différentes de celles connues pour le méme matériau sous sa forme massive [6].
En effet, plusieurs études montrent que la permittivité diélectrique relative des films est
plus faible que celle du matériau massif [8]. Les études des pertes diélectriques, quant a
elles, font état de résultats assez variés. La majorité montre que les pertes diélectriques
dans les films minces de BST sont 1égerement supérieures a celles du BST massif [9],
[10]. Cependant, leur évolution en fonction de la fréquence et de la température n'est pas
encore bien déterminée et les résultats publiés sont assez contradictoires [10], [11]. Aux
hautes fréquences, la multiplication des circuits utilisant une technologie a base de
couches minces tend cependant & démontrer la possibilité de s'affranchir de ce probléme

dans le cas du BST.

L'objectif fixé par I’équipe de I’'INRS était d'obtenir des films minces de BST possédant
les caractéristiques suivantes :

o Une comparaison identique a celle de la cible; le BST étant une céramique
oxyde, l'ablation de la cible dans des proportions stecechiométriques n'est pas
triviale, et nécessite une attention particuliere.

e Une forte orientation sur substrat d’alumine; en effet, il est généralement admis
que les dépdts fortement orientés permettent l'obtention de meilleures
performances de la part des circuits dans lesquels ils sont intégrés, que les films
polycristallins [12]. Les couches orientées permettent l'obtention d'une
polarisation unidirectionnelle, améliorant ainsi ses propriétés diélectriques
(permittivité, e, et tangente de pertes, tand) [13]. Les grains désorientés
favorisent la fatigue et le vieillissement du film, ainsi que de fortes valeurs de

courant de fuite.
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Le choix du substrat parait donc crucial. Les substrats les plus couramment utilisés pour
déposer des films de BST sont :

e [’oxyde de magnésium : MgO

e L’alumine : LaAlO;

e Des structures muliticouches réalisées sur Si.

Le choix du substrat est gouverné par plusieurs criteres. Dans un premier temps, il
dépend de ['orientation cristalline recherchée pour le dépdt. En effet, le substrat est un
des parametres les plus influents sur l'onientation de la couche. Afin de favoriser une
texture ou une épitaxie entre le film et le substrat, il est préférable d'utiliser des substrats
monocristallins offrant une rugosité de surface minimale. De plus, le plan cristallin
parallele a la surface du substrat doit présenter des similitudes avec ceux du film, et les
dimensions interatomiques des deux matériaux doivent correspondre. A ce sujlet, on peut
noter également l'importance des coefficients de dilatation de la couche et du substrat
qui doivent étre assez proches & la temperature de dépdt. En effet, une trop grande
différence entre eux entrainerait des contraintes au sein de la couche qui pourraient avoir
des conséquences néfastes telles que l'apparition de fissures ou un ¢€largissement (ou une
contraction) de la maille cristalline du matériau déposé. Cela entraline en général des
modifications des propriétés physiques du film considéré [14]. D'autre part, le substrat
choisi doit présenter des propriétés physiques en accord avec l'application visée. Dans
notre cas, les propriétés requises sont : une permittivité diélectrique élevée pour que le
champ reste concentré au maximum dans la couche de BST, ainsi qu'une tangente de
pertes la plus faible possible. Dans notre cas, le choix de substrat s'est arrété sur

Palumine.

1.4. Les technigues de dépét [1, 2]

Le BST peut &tre déposé en couches minces au moyen de plusieurs techniques qui ont

chacune une influence différente sur la croissance du BST et sur ses propriétés. Une
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étude bibliographique a montré que le BST est majoritairement déposé par quatre
méthodes différentes :
e Deux techniques chimigues de type " Dép6t Chimique en phase Vapeur”
(CVD) : MOCVD et Sol-Gel;
e et deux méthodes de type " Dépbdt Physique en phase Vapeur " (PVD): la

pulvérisation cathodique radiofréquence magnétron et I'ablation laser.
1.4.1. Les dépbts par CVD (Chemical Vapour Deposition)

Les techniques de dép6t CVD impliquent, comme leur nom l'indique, la formation d'un
film sur un substrat & partir de réactions chimiques entre précurseurs mis sous leur forme
gazeuse au moyen d'une énergie d'activation. Un schéma de dispositif expérimental est

présenté sur la figure 1.3.

De maniére générale, I'équipement nécessaire a cette technique de dépdt se compose des
éléments suivants :
e une ou plusieurs sources solides, liquides ou gazeuses,
e un systtme de mélange et de distribution des gaz spécifiques du dép6t a réaliser,
e une chambre de réaction ou est réalisé le dépot,
e un systtme fournissant 1'énergie d'activation nécessaire a la réaction et au
chauffage des substrats,

e un systéme permettant d'évacuer les gaz rejetés par la réaction.

Plusieurs types de techniques CVD sont distingués selon que le substrat est chauffe a
trés haute température (High Temperature Chemical Vapour Deposition : HTCVD), a
basse température comme la température ambiante par exemple (Low Temperature
Chemical Vapour Deposition: LTCVD), selon l'utilisation dun plasma (Plasma
Enhanced Chemical Vapour Deposition : PECVD) ou selon I'utilisation de précurseurs
organométalliques : on parle alors de MOCVD. C'est cette derniére varianie qui est

utilisée dans le cas des films de BST.
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Le principe de la méthode est assez simple : les précurseurs organométalliques sont
vaporisés puis transportés par un gaz (azote, argon ou hydrogene par exemple) dans la
chambre de réaction, olt sont réalisées la décomposition des précurseurs et la

recombinaison des atomes pour former le dépdt sur le substrat.

Gaz
porieur:

argsn

Téte 4’ mjection

TTEVES TP fPE PRt tiid THTRTFIT1 '.'

Bubsirat

Figure 1-3 Dispositif de dépdt par CVD.

Dans les systémes conventionnels de dépbts par MOCVD, des sources gazeuses sont
utilisées pour conserver les précurseurs volatils. Elles sont chauffées et la vapeur
obtenue est transportée par un gaz. Ceci impligue que les systémes de stockage et de
transport de la vapeur doivent étre maintenus & une température suffisamment €levée
pour éviter sa condensation. La difficulté dans le cas des matériaux ferroelectriques
comme le BST vient du fait qu'ils sont caractérisés par une faible volatilité et une
instabilité dans I'air et a haute température. Les précurseurs exacts nécessaires au dépdt
ne sont donc pas encore totalement déterminés bien que les études & ce sujet soient

nombreuses.

Pour obtenir des films reproductibles, la température et la pression doivent étre ajustées
de maniére extrémement précise. La pression doit rester stable pendant toute la durée du
dépdt ; la température du substrat, du réacteur et de tous les systemes de transport

¢galement.



17

Ce contrdle minutieux des parametres de dépdt ainsi que des concentrations des
précurseurs pour obtenir des films ayant la stoechiométrie recherchée rendent cette
méthode assez complexe. A ces difficultés matérielles, s'ajoute le choix des précurseurs
qui doivent &tre stables en température et suffisamment volatils pour &tre évaporés.
Enfin, des flux importants de gaz extrémement toxiques et potentiellement explosifs sont
générés pendant le dépdt. Il est donc indispensable d'adjoindre a ce dispositif un systeme
d'élimination des gaz toxiques qui garantit qu'ils sont bien en dessous du seuil minimal
de toxicité lorsqu'ils sont rejetés dans I'atmosphere. Cette méthode reste cependant un
excellent moyen d'obtenir des films de bonne qualité en termes de morphologie et de

propriétés électriques.
1.4.2. Les dépots par voie Sol-Gel

Le procédé Sol-Gel est l'une des voies chimiques de préparation des matériaux de type
oxyde métallique tels que les céramiques et les verres. Il consiste tout d'abord en la mise
au point d'une suspension stable (SOL) & partir de précurseurs chimiques en solution.
Ces " sols " vont évoluer au cours de 1'étape de gélification par suite d'interactions entre
les especes en suspension et le solvant, pour donner naissance a un réseau solide
tridimensionnel expansé au travers du milieu liquide. Le systeme est alors dans ['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 dép6t proprement dit peut &tre réalisé de deux maniéres différentes :
e le " spin-coating " ou centrifugation (figure 1.4) : consiste a verser le sol ou le
gel sur un substrat mis en rotation par une tournette. Le liquide en excés est
éjecté sous l'action de la force centrifuge, et I'épaisseur du dépdt est alors

fonction de la vitesse de rotation du substrat et du temps de dép6t.
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le " dip-coating " ou trempé : moins utilisé, il consiste & tremper le substrat dans
la solution & déposer et & le retirer ensuite avec une vitesse constante qui

conditionne I'épaisseur du dépdt.

, 1
Rotation

Atmosphére saturee
ensolvant ‘

Sust:rat

Aspiration

i

€

Figure 1-4 Dispositif de dépét par spin coating.

Le dépbt est ensuite séché puis recuit pour obtenir une cristallisation. Pour mieux

comprendre le processus de formation des couches minces par cette technique, et

notamment 'enchainement des étapes dans le cas de dép6ts de BST, un organigramme

est présenté sur la figure 1.5.

L'épaisseur des dépdts obtenue peut étre trés variable et va de quelques nanomeétres a

plusieurs micrometres. Pour augmenter I'épaisseur, il suffit de répéter plusieurs fois

T'opération de " spin-coating " ou de " dip-coating ", et c'est I'un des avantages de cette
P p P g

technique. Nous pouvons en citer d'autres tels que :

@

@

la possibilité d'obtenir des films d'une grande pureté chimique,

1a maitrise de homogénéité chimique des couches grace a la mise en solution
des précurseurs chimiques,

la possibilité de déposer sur des substrats de grande taille ou de géométrie

complexe.
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Choix d’un précurseur
chimigue contenant du
titane

.

Mise en solution de ce
Precurseut a moyen
de solvants

Mélange des deux soluttons
pour former une solution
stable : le SOL

v

Melange du SOL ave un
solvant pour former le GEL

s

Séchage du gel pour évacuer
les solvants et former la
solution & déposer

v

Dépit par dip coating ou spin
coating

Séchage

Recuit

Figure 1-5 Organigramme présentant les différentes étapes des dépots par voie SolGel.
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Toutefois, cette méthode comporte quelques inconvénients, notamment :
e la difficulté de contrdler la réactivité des especes en solution qui peut donner
lieu a des problemes d'évolution des caractéristiques physico-chimiques de la
solution,

e les dépdts obtenus sont souvent poreux.

Nous allons maintenant passer a la description des deux derni¢res techniques de dépdt
utilisées couramment afin d'obtenir des films de BST. Ces méthodes P.V.D. sont: la

pulvérisation cathodique magnétron et 1'ablation laser.
1.4.3. Les dépots par pulvérisation cathodique magnétron

La pulvérisation est un procédé par lequel le matériau a déposer est €jecté de la surface
d'un solide par le bombardement de cette surface par des particules énergétiques (en

général des ions).

N {é} HL_:/_ Cathode

—

A

ithie

—  Substrats

Figure 1-6 Schéma de principe de la pulvérisation.

Son principe de fonctionnement est présenté sur le schéma suivant (figure 1.6).Le
matériau a déposer, appelé cible, se présente sous forme de plaque circulaire ou

rectangulaire, fixée par collage ou brasure & la cathode. Celle-ci est reliée a une
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alimentation continue ou alternative selon le type de matériau a déposer. Le gaz neutre
ou réactif est introduit dans l'enceinte de dépdt et en appliquant une tension électrique,
une décharge se produit, ionisant les atomes de gaz. Les ions sont alors attirés par la
cathode et viennent bombarder la cible dont les atomes sont &jectés et viennent se
déposer sur un substrat placé en face. Les principaux parametres influant sur la qualité
du dépdt sont la pression du gaz utilisé dans I'enceinte, la puissance de l'alimentation qui

va agir sur la vitesse de dépot, et la température du substrat.

Dans le cas du BST, matériau isolant, la méthode utilisée est une variante de la
pulvérisation classique: c'est la pulvérisation cathodique radiofréquence (RF)
magnétron. Le terme " RF " signifie que I'on utilise une alimentation radiofréquence. Le
terme " magnétron " quant a lui, précise que des aimants sont placés derriére la cible
(figure 1.6). Le champ magnétique produit par ces aimants est utilis€ pour piéger des
électrons dans des configurations de boucles fermées: en effet, les trajectoires
électroniques s'enroulent autour des lignes de champ magnétique augmentant
considérablement les chances d'ioniser un atome de gaz au voisinage de la cathode. Cela

entraine une vitesse de pulvérisation, et donc de dépdt, beaucoup plus grande.

Dans le cas du BST, les dépbts sont réalisés sous une atmosphére d'argon,
majoritairement, et d'oxygéne; la température du substrat varie de 400°C & 700°C. De
plus, certains films nécessitent des recuits post-dépbt pour faire apparaitre une

cristallisation.

La caractéristique la plus intéressante de ce procédé de dépot est son universalité. En
effet, comme le matériau 2 déposer passe en phase vapeur & la suite d'un processus
mécanique, on peut déposer pratiquement tous les matériaux inorganiques. Sur un plan
plus technique, cette méthode est avantageuse puisqu'on peut réaliser des depdts sans
chauffer le matériau a déposer (comme c'est le cas avec la technique MOCVD exposée

précédemment).
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L'inconvénient de cette technique est 1ié & l'utilisation de cibles sous forme de plaques,
trés cofiteuses, qui s'usent de maniére trés localisée (2 U'endroit ol se trouve l'aimant), ce

qui entraine un " gaspillage " d'une grande partie du matériau cible.
1.4.4. Les dépbts par ablation laser

Cette technique de dépdt est majoritairement utilisée dans le cas de la réalisation de

films de BST. La figure 1.7 propose le schéma d'un dispositif expérimental.

Son principe est assez simple : un laser pulsé vient bombarder le matériau cible constitue
du matériau a4 déposer. Lorsque sa densité de puissance est suffisamment élevée, une
certaine quantité de matiére est &jectée de la cible, perpendiculairement 2 sa surface, et

va se déposer sur un substrat chauffé placé en face.

substrat

cible

Laser pulsé }[_,

Enceinte sous vide

Figure 1-7 Dispositif expérimental d'ablation laser.

L'ablation laser présente un certain nombre d'avantages dont sa simplicité de mise en
oeuvre, un transfert stcechiométrique des éléments métalliques de la cible vers le substrat
méme dans le cas de matériaux complexes (tels que les oxydes par exemple), la
possibilité d'utiliser des pressions ¢élevées d'oxygene, la possibilite de réaliser des
structures multicouches de matériaux différents en utilisant un carrousel de plusieurs

cibles et, enfin, une trés bonne adhérence et une bonne cristallisation des dép6ts in-situ
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favorisées par la grande vitesse d'éjection des especes et une grande mobilité de celles-ci

a la surface du substrat.

Le principal inconvénient de cette technique concerne la formation fréquente de
gouttelettes de dimension typique de 1 um nuisant a I'état de surface des films. On peut
noter également une vitesse de dépdt faible ainsi que des problémes d'uniformité en

€paisseur.

Dans la bibliographie, I'ablation laser est présentée comme étant une des meilleures
techniques de dépdts de films minces de BST, et c'est celle que nous avons utilisée dans

le cadre de notre étude.

1.5. Les méthodes de caractérisations [15]

Deux grands types de caractérisation permettent I'étude de matériaux sous forme

massive.

Le premier comprend les méthodes dites " résonnantes " pouvant étre définies selon les
modes expérimentaux suivants [16]:
e insertion du matériau au sein d'une cavité résonnante,
e utilisation de résonateurs diélectriques : I'échantillon peut €tre soit inséré entre
deux résonateurs, soit posé sur la face d'un seul résonateur,
o utilisation de résonateurs en lignes de transmission : le matériau a caractériser

est posé sur le résonateur.

Pour toutes ces méthodes, la détermination des grandeurs diélectriques du matériau se
fait & partir des propriétés intrinséques de la cavité (fréquence de résonance et facteur de

gualité du mode considéré) qui sont modifiées par I'insertion du matériau ferroélectrique.

Le second ensemble regroupe les méthodes dites " en transmission/réflexion " .
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e utilisation de guides coaxiaux/rectangulaires : I'échantillon est disposé en sortie
de ligne ou inséré a l'intérieur d'un guide [17],

e utilisation de lignes de transmission : le matériau 2 caractériser est directement
posé sur la ligne [18],

e mesure en espace libre focalisé : 'échantillon est positionné enire deux antennes

[19].

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 électromagnétiques de celui-ci.

Certaines de ces méthodes sont applicables aux couches minces, d'autres non. Le
principal probléme dans l'adaptation de certaines de ces méthodes a la mesure des
couches minces réside dans la difficulté d'usiner les échantillons de fagon précise et dans
le manque de sensibilité des dispositifs, du fait des petites dimensions de l'échantillon.
D’autres problémes seront spécifique & la méthode de caractérisation utilisce. Par
exemple, dans le cas des méthodes résonantes, les mesures seront de bande étroite et
destructive. Les méthodes en espace libre ou localisé, comme c’est le cas des systémes
d’antennes ou de guides d’ondes, ou I’échantillon doit étre placé sur le trajet de Ponde
incidente, ne sont pas destructive mais moins précis. En effet, le matériau sous test
(material under test, MUT) doit étre épais, parfaitement adapté a I’impédance

caractéristique du milieu, et faiblement inhomogene.

La méthode de caractérisation utilisée, pour déterminer les propriétés diélectriques de
nos couches de BST, s'inspire des méthodes de réflexion/transmission utilisant des
lignes de transmission coplanaires. L utilisation de lignes de transmission directement
déposées sur le matériau sous test, permet, non seulement une caractérisation large
bande, mais aussi ’étude de Peffet de métallisation sur les propriétés diélectriques du
matériau en question. Parmi les choix de lignes de transmission possibles, les guides

coplanaires offrent un avantage clair. D’abord, leur faible dispersion en fréquence.
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Ensuite, leur sensibilité aux couches minces de forte permittivité. En effet, la plupart des
lignes de champ vont étre concentrés dans la couche en dessous des conducteurs et entre
le conducteur central et le plan de masse. Les deux dispositifs utilisés dans le cadre de
ces mesures, ainsi que le déroulement des mesures, ont été présentés aux chapitres 2 et

3.

1.6. Applications micro-ondes des films de BST [20]

Dans le cadre de I'évolution incessante des systemes de télécommunications, le
développement des dispositifs micro-ondes passifs joue un réle important. En effet, un
grand nombre de ces éléments sont utilisés pour assurer des fonctions de réception,
d'élaboration ou de transmission des signaux dans des domaines allant de la téléphonie
mobile aux systémes embarqués dans des satellites. Cependant, ces composants sont en
général encombrants et a l'origine de pertes d'énergie importantes. Pour ces raisons, les
concepteurs cherchent depuis quelques années a réduire I'encombrement des dispositifs
passifs et, parmi eux, des condensateurs, des résonateurs et des filtres hyperfréquences

dont nous allons parler par la suite.

Le titanate de strontium et de baryum (BST) en couche mince affiche un intérét croissant
dans la fabrication de composants micro-ondes accordables en fréquences, tels que les
oscillateurs contr6iés en tension, les filtres accordables, et les déphaseurs [21]-[24]. Une
constante diélectrique élevée, pouvant étre accordée par l’application d’un champ
électrique externe, offre un gain énorme en terme de taux d'intégration et/ou de capacité
surfacique, ainsi que des niveaux d’accordabilité élevées (50 %) pour des tensions de
polarisation relativement basses (dizaine de Volt). Comparativement aux capacités
variables semiconductrices (varactors), les capacités ferroélectriques ne produisent pas
le bruit de jonction typique aux semiconducteurs. De plus, elles présentent généralement
moins de pertes et donc un meilleur facteur de qualité en hautes fréquences (10-20 GHz)

[25].
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Ce type de capacité variable peut ensuite étre intégré dans de nombreux dispositifs
micro-ondes. Comme c’est le cas du déphaseur en bande K, congu a partir de capacités
variables triplaque Pt/BST/Pt de configuration verticale rapporté dans [26], ou encore,
du filtre coplanaire en bande K [27], congu 2 partir de capacités interdigitales variables

fabriqué en BST/S1.

Récemment, un réseau d’antennes exploitant les avantages des ferroélectriques dans la
conception de déphaseurs accordables a démontré 1’état de ’art. Le dispositif, qui a été
commercialisé par Paratek [28], permet un balayage unidirectionnel du faisceau de
I’antenne par I'implémentation de déphaseurs patchs utilisant du BST épais. Un autre
exemple de réseau d’antenne a balayage de faisceau en bande K, cette fois de 16
éléments, est rapporté dans [29]. Dans ce cas, les déphaseurs sont des lignes couplées

patchs fabriquées en BST sur MgO.

Le futur dans la conception de composants micro-ondes accordables portera sur
I’intégration conjointe des supraconducteurs (e.g. YBCO) comme é¢lectrode avec les
ferroélectriques en couche mince. L’objectif est d’atteindre des facteurs de qualité élevés
en réduisant la tangente de pertes effective du dispositif par compensation des pertes
toujours élevées des ferroélectriques de couches minces. Les avantages de coupler ces

deux matériaux sont maintenant nombreux [30].

1.7. Fabrication et mesures

Nous voulons déposer des couches minces de BST-0.5 de quelques centaines de
nanometres d’épaisseur sur un substrat d’alumine polycristailin par ablation laser. Nous
partons d’une cible solide de BST-0.5 d’une pureté de 99.9 % que nous soumettons a un
laser Excimer KzF avec une fluence de 0.8 J/em®. Le dépdt est réalisé 3 une température
de 450 °C sous une pression d’oxygene de 10 mTorr. Un recuit final est effectué a une

température de 750 °C afin d’améliorer la cristallinité des films déposés.
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Ensuite, nous avons utilisé le procédé de lift-off pour la fabrication des capacités
interdigitées (IDC) et des lignes coplanaires (CPW). Une résine LOR20B est employee
en combinaison avec une résine positive conventionnelle afin d’obtenir un dépdt de
métal de ~1 um d’épaisseur. Les circuits sont fabriqués en cuivre dépos¢ sur une couche
adhésive de Titan de ~50 nm d’épaisseur. Les deux dispositifs (CPW et IDC) sont
congus sur un substrat d’alumine de 250 pm d’épaisseur avec 230 um de largeur de
ligne et 100 pm de fente. La largeur des plans de masse est de 2.15 mm. La capacité
IDC est congu de 12 doigts d’une largeur de 12 pm, séparés de 8 um. Les dispositifs
sous test (DUT) sont fabriqués sur des films de BST-0.5 d’épaisseurs 0.4 pym, 0.8 pm et
1.2 um déposés sur alumine. Les dispositifs de référence sont fabriqués uniquement en
alumine. Les mesures sont effectués a ’aide d’un analyseur de réseau HP8510C et d’une
station de mesure sous-pointes équipée d’une paire de sondes Picoprobe GSG de 250
um. L’étalonnage de ’analyseur est effectué uniquement pour les mesures IDC a ’aide
de kits TRL fabriqués sur chacun des dispositifs testés. Les dispositifs de référence sont
congus de fagon a avoir une impédance caractéristique de 50 Q. Les mesures couvrent

une gamme de fréquence allant de 1 & 20 GHz.

1.8. Conclusion

Dans ce premier chapitre, une description générale de la ferroélectricité a été dressée en
décrivant certaines caractéristiques telles que la polarisation spontanée, les domaines
ferroélectriques et leurs parois, le cycle dhystérésis représentant le comportement
nonlinéaire de la polarisation en fonction du champ électrique, et la définition de la
température de Curie. Puis, ces propriétés ont été étudiées particuliérement dans le cas

des composés de type pérovskite: le titanate de baryum et de strontium (le BST).

Ensuite, une bréve étude des couches minces a été présentée, pour en dégager leurs
intéréts, leurs inconvénients, ainsi que les moyens expérimentaux les plus couramment

utilisés pour déposer les films de BST.
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Enfin, dans un dernier paragraphe, diverses applications micro-ondes de ces films
minces ont été proposées. Des exemples de capacités variables, déphaseurs et filtres

accordables en fréquence ont été bri¢vement décrits.

Le contexte de cette étude étant dorénavant fixé, les prochains chapitres seront dédiés a
la présentation détaillée des outils de caractérisation théoriques et des dispositifs
expérimentaux employés pour mesurer les propriétés diélectriques de notre matériau

sous test, le BST.
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2.1. Introduction

Nous avons choisi une méthode de caractérisation de type T/R (transmission/réflexion)
utilisant un guide d’onde coplanaire comme dispositif expérimental. Les échantillons
sous test sont déposés sur un substrat standard d’alumine sous forme de films minces. La
méthode est basée sur la mesure de la constante de propagation du guide d’onde
coplanaire (CPW) contenant le matériau a étudier. Le dépouillement des mesures se fait
en deux étapes. La premiere consiste & calculer la permittivité effective de la ligne a
partir de la mesure de sa constante de propagation. La seconde étape correspond a
I’analyse théorique du dispositif expérimental qui va permettre [P'extraction de la

permittivite complexe du matériau sous test en fonction de €5 issue de la mesure de v.

2.2. Détermination de la constante de propagation

De fagon générale, la constante de propagation, y=0+jB, d’une ligne de transmission

peut étre déterminée a partir de la mesure de son coefficient de transmission Sy, tel que:

B S V/CH)) ﬂLS”) (2.12)
__Sn(dB)
_ - (2.1b)

Ot ¢ est la vitesse de la lumiere, f'la fréquence d’opération et L la longueur de la ligne

de transmission. Bien sfir, ’appareil de mesure doit étre diiment étalonné afin de
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s’affranchir de toutes les erreurs systématiques. Un mauvais étalonnage pourrait induire
des erreurs de phase et de réflexions indésirables dans la constante de propagation 2
travers le coefficient Sy et rendre les équations (2.1a) et (2.1b) invalides. Par ailleurs,
Pincertitude sur la mesure de la constante de propagation devient liée a la précision de
cet étalonnage. Le choix d’une méthode d’étalonnage repose sur le type de composant
sous test (DUT) et sur la gamme de fréquence considérée. Dans le cas des lignes de
transmission planaires, la méthode la plus utilisée est la méthode TRL (Through-Reflect-
Line). Le probléme sous-jacent est qu’il faut connaitre la permittivité effective de la
ligne de transmission. Mais puisque on s’intéresse uniquement & la constante de
propagation, nous allons effectuer des mesures brutes' et utiliser la procédure TRL

uniquement pour extraire la constante de propagation de notre DUT.

D. C. Degroot et R. B. Marks ont dressés dans [31] une comparaison entre trois
méthodes de mesure de y pour des lignes de transmission planaires. Seule la méthode
TRL offrait la meilleure approximation selon les auteurs. En effet, elle permet 1)
d’éliminer les erreurs systématiques de transmission grice a la redondance des
standards, ii) d’éliminer les erreurs dues 2 la désadaptation d’impédance entre la ligne et
les ports de mesures, et iii) de positionner le plan de référence loin des pointes de
mesure, 12 ou les champs sont uniformes. De plus, elle permet de déterminer la constante
de propagation sans qu’un étalonnage préalable de I’analyseur de réseau soit nécessaire.
C’est utile quand on ne connait pas les caractéristiques de la ligne de transmission sous

test, et on ne peut pas procéder a un étalonnage précis.

La méthode TRL consiste en la mesure de trois étalons (figure 2.1): deux lignes de
transmission d’impédance caractéristique I'impédance de référence et de longueurs
différentes, et un dipdle quelconque ayant un coefficient de réflexion grand en module.
La connaissance précise des étalons n’est pas nécessaire (différence de longueur entre
les deux lignes Thru et Line, coefficient de réflexion du Reflect), ¢’est pourquot ils sont

plus faciles a réaliser : le coefficient de réflexion peut étre une simple ligne laissée en

! mesures de paramétres S effectués sans aucun étalonnage préalable de ’analyseur de réseau.
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circuit ouvert sans que ’on ait besoin de déterminer sa capacité équivalente. De méme,
la longueur de la ligne (ou la différence de longueur entre les deux lignes) n’as pas
besoin d’étre connu. Par contre, la différence de longueur optimale entre les deux étalons

doit &tre de M4 a la fréquence centrale de la bande considérée.

Aprés étalonnage, le plan de référence va étre obtenu au milieu du DUT. Toutes les
connexions se trouvant a ’extérieur de ses plans sont modélisées par deux boites
d’erreurs linéaires situées aux ports 1 et 2 (figure 2.1). La correction compléte requiert la
solution d’un systéme d’équations linéaires de 8 voir méme de 12 inconnus. Ces facteurs

de correction deviennent alors 1’étalonnage de I’analyseur.

Bode derrauy A , Roite derveur A .
—
it | lp—
B Port 3
[ P Port 2
!_i w L
. | Ml
*—

Plan de Relerence

Figure 2-1 Schéma en cascade de la technique de calibrage TRL.

On utilise la méthode TRL [32]-[33], pour déterminer la constante de propagation d’une
ligne de transmission & partir des mesures brutes des parametres S de deux lignes de
transmission identiques mais de longueurs différentes. On définit la matrice de transfert

M de la ligne i en terme de sa matrice de répartition S
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M i:LI:_det (5') Sfl_l 2.2)

Shi —Sh 1]

D’aprés la figure 2.1, la matrice qu’on vient de mesurer, M, est liée a la matrice réelle,

Ti, de la ligne 1, par la relation de cascade suivante :
Mi=XTY (2.3)

ou X et Y, les matrices associées aux boites d’erreurs aux ports 1 et 2 respectivement, et
qui représentent toutes les imperfections de ’analyseur de réseau, et les effets des cbles
connectés a la ligne de transmission i. Le bar sur la matrice Y traduit I’effet d’inversion

du sens de transfert au port 2, de la droite vers la gauche. Elle s’écrit tout simplement :

— 017, 01
A:{l 0}4 1[1 OJ @

La matrice T', est la matrice de transfert réelle de la ligne i :

e

S o5

avec v, la constante de propagation et ; la longueur de la ligne 1.

En mesurant les matrices de transfert de deux lignes i et j identiques, mais de longueurs

différentes l; et I, on obtient le probléme & valeurs propres suivant :

MY X=XT" @.6)
avec :

MU:MJ[Mi}I @7
et:

Tij:TfETffl 2.8)
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Puisque TV est diagonal, les éléments de sa diagonal sont aussi les valeurs propres de
MY, et les colonnes de X sont les vecteurs propres. Les valeurs propres 1/ , et 4 de MY,

s’écrivent :

N YR pyrmvieT 29)
avege .

gy ErU 1)
Al A =e / (2.10)

et en combinant (2.9) et (2.10), on obtient 1a constante de propagation complexe :

In( )
gy 7 (2.11)

avec, ﬂij , la valeur moyenne géométrique des deux valeurs propres :

j_Lyqv 1
W=2 (A + 2,’12") @12)

La constante de propagation y étant complexe : y=0+jf, ’angle électrique Pl doit étre
compris entre 0 et 180° pour qu’il n’y ait pas d’ambiguité sur la phase. En pratique, il
suffit de rester entre 20° et 160° afin d’avoir une bonne précision dans les coefficients

d’erreurs.

A partir de la constante de propagation, on calcule la constante d’atténuation, a, et la

constante de phase, B, normalisée a w/c :

az20§oglo(e)ReEy§ (2.13)

—Im| 25
ﬁ_lm{ p ] (2.14)

ou e est la base du logarithme naturel et ®=27nf. Aussi, on définit la permittivité effective

d’aprés la formule usuelle suivante [34] :
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Eop =~ ) (2.15)
avec ko, le nombre d’onde dans le vide.

Enfin, Dincertitude sur la constante de propagation ne serait limitée que par la

répétabilité du systéme de mesure (erreurs aléatoires) et par la précision sur /;- I;.

BST 1.2 pm sur alumina
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Figure 2-2 Simulations de y avec HP-Momentum. a) £,=700, b) £,=600, c¢) £,=500, d) £,=600,
tand,=0.073, e) £,=600, tand,= 0.05, f) £,=600, tand,=0.025.

Des simulations avec HP-Momentum ont été obtenues pour différentes constantes
diélectriques et tangentes de pertes de la couche de BST. La figure 2.2 montre une
comparaison entre les constantes de propagation issues des simulations (courbes a, b, ¢,
d, e et f) et celles issues des mesures TRL (nuages de points). Le meilleur accord pour
B/ky est obtenu pour £,=600 (ia courbe b), qui est proche de la valeur obtenue par le

modele CPW, comme on le verra plus loin. Les valeurs de a/kg issues des simulations
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suivent également le comportement général des valeurs mesurées. En utilisant €,=600, le
meilleur accord avec les mesures est obtenu pour tand;=0.05 (courbe ¢), valeur estimée

par notre modele CPW.

2.3. Détermination de Pimpédance caractéristique

Nous appliquerons la méthode rapportée dans [35] pour déterminer I'impédance
caractéristique d’une ligne de transmission planaire avec fortes pertes en partant de la
mesure de ses parametres S. On commence d’abord par calibrer I’analyseur de reseau
afin de s’affranchir des connecteurs et des cibles jusqu’aux plans d’accés des sondes de
mesure. Ensuite, on mesure les parametres S de deux lignes de transmission identiques,
mais de longueurs différentes, que 1’on appellera Thru et Line, et on remonte, a travers
le modele en cascade de la figure 2.1, aux boites d’erreurs que ’on associent
uniquement aux transitions entre les sondes et la ligne, qui n’ont pas été¢ élimines a
travers la procédure d’étalonnage. Ainsi, on peut déterminer avec précision, I’impédance
caractéristique de la ligne, par équivalence des boites d’erreurs a un modele de transition

adéquat.

Il existe peu de techniques précises pour mesurer 'impédance caractéristique d’une
ligne de transmission planaire, et moins encore quand il s’agit de lignes avec fortes
pertes ou I'impédance caractéristique devient complexe. Les auteurs dans [36] assument
que la conductance, G, de la ligne est négligeable, et que la capacitance C est
indépendante de la fréquence. Malgré que la méthode modélise tous les parasites
associés aux sondes, cette hypothese est violée dans le cas des lignes de transmission
avec pertes élevées. Eo et Eisenstadt [37] ont proposés une solution a cette limitation. Ils
déterminent Z, par comparaison entre les parametres S issues d’une mesure calibrée et
ceux de la ligne idéale. Mais a cause que 1’¢étalonnage utilisait des étalons de précision,
les mesures incluaient aussi I’effet parasite des sondes et des transitions vers la ligne, ce
qui rendait la méthode particuliérement sensible 3 la capacité parallele induite par le

contact avec la ligne. D’autres procédures d’étalonnages permettent de modéliser la
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discontinuité entre ia sonde et la ligne par un modele de boite d’erreur & parametres
localisés aprés avoir déplacer le plan de référence depuis sa position initiale, jusqu’au
plan d’acces de la transition [38]. Cependant, I'endroit du nouveau plan de référence
n'est pas connu avec précision, en raison de la nature distribuée de la transition. La

figure 2.3 montre le schéma bloc de la discontinuité en terme d’éléments localisés.

capacitange sonde tranaforimateus

modéle de booe 4 errenr

Figure 2-3 Circuit équivalent de la sonde de mesure en terme de parametres localisés.

La procédure que nous proposons, n’implique pas le décalage du plan de référence vers
le plan d’acces de la sonde. Au contraire, il permet d'extraire la position équivalente du
plan de référence. La position équivalente coinciderait avec la position physique, si et
seulement si, 1''mpédance parasite série associée a la transition vers la sonde est
négligée. Sinon, elle est différente de la position physique par un trongon de ligne de
transmission, qui modélise cet effet. Ce concept de plan équivalent rend la méthode
moins sensible aux erreurs de positionnement des sondes. Une admittance additionnelle
parali¢le modélisant la sonde est représentée par un trongon de ligne de transmission

(figure 2.4).
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Plan de Ref. sonde Plan de Ref. Thru

Zo,y, 1 ;

Figure 2-4 Circuit équivalent de la sonde en termes de paramétres distribués.

Par conséquent, elles modélisent uniquement 1’effet des discontinuités rencontrées entre
les sondes et la ligne. Les matrices ABCD, des standards Line et Thru, calculées & partir
des paramétres S mesurés, sont reliées aux boites d’erreurs aux ports 1 et 2, et aux

matrices ABCD réelles des lignes tel que :

4, B, 4, B 14+8:Ce
At 41 L= o BBy A, R (2.162)
B, 7 B 4 Cr A
A B
A | = o 1+§Rc {COSW ZOSinhﬂ} % Bel aem)
-, - C R R . R )
B A R y Y, sinhy/ coshyd c. 4

! est la différence de longueur entre le Line et le Thru.

D’aprés la conditions de réciprocité

(2.17

et par symétrie :

AL:DL; AT:DT {2°E8>
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La validité des conditions de réciprocité et de symétrie est discutée dans [35]. La

combinaison de (2.16a) et (2.16b) permet d’établir 1’équation de ['impédance

caractéristique :
—4(Bycosh yl-B,+JA)
27 = 2.19
A&Zo 8sinh ¥/ (2.19)
avec :
A=16[(B;cosh yl—B,)*—-B#sinh 2y/] (2.26)

Les parametres A}azZ0 , Bg, et Cg, sont indépendants du choix du modele de la transition.

La matrice [ABCD]r du modele de la figure 2.4 est donnée par :

(2.21)

coshyd, Z,sinhyd,
Y, sinhyd, + jtanhyd, ecoshyd, coshpd, + jtanhyd, esinhyd,

avec d; la distance équivalente entre la sonde et le milieu du Thru, et d, la longueur
d’une ligne de transmission terminée en ouvert et connectée au niveau du plan d’acces

de la sonde. D’apres cette représentation, on a ausst :

ARZ,=Zycosh?vd, 2.22)

L’égalité entre (2.22) et (2.19) permet de déterminer I'impédance caractéristique de la
ligne de transmission. Le choix de racine dans (2.19) est choisi tel que Re(4r°Z,)=0. 1l

faut noter que Z. n’est pas influencé par ’admittance parallele puisqu’elle ne dépend
que de Ag: i.e. admittance parallele, qui représente le circuit de connexion derricre la

sonde, n’influe pas le processus d’extraction de Z,, et peut étre arbitraire.

Le calcul de d), dy, Ag, Bg, et Cg, découlent aussi des équations (2.17) et (2.18), mais il

ne sera pas abordé, puisqu’il ne fait est pas I’objet de ce paragraphe.

Nous avons déterminé 'impédance caractéristique d’une ligne CPW fabriquée sur un

film de BSTO0.5 déposé sur alumine. La figure 2.5 montre les valeurs réel et imaginaire



de Z. obtenus pour un film d’épaisseur 1.6 pm. Les simulations avec Momentum® ont
été effectuées pour une ligne CPW avec les mémes dimensions. Les résultats ont éte
obtenus pour différentes valeurs de permittivité de la couche de BST : 500, 600, et 700.
Un bon accord entre Re[Z.] simulé par Momentum et la valeur estimée par notre
modele, qui est autour de 36 (3, est obtenu pour &; = 600. La partie imaginaire tend vers

zéro mais sans 1’approcher conformément aux prévisions théoriques.

BST0.5 sur alumina
50 T T T T T T T T 10

Re[Z,] (Ohm)

Figure 2-5 Partie réelle et imaginaire de Zc en fonction de la fréquence.

L’inconvénient de la méthode rapportée dans [38] vient du fait que l'impédance
caractéristique se trouve limitée en haute fréquence par la capacité parasite associée au
contact de la sonde avec la ligne. D’autre part, la méthode exige le déplacement des
plans de références vers les plans d’acces des sondes, & savoir que cela implique aussi

des erreurs de positionnement gqui vont influencer Vextraction de I'impédance

caractéristique.
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2.4. Extraction des parametres RLGC de la ligne CPW

Une fois la constante de propagation et 'impédance caractéristique sont connues, on
peut calculer, les parametres distribués C, G, L et R d’une ligne de transmission opérée

en mode quasi-TEM :

G+ij=Z7’ (2.233)

R+ jol=yZ. (2.23b)

Les équations (2.23a) et (2.23b) donnent suite & certaines observations intéressantes.
Pour » grand, oL va dominer R, et ®C va dominer G. Pour cette limite, appelée
souvent limite haute fréquence’, Z, devient réel et y devient purement imaginaire. Une
autre limite trés commune est la limite RC®, qui s’applique pour R grande devant oL, et
oC grande devant G. Pour cette limite, la partie imaginaire et la partie réelle de Z. sont
égales mais de signe opposé, et o et f sont égales. Ces deux limites sont trés utiles dans

la conception et mesures en micro-ondes.

L’inductance L, comporte généralement deux contributions : i) Lip;, I’inductance interne
des conducteurs, et i1} Ley, l'inductance externe mutuelle entre conducteurs. La
résistance R, et ’inductance interne Li,, dépendent de I'effet de peau. Ainsi, en basse
fréquence, les champs se trouvent confinés dans les conducteurs, faisant augmenter la
résistance R. A cause de P’effet de peau, Ly suit une loi en 1/4/f, et R ean7 . Les
éléments G et C dépendent uniquement du substrat, et sont considérés comme invariants
avec la fréquence. En basse fréquence, les pertes diélectriques sont négligeables devant

les pertes ohmiques. Cependant, les pertes diélectriques croit en o, tandis que les pertes

ohmiques crott envw . Par conséquent, en haute fréquence, les pertes diélectriques sont

dominantes.

? Limite ou I’on peut négliger toutes les pertes dans une ligne de transmission, i.e. lossless limit.
. 5
? Limite ou I’on peut modéliser une ligne de transmission uniguement par un circuit RC.
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Les figures 2.6a et 2.6b montrent les courbes de R, G, C, et de L en fonction de la
fréquence d’une ligne CPW fabriquée sur un film de BST d’épaisseur 1.6 pm déposé sur
alumine. L’inductance L exhibe le comportement typique rappelant la pénétration des
champs dans les conducteurs avant I’établissement de 1’effet de peau. Les éléments C, et
G, dépendent faibiement de la fréquence. Le comportement de R est de type \/_ comme
prévu. Reste que Dimncertitude sur les mesures des parametres RGLC dépend, et de
Pincertitude sur la constante de propagation, et de Dincertitude sur 'impédance
caractéristique. L’incertitude sur y est limitée uniquement par la gamme de phase qui
peut couvrir la méthode d’étalonnage. Alors que P’incertitude sur Zc provient d’une

mauvaise compensation des sondes entre la mesure et 1’étalonnage, du fait que le

substrat de référence est différent du substrat de la ligne de transmission sous test.

BSTO0.5 sur alumina
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BSTO.5 sur alumina
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Figure 2-6 Parametres RGLC en fonction de la fréquence : a) Cet G.b)RetL

Nous avons présenté une méthode expérimentale d’extraction des parametres RLGC
d’une ligne de transmission quasi-TEM, basée sur les mesures indépendantes de sa
constante de propagation et de son impédance caractéristique. Malheureusement, la

précision obtenue demeure faible compte tenu des erreurs commises sur y et Zc.

Les parameétres RLGC d’une ligne de transmission permettent aussi de mesurer
séparément les pertes diélectriques et ohmiques dans la ligne. Ainsi, R/oL, définit la
mesure adimensionnelle des pertes ohmiques, et G/oC définit celle des pertes
di¢lectriques. La figure 2.7 montre les pertes diélectriques et ohmiques pour une ligne
CPW fabriguée en BST sur un substrat d’alumine. Nous constatons d’apres la figure que
les pertes ohmiques dominent les pertes diélectriques au dessous de 6 GHz. Mais en
deca de cette fréquence, les pertes diélectriques deviennent visiblement dominantes, ce
qui augmente la sensibilité 2 Pextraction des propriétés diélectriques séparément de

I’influence du métal.
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BSTO0.5 sur aluming
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Figure 2-7 Pertes diélectriques et ohmiques en fonction de la fréquence.

2.5. Modele CPW : la cellule de mesure

La technologie coplanaire repose sur des structures ou le plan de masse et le conducteur
central sont situés sur la méme face du substrat (figure 2.8). La raison pour laquelle nous
avons choisi un guide d’onde coplanaire (CPW) pour caractériser le BST est motivee par
la topologie particuliére des lignes de champ électrique dans ce genre de structures. La
configuration coplanaire provoque ’extension des lignes de champ électrique dans tout
Pespace situé sous les conducteurs augmentant ainsi la sensibilité vis-a-vis du substrat.
De plus, la majorité du champ électrique serait confiné dans le substrat de plus haute
permittivité quand ce dernier se trouve directement au dessous des conducteurs. Un autre
avantage est la faible dispersion qui caractérise généralement les lignes coplanaires. A
cela, il convient d’ajouter aussi, la souplesse de conception liée a la possibilité de
réaliser une méme impédance caractéristique avec différents facteurs de forme.

Finalement, il s’agit d’une structure particuliérement adaptée pour [étude ou
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Pexploitation du phénoméne de polarisation dans les matériaux ferroélectriques en

appliquant des tensions raisocnnablement faibles par rapport aux patchs.

Le seul désavantage des lignes CPW est 1ié au besoin d’utiliser parfois des ponts
suppressifs de mode parasites, ce qui exige une étape supplémentaire dans le processus
de fabrication. A ceci, il faut signaler la pauvreté des bibliothéques de modeles présents
dans les logiciels de simulation de circuits courants, notamment en ce qui concerne les

configurations multicouches.

Ground

Signal Alumnine

Figure 2-8 Ligne CPW fabriqué en BST sur Alumina
2.5.1. Analyse théorique d’un guide coplanaire

La méthode classiquement utilisée pour modéliser les guides d’onde coplanaires est la
transformation conforme [39]. L’approche permet de calculer analytiquement la capacité
linéique de la structure en transformant sa section transversale en une section droite
équivalente & une structure de capacité a plans parali¢les & I’aide des transformations de
Schwartz-Christoffell. Il s’agit d’une approche quasi-statique qui permet d’obtenir des
formules analytiques simples pour la capacité. Sa validité est limitée & des fréquences
pour lesquelles la dimension transverse de la structure est faible par rapport 2 la
longueur d’onde dans le guide. Ainsi, on adopte comme regle générale wH2s<4,/10.
Autrement, le mode fondamental devient dispersif & cause de [D’appartion d’autres

modes supérieurs, et le modeéle quasi-statique devient insuffisant pour prédire les
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parametres de la ligne. Dans ce cas, une analyse en onde compléte est nécessaire pour

tenir compte des modes hybrides.

A

SR
{h (2~ 1} (G2~ Eri)

Figure 2-9 Principe de superposition

L’analyse commence par ’application du principe de superposition pour calculer la
capacité totale de la ligne CPW. L’espace transverse de la structure (figure 2.9) est
divisé en plusieurs domaines diélectriques homogenes 1a ou le champ électrique est
supposé étre confiné. Chaque domaine est caractérisé par sa constante diélectrique et son
hauteur équivalentes. De cette fagon, la capacité de chaque domaine partielle est
déterminée séparément, et la capacité totale est la somme algébrique de toutes les
capacités partielles. Les conditions qui s’imposent & cette formulation supposent que les
conducteurs soient parfaits et d’épaisseur nulle, et que le champ électrique soit tangentiel
a toutes les interfaces diélectriques (i.e. condition de mur magnétique). La premieére
condition exige une correction empirique des dimensions de Ia ligne si 'on veut
considérer 'influence d’une épaisseur finie, ¢, du conducteur [40, p. 278]. La condition
de mur magnétique (PMC) est valable uniquement pour des configurations ou €, << &5

et ce indépendamment de /.
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D’apres le principe de superposition, la capacité totale Cepw d’un guide coplanaire a
deux couches diélectriques est donné par la somme des capacités partielles C;, C,, et

Carr de trois régions tel qu’indiqué sur la figure 2.9 :
Copw=C +C+Cup (2.24)

C; et C,, sont les capacités partielles traduisant les contributions des régions de
permittivit€s équivalentes (gn1-1) et (gp- &) respectivement. Cagr est la capacité partielle

de la ligne CPW suspendu dans Dair. Les expressions de C;, C; et Cojr sont :

- =288, %%, i=12 (2.252)
avee |
& =¢&,,—1 (2.25b)
£,=6,—En (2.25¢)
et:
Cur=45 gz‘g (2.26)

La capacité totale Ccpw p.u.l. est la somme des trois capacités :

K(k
Cepw =2505eﬁK—§k% @27

Les modules des intégrales elliptiques complet de premiere espéce K(k; sont donnés

par :

ko = (2.282)
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sinh(22)
4h, ,
k, = + 5 i=12 (2.28b)
sinh(z 222
4l

i

2
Aveckr=41-k? ,et h, = Zh ; pouri=1,2.

=i
a. Permittivité effective et impédance caractéristique

L’approximation quasi-TEM assume que le mode de propagation dans la ligne est un
mode TEM pur. Les paramétres de la ligne sont donc calculés & partir des capacités

électrostatiques Ccpw et Car- On définit la permittivité effective comme suit :

C1CPW
£ = CPW (2.29)
7= C
AIR

L’impédance caractéristique est calculée a partir de Cepw et de & tel que :

/A — (2.30)

cCymnJEg

(2.29) s’écrit encore :
Er =1t (&~ 1)+q2(£,2—6,1) (2.31)
et (2.30) devient :

7 =307 K(k) (2.32)

" Joy Kk

avec les facteurs de remplissage ¢; donnés par :

g, =L K k) K(k5)
2Kk K(ko)

i=1,2. (2.34)
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Un autre cas intéressant est celui d’une structure CPW ayant une seule couche

diélectriqgue infiniment €paisse, /;—0, et gp=¢,;. L €équation (2.31) devient alors :

5@7:%(1%,1) (2.35)

Formule largement utilisée dans la conception des lignes coplanaires monocouche. La
précision sur cette approximation dépend évidement de I’épaisseur du substrat, qui doit
étre supérieur au double de la largeur de la fente s. Autrement, la déviation par rapport a
(2.35) est de 10% a 15% [41]. Dans ce cas, il convient d’utiliser I’équation (2.31) et

d’imposer la condition gp=g;;.

Dans le cas des couches minces, #,—0, le module des intégrales elliptiques, &, prend des

valeurs extrémes, k—0, ou k—1. Cette situation crée des instabilités numériques dans le

K(k,)
Kk

calcul des ratios Pour éviter le probléme ou w et s sont grands devant 4, nous

utilisons les formules asymptotiques suivantes [42]:

]f((;f))— ( 4(1 12")) . UN2<k<l (2.363)

]]<<((k]?) = I s 105<k<IA2 (2.36b)
{45%)

KK .1 __ . p<p<ios 2.360

K(k*) - 2In(4/k)
b. Calcul des pertes di€lectriques et ohmiques

Les lignes de transmission planaires présentent trois types de pertes: diélectriques,
ohmiques, et les pertes par radiation. Leurs influences sur le signal sont généralement
quantifiées par le coefficient d’atténuation. Ce demnier est fonction de la géométrie de la

ligne, du substrat, de la métallisation et de la fréquence d’opération. Nous discuterons
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plus loin de I'influence du choix de la géométrie sur le coefficient d’atténuation. Pour
Pinstant, nous allons établir les équations des coefficients d’atténuation relatifs aux
pertes diélectriques et ohmiques dans les lignes coplanaires. Les pertes par radiation
seront omises en raison de la complexité de leur analyse mais on y reviendra plus loin

pour essayer de mieux les cerner.

Les pertes diélectrigues :

Les pertes diélectriques sont engendrées par la tangente de pertes du substrat utilisé. Le
coefficient d’atténuation diélectrique o4 pour une ligne de transmission quelconque est

alors donné par 1’équation :

a, =91, /geﬁ, f(GHz)tan &, dB/m 237

O tandegret €6 sSont la tangente de pertes et la permittivité effectives respectivement.

Les pertes chmiqgues :

La constante d’atténuation o due aux pertes ohmiques dans les conducteurs d’une ligne

coplanaire de largeur W et de fente S est donnée par [43] :

b - —
YT S LA L L "j I 2Pzl dpm ay)

162 KU) B - a \Abra) b \Ab+a

(615
a:% (2.392)
b:W“EzS (2.39b)
_ ¢

T (2.39d)

avec ko = a/b le module de Pintégrale elliptique, t I’épaisseur de métallisation et Zc
Pimpédance caractéristique de la ligne. Le terme Ry représente 'impédance de surface

du métal :



R, = a),uotlm(

cot{k, t)+csc(k, t)

\ kcf

|

/ ol s . .
ou k, =w,|u, (g, — j—) ; avec ¢ la conductivité du metal en Siemens/m.
@

2.5.2. Validation du modéle
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(2.40)

Nous avons trouvé plusieurs références qui traitent de la caractérisation des lignes de

transmission coplanaires et multicouches dans la littérature spécialisée. Nous avons

comparé les résultats issus de notre modele CPW aux résultats publiés dans la référence

[44] pour différentes configurations géométriques. Les auteurs utilisent la meéthode

spectrale pour calculer les paramétres électriques d’une ligne coplanaire bicouches. 1l

s’agit d’une structure a deux couches diélectriques (er; = 10 et er, = 20) dont I’épaisseur

de métallisation est considérée nulle. Les résultats ont été obtenus pour 1 GHz pour

éviter I’effet de dispersion. Le tableau 2-1 résume cette comparaison.

Tableau 2-1 Comparaison entre notre modele et la méthode spectrale [44].

W (pm) S (um) Z () : Modele CPW Z {€2) : Ref. [44]
20 61.82 62.01
60 60 45.81 45.83
120 37.73 37.67
20 70.56 70.60
100 60 53.26 53.18
126 44.09 43.90
20 83.77 83.24
200 60 6528 64.80
120 54.87 5431
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2.6. Etude paramétrique en fonction des paramétres physiques de la

ligne
2.6.1. La distance inter-masse

La distance inter-masse (d=w+2s) est un paramétre important pour la propagation. En
effet, afin d’éviter la propagation de modes parasites, la distance d doit rester faible
devant la longueur d’onde dans le diélectrique, la contrainte généralement appliquée est

A/10. En augmentant la contrainte sur d (A,/20), nous pouvons alors négliger les pertes

par rayonnement.

CPW sur Alumina, h, =250 um

15+

Attenuation, [dB/m]

d=ws2s, [urr]

Figure 2-10 Evolution de I’atténuation en fonction de la distance inter-masse d=w+2s.

Si la premifre contrainte (Kg/ 10) suffit 2 minimiser la dispersion des lignes coplanaires,

elle n’est pas le seul critére pour déterminer la distance inter-masse optimale. En effet,

d’apres la figure 2.10, on peut constater que Iatténuation dépend aussi de la distance
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inter-masse. L’atténuation est inversement proportionnelle a Ia distance w+2s. Il en

résulte que d doit étre le plus proche possible d’une valeur maximale d__ .

2.6.2. Lerapport w/d

Une fois la distance inter-masse fixée, nous nous intéressons a l'influence du rapport
w/d. Ce rapport w/d va &tre prépondérant dans le choix de 'impédance caractéristique

de la ligne.

(PW sur Aluming, h =250 pm
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Figure 2-11 Evolution de Patténuation en fonction du rapport w/d.

D’apres la figure 2.11 nous pouvons constater que, conformément a ce que nous avions
annoncé précédemment, plus la distance inter-masse d est élevée et plus Patténuation est
faible. Afin de minimiser cette atténuation il est préférable de fixer w dans un intervalle

entre 0.5d et 0.7d.
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2.6.3. L’épaisseur de métallisation,

L’épaisseur de métallisation influe fortement sur I’atténuation de la ligne, mais aussi sur
'impédance caractéristique et la permittivité effective. En effet, plus I épaisseur du métal
est élevée, plus la capacité de la ligne augmente et plus le champ électromagnétique est
confiné dans les fentes. L’énergie se propage essentiellement dans 1’air entrainant par
conséquent une diminution de Zc et de er,q. D’aprés la figure 2.12, on remarque que les
pertes évoluent proportionnellement & 1/t. Afin de minimiser les pertes ohmiques, il est
donc nécessaire de choisir une épaisseur de métallisation qui soit la plus grande possible.

Néanmoins, il es nécessaire que t > 36 (i.e. 6 Iépaisseur de peau) [45].

CPW sur Alumina, h, =250 um
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épaisseur du métal, t [urr

Figure 2-12 Constante ¢ atténuation en fonction de I’épaisseur de metallisation, t

Compte tenu des observations faites précédemment, les dimensions optimales d’une

ligne CPW fabriquée en alumina doit donc suivre les regles suivantes :

e Pour d 2g/20 avec Ag = (¢/fnfrer) = 7 mm @ 20 GHz — dmax = 350 pm
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e Pour w/d: 0.5%dmax <w <0.7*dmax

Les dimensions des lignes coplanaires choisies sont donc : une distance inter-masse
d=340 um correspondant & une largeur de ruban w=240 pum et une largeur de fente s de

160 pm.

2.7. Probléme inverse : Constante diélectrique et tangente de pertes

du BST

Dans cette partie, la relation explicite liant la permittivité relative g; du matériau sous
test (MUT) a la permittivité effective mesurée, est tout d’abord présentée. La constante
diélectrique et la tangente de pertes de notre MUT sont ainsi extraites de g, quant la
permittivité effective tient compte des pertes. L’approche élaborée est ensuite validée en
déterminant la constante diélectrique d’un matériau diélectrique aux caractéristiques

connues.
2.7.1. Expression de g, en fonction de ger

L’extraction de g; a partir de (2.31) mene généralement a des résultats peu exactes a
cause des erreurs souvent associées a la mesure de la constante de propagation. De plus,
dans cette formulation, les pertes ohmiques peuvent a peine étre dissociées de la
tangente de pertes effective. Afin de surmonter ce probléme, nous employons une
formulation alternative dans laquelle les pertes ohmiques sont complétement éliminées.
Dans ce but, nous définissons une ligne test (figure 2.8), et une ligne de référence, qui
est identique & la ligne test, mais sans le film de BST. En termes des paramétres RGLC,

la constante de propagation de la ligne de référence est donnée par :

yREF:\/(R+ja)LXGREF+ja)CREF) (2.41)

De méme pour la ligne de test, = s”écrit:
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yTEST :\/ (R +jol XGTEST +joCrgsr } (2.42)

Ici le facteur R+Lw est identique pour les deux dispositifs puisque les deux sont

fabriqués avec le méme métal de méme épaisseur. On observe donc que I’équation :

TEST REF .
gej’f - 5@7 (GTEST _ GREF) + ]CO(CTEST _ CREF)

= . (2.43)
geR;'F GREF + chREF
est indépendante des pertes ohmiques.
Dans le cadre du modéle CPW, le c6té gauche de (2.43) est donné par I'expression :
TEST REF
o " Eqp q,(e, - &)
— = (2.44)
Eor 1+Q1(51 -1

En effet, €, peut étre calculée & partir de (2.44), pour laquelle, au contraire de (2.31), le
coté gauche de I'égalité ne dépend pas des pertes dans le métal. La tangente de pertes et
la constante diélectrique du BST seront définis des lors & partir des parties réelle et

imaginaire de €;.
2.7.2. Validation du probléme inverse

Nous avons constaté que la méthode différentielle, utilisant (2.44), donne des résultats
plus reproductibles et plus précis que la méthode directe, utilisant (2.31). Afin de vérifier
la précision de ces méthodes, nous avons utilisé les paramétres S résultant d’une
simulation avec Hp-Momentum pour des lignes CPW de test et de référence, au lieu des
mesures réelles. Pour la ligne de test, nous avons choisi un film BST d’épaisseur 1.2 um,
avec g, = 600, et tand, = 0.05. La ligne de référence est une ligne coplanaire fabriquée
sur un substrat d’alumine uniquement. Les pertes ohmiques ont été prises en
considération en assumant la conductivité habituelle du cuivre. Les résultats sont

montrés dans la figure 2.13.
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Figure 2-13 Simulations Hp-Momentum de €r et tand du BST.

On observe que les résultats de la méthode différentielle sont proches des valeurs
initiales utilisées dans les simulations, tandis que la méthode directe rapporte des
déviations substantielles. L'erreur associée a g, est de moins de 3 % pour la méthode
différentielle tandis qu'elle est plus de 9 % pour la méthode directe. De plus, avec la
méthode directe, Ia tangente de pertes est toujours supérieure a la valeur d'entrée 0.05, et

montre une décroissance plus accrue en raison de ’effet de peau en basse fréquence.

2.8. Application a Ia caractérisation du BST hors tension

2.8.1. Mesure de la constante de propagation complexe

La figure 2.14 montre la variation en fonction de la fréquence, de la constante de
propagation normalisée, y/ky (ol y=0+iJ), obtenu a partir de (2.10) pour les trois

épaisseurs de film considérées. On constate que les parties réelles et imaginaires de



57

v augmentent avec I'épaisseur du fait de la pénétration des champs dans les films. La
partie imaginaire de la constante de propagation, B/ko, est constante sur toute la gamme
de fréquence d'intérét. Cependant, a des fréquences plus élevees, B/ko commence a
décroitre abruptement (non montré dans figure 2.14). Ce comportement est typique 2
’étalonnage TRL, qui est singulier aux fréquences correspondant 4 0° ou a 180°. Pour la
différence de longueur entre le Thru et le Ligne considérée ici (3 millimétres), cette
fréquence est prés de 17 GHz pour &, = 600 avec une épaisseur de film de 0,8 pum (i =
8). La partie réelle a/ko, est 1égérement indépendante de la fréquence au dela de 6 GHz.
La décroissance rapide observée en basses fréquences rappelle le comportement typique
de l'inductance interne des conducteurs de la ligne. A ces fréquences, la profondeur de
peau est plus grande que I'épaisseur du meétal et les pertes ohmiques sont importantes.
Les pertes diélectriques deviennent dominantes a des fréquences plus élevées, une fois

l'effet de peau est établ.

4 . T - T y T 0,25

-1 0,20

oc/kO

- 0,05

. . ; . . T 0,00
G 5 10 15 20
' Fréquence (GHz}

Figure 2-14 Re[y] et Im[y} mesurées en fonction de la fréquence.
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2.8.2. Constante diélectrique et tangente de pertes du BST

La figure 2.15 rapporte la variation de la permittivité et de la tangente de pertes du BST
pour différentes épaisseurs du film, et en fonction de la fréquence. Les résultats sont

obtenus 2 partir des mesures de la constante de propagation, et en utilisant (2.44).

700 — T 1 - 1 - I 1 T 1. 1 05
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T E 08um %
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Figure 2-15 Extraction er et tand du BST en fonction de la fréquence.

La constante diélectrique et la tangente de pertes varient légérement avec la fréquence et
exhibent une variation de moins de 10 % pour les différentes épaisseurs de film
considérées. Ceci indique que la qualité du film ne dépend pas de maniére significative
de I'épaisseur. La constante diélectrique est obtenue autour de 560 et la tangente de
pertes est prés de 0.05. La légére décroissance de la tangente de pertes en basse
fréquence a peu & voir avec les pertes ohmiques puisque I’erreur due au terme R+jLo
n'apparait pas dans (2.43). Une explication possible pourrait &tre Ieffet d’onde lente [46]
qui est généralement important en basse fréquence dans le genre de configuration ou la

couche diélectrigue supérieure présente une permittivité tres élevée. Mais ce phénomene
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disparait rapidement en haute fréquence une fois Peffet de peau établi. Ceci dit, la
décroissance de tand avec la fréquence est beaucoup moins prononcé ici qu’avec la

méthode directe.

2.9, Conclusion

Une méthode de caractérisation des propriétés diélectriques du BST en couche mince a
été présentée dans ce chapitre. Le modele développé utilise un guide d’onde coplanaire
comme dispositif expérimental et s’appuie sur la méthode de la transformation conforme
pour mesurer la constante diélectrique et la tangente de pertes des films étudiés pour

différentes épaisseurs.
La méthode présentée comporte deux etapes :

D’abord, la mesure de la constante de propagation par la méthode d’étalonnage TRL
permet de calculer la permittivité effective de la ligne coplanaire sous test. La méme
mesure permet aussi de déterminer ’impédance caractéristique de 1a ligne ainsi que ces

parametres RGLC.

Ensuite, ’application de la transformation conforme permet de relier la permittivité

effective qu’on vient de mesurer a la permittivité complexe des films de BST étudiés.

Ainsi, les constantes diélectriques obtenus sont entre 500 et 600 et les tangentes de
pertes entre 0.05 et 0.07 avec une majorité d’entre eux concentrées autour de 0.055. Ces
valeurs ont été déterminées en considérant les asymptotes en hautes fréquences de €, et

de tand.

De plus, aucune influence de 1’épaisseur des films sur leurs propriétés diélectriques n’a

été observée.

Dans le chapitre qui suit, nous allons enfin compléter la caractérisation des couches

minces de BST en mesurant une importante propriété des matériaux ferroélectriques :
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P’accordabilité, qui est la variation de la permittivité diélectrique sous ’effet d’un champ

électrique externe.
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3.1. Introduction

De facon général, deux types de dispositifs expérimentales peuvent étre utilisés pour
mesurer 1’accrodabilité d’un matériau ferroélectrique sous I’effet d’un champ électrique

externe : les capacités de type horizontale, et les capacités de type verticale.

L'étude des caractéristiques diélectriques des couches minces ferroélectriques peut alors
s'opérer de deux fagons différentes : premiérement, il est possible de les déposer sur une
électrode métallique ou oxyde de facon & réaliser un condensateur de type verticale. Le
ferroélectrique se trouve donc placé entre les deux électrodes. Le probleme majeur est de
trouver I'électrode résistante aux conditions de dépdt du film. Les électrodes métalliques
ne permettent pas une bonne orientation des couches ferroélectriques et ne supportent
pas en général des températures de dépdts supérieures & 700 °C. De plus, I’augmentation
de la surface d'électrode ne fait qu'amplifier les phénoménes de pertes et rendre la
caractérisation diélectrique plus difficile. Deuxiemement, on ¢étudie les couches de
Ba,Sr;«Ti0; déposées sur un substrat non conducteur. La possibilité d'utiliser des
substrats mieux adaptés que les électrodes conductrices permet la croissance du BST
dans de meilleures conditions. Ce qui fait des capacités horizontales beaucoup plus

faciles de fabriquer.

Notre choix s’est arrété donc sur les capacités horizontales. Ce type de capacité est
généralement de configuration coplanaire interdigitée. La capacité étant réalisée
directement sur la surface du film de BST. De plus, I’écart entre électrodes, plus étroit

dans cette configuration, permet au champ électrique d’étre fortement concentré entre
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les doigts de la capacité. Ce qui permet de mesurer [’accordabilité de la constante
diélectrique du film sous test avec une meilleure sensibilité en utilisant des tensions de

polarisation de quelques dizaines de volt uniquement.

La figure 3.1 montre la géométrie typique d’une capacité interdigitée fabriquée en BST.
L’accordabilité dans ce genre de circuit s’obtient par P’application d’une tension de
polarisation en courant continue aux bornes des électrodes de la capacité, qu’on fait

varier afin d’obtenir la réponse électrique souhaitée.

Ligne CPW

BST

2

Substrat ﬂiéiéctﬂque /

Figure 3-1 Capacité interdigitée (IDC) fabriquée en BST sur alumina A1203.

3.2. Modele IDC : la cellule de mesure

3.2.1. Analyse théorique d’une capacité interdigitée

L’analyse en onde compléte des capacités interdigitées comprises dans des milieux
stratifiés multicouches est une tache complexe. Une analyse quasi-statique qui découle
sur 1’établissement de formules analytiques simples s’avere souvent suffisante pour
P’étude des composants passifs en micro-ondes jusqu’a des fréquences assez ¢levées
(quelques centaines de Gigahertz). Des formules analytiques de conception de capacités
interdigitées ont été développées dans [47] pour des espacements et des largeurs
d’électrodes égales, mais un mod¢le analytique complet a été esquissé par les auteurs

dans [48]. La méthode utilisée par les auteurs est la transformation conforme. L’analyse
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détaillée de son application aux structures IDC est fournit dans [48] et ne sera pas traitée

ici, a Pexception de la partie concernant la formulation des équations de capacitances.
a. Calcul de la capacitance IDC

Soit une capacité interdigitée fabriquée sur un substrat bicouche tel qu'indiqué sur la
figure 3.2. Les dimensions considérées sont aussi montrées sur la figure. Généralement,
les grandeurs, s et g, sont considérés arbitraires et la capacité IDC est considérée a
terminal infini. Les constantes diélectriques peuvent avoir des valeurs arbitraires et
méme complexes si on veut tenir compte des pertes. Les lignes de champ électrique pour
le cas d’une structure de plus de trois doigts sont aussi dessinées sur la figure 3.2. Méme
si la symétrie du champ électrique n’est valide que dans le cas d’une structure infiniment
longue sur sa direction transversale, nous assumons sa validité pour le cas ou le nombre
d’électrodes est fini. Toutes les interfaces diélectriques sont remplacées par des murs
magnétiques parfaits (PMC) d’apres le principe de superposition [49]. De plus, la
symétrie du probleme permet de considérer des murs électriques parfait (PEC) aux lieux
de tous les plans de symétrie du champ électrique et des murs magnétiques aux lieux de

tous les milieux géométriques des électrodes.

(n-3) structure périodique

Figure 3-2 Structure IDC a deux couches diélectriques.
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Par ailleurs, en raison des murs magnétiques et électriques qu’on vient de définir, la
capacitance totale d’une structure IDC avec un nombre de doigts n >4, est définie comme
la somme de trois capacitances : 1) une capacitance partielle pour chaque groupe de trois
doigts Cs, 11) une capacitance pour chaque groupe périodique de (n-3) doigts, C,, se
trouvant entre les murs magnétiques AA’ et BB’, et 11i) d’une capacitance qui tient

compte de effet de bord aux extrémités des doigts, Ceng.

C=C,+C+C,,, (3.2)

D’apres le principe de superposition, chaque capacitance est formée de la contribution
de trois milieux diélectriques équivalents, 1) l'air, i1) un diélectrique avec une permittivité
équivalente (€; - 1), et i11) un diélectrique avec une permittivité équivalente (€, - €;). Les
hauteurs h, et h; sont utilisées avec les permittivités équivalentes (€2 - €;) et (e; - 1)

respectivement.
b. Calculde C;

La capacitance du groupement des trois doigts, Cs, dans le cas ou les doigts externes

sont & largeur fini est :

Kkys)
— 3 03
Cy=4e,eil K(ks,) 3.3

La permittivité effective est définie ici de la méme fagon que dans le chapitre 2 :

g -1 £,—¢&
g§:1+q]3(lT}+q23( 22 L) (3-9

avec 9n= Res) K(ks) ouri=172
" Kk Kikoy) 70

Les modules des intégrales elliptiques sont donnés par :
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(35

sinh{n%j /sinhz(n3;;2g}sinh2(ni—2%]
ki} — hx i h1 (3-6)
of -5+28 3s+2g s

avec K=/1-k3 pour i=1,2.

¢c. Calculde C,

La méme analyse nous amene a établir I’expression de la capacitance C, :

o e ent o)
Ca=(n 3)808eLK(an) (3.7
avec :
g, 1 £,—¢€
88=1+q (55 (3-8)
" q _K(kin) K( gn) ouri=1 2
o IR lk) Kily) P2
kKon=175 c (3.9
sink{ni) coshz(nsvtg—)—sinhz(n%—g)
. 2h, 2h, 2h, 10

sin 7528 |1 cost?] S |-sinh? 2578
2h oh, 2h
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d. Calculde Ceg

La capacité Ceg vient tenir compte des effets de bords dus a la longueur fini des doigts.

Elle s’écrit dans le cas d’un terminal a largeur infini comme suit:

KK gena)
Cpq=4ns(2+m)g sgnd—-omd. 3.11
IR i) @10
avec :
g, -1 £,—€
88 =14 Gena T3+ Gaena 5 (3-12)
¢ q K(kiend) K(kf)kend) . =192
€ tend=K( iznd) K(k()em,) pour 1 glon
X
kOend X+2g (3'13)
sin}{nﬁ)
K=& (3-14)
. st+4g
sink T
(5
oux =0.5s.

3.2.2. Validation du modéle

La référence [50] rapporte un grand nombre de résultats théoriques et expérimentaux
pour une IDC monocouche. Nous utilisons cette référence pour dresser une comparaison
avec les résultats issus de notre modele. Il s’agit d’une structure dont les parameires
modales sont : 1=100 pm, 2s=2g =10 um, t=5 pm, &, = 12.5. Le tableau 3-1 montre
les résultats obtenus par les auteurs dans [50] en comparaison avec ceux obtenus par
notre modele IDC pour plusieurs nombre de doigts. Nous pouvons constater que la

concordance est assez satisfaisante.
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Tableau 3-1 Comparaison de la capacitance IDC pour différent nombre de doigts.

Nombse de doigts, n 5 10 20 50

€ [pF]. théorie [19] 0.036 0.079 0.165 0.425
C [pF], mesure [19] | 0055 0.090 0.16 0.500
€ [pF], cette méthode 0.0470 0.0942 0.182 0.454

De méme, le tableau 3-2 résume les résultats publiés dans la référence [51] en
comparaison avec ceux issues de notre modele. La comparaison concerne I’étude de
deux configurations monocouches différentes : CAP1 et CAP2, dont les paramétres
sont:n=10,1=254 pm, 2s =20 uym, 2g =4.8 um, t=1.5 pm, € = 12.5,h; =101 pm,
pour CAP1 ; et 2s =12 um, 2g = 4.5 um, n =19, pour CAP2. Le reste des parameétres de
CAP2 sont identiques & ceux de CAP1. Nous pouvons vérifier 12 aussi que les résultats

sont assez comparables faisant foi de la validité de note modele IDC.

Tableau 3-2 Comparaison de la capacitance IDC pour deux configurations différentes.

Reference CpF]. CAP1 CipF}, CAP2
Mesure [20] 0.247 0.607
Simulation [20] 0.242 0.590
Notre méthode : 0.278 0.510

3.3. Etude paramétrique en fonction des paramétres physiques de la

ligne
3.3.1. L’épaisseur de métallisation t

Malheureusement, la transformation conforme suppose que les conducteurs sont
d’épaisseur nulle. Dans la pratique, il n’en est rien. Pour tenir compte de 'effet de

I’épaisseur de métallisation, Wheeler [49] a développé des approximations empirigues
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qui modifient les dimensions originales des conducteurs ainsi que les distances les
séparant. On appellera désormais ces nouveaux paramétres, les dimensions effectives,

que I’on définit comme suit:

2seﬁ:25+ﬁ1+ln(§%)] (3.153)
2 geﬁ:2g—%[1+ln(8%)] (3.15b)

A titre indicatif, négliger I’épaisseur de métallisation, pourrait induire une erreur de 25%
sur la valeur de la capacitance calculée par le modele, pour une épaisseur de 1 um. Cette
erreur pourrait nuire fatalement a la mesure de la permittivité de notre MUT comme on

le verra plus loin.
3.3.2. L’épaisseur de la couche ferroélectrique hy

Nous allons étudier I’influence de I’épaisseur et de la constante diélectrique de la couche
ferroélectrique sur la valeur de la capacitance d’une structure interdigitée bicouches avec
la largeur des doigts, 2s, comme parametre. Les simulations seront effectuées en gardant
(2s+2g) constant puisque la largeur de la ligne coplanaire est de 240 um et le nombre de
doigts, n = 12. Les résultats seront obtenus pour la configuration suivante : t = 0.58 um,
n =12, (2s+2g) = 20 um, g, =500, €; = 9.8, hy = 250 um. Les figures 3.3a) et 3.3b)
montrent la variation de la capacitance en fonction de I’épaisseur, hy, et de la largeur des

doigts, 2s.

En regardant la figure 3.3a), on constate que la capacitance C croit presque lin€airement
mais faiblement avec 2s, avant d’atteindre une valeur limite; 14 pum ici, 1a ou
dépendance devient exponentiel. Autrement dit, C varie peu avant 14 pm, méme si on
multiplie 'épaisseur de la couche ferroélectrique, hy, par un facteur de 4. Cela
s’explique par le fait qu’en augmentant 2s (jusqu’a 14 pm), on fait diminuer aussi 2g
(jusqu’a 6 um), mais pas assez pour augmenter la valeur de C: 1.e. C se comporte

comme une fonction exponentielle négative de 2g.
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Figure 3-3 Capacitance IDC en fonction de : a) la fente, 2s; b) I’épaisseur de la couche ferroélectrique, hy
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D’autre part, la figure 3.3b) montre que C croit presque linéairement avec h, sauf pour
2g = 4 pm, ou elle devient sigmoide. Mais il existe une valeur limite de h; (0.6 ym) au
dessous de laquelle C continue d’étre linéaire avec h,. En regardant de prés, en
diminuant 2g d’un facteur de 3, C augmente presque 5 fois plus rapidement avec h; en
bas de 0.6 um, et uniquement 2 fois aprés cette valeur. Ce qui veut dire qu’on peut

toujours compenser 1’effet d’une diminution de h; par une réduction de 2g.

Ceci dit, une erreur de 1 pm (10 %) sur la largeur des doigts, 2s, se traduit par une erreur
de 10 % ou moins sur la capacitance ; indépendamment de h, si Iespacement entre
doigts, 2g, est supérieur a une valeur proche de 8 um. Dans le cas contraire, elle

augmente de fagon exponentielle et dépendamment de h, pour 2g <8 pm.

Nous pensons que les deux comportements observés sont le résultat de la pénétration du
champ ¢lectrique dans une région de moindre permittivité (le substrat d’alumine). La
profondeur de pénétration est reliée a I’espacement entre doigts, de tel maniére qu’une
augmentation de D’épaisseur de la couche ferroélectrique, ou une diminution de
I’espacement entre doigts, entraine une augmentation significative de la contribution de

la couche ferroélectrique a la capacitance de I’'IDC.

3.4. Probléme inverse : Constante diélectrique et tangente de pertes

du BST

En général, Le schéma équivalent d'un condensateur réel peut étre représenté par un
élément capacitif mis en paralléle avec un élément résistif correspondant aux pertes dans
le matériau [52]. II convient de rappeler, cependant, que la validité de cette
représentation est limitée par ’hypothese qui considére que les pertes diélectriques sont
supérieures aux pertes ohmiques. Sinon, il faudrait utiliser un circuit équivalent RC en
configuration série pour tenir compte des pertes ohmiques. Pour des dispositifs

capacitifs de faibles pertes, I'un ou I"autre des deux modeles convient parfaitement du
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fait que ’on obtient la méme capacitance et le méme facteur de qualité Q dans les deux

cas.

Dans notre cas, la comparaison entre les facteurs de qualité obtenus pour des capacités
fabriquées uniquement sur alumine (ALO) et des capacités fabriquées sur BST et ALQ,
a montré que le facteur de qualité dans le cas des capacités sans BST était largement
supérieur a celui des capacités avec BST, confirmant ainsi la validité de notre choix de
circuit équivalent. Autrement dit, il n’est pas nécessaire de considérer un circuit
équivalent en série parce que les pertes diélectriques introduites par les films de BST

sont plus importantes que les pertes ohmiques.
3.4.1. Expression de g, en fonction de la capacitance IDC

On établit I’équation du probléme inverse en réarrangent 1’expression de la capacitance
IDC déterminée dans le paragraphe 3.2.1 de fagon a exprimer la permittivite de la

couche ferroélectrique en fonction de la capacitance, soit :

3 3
CIDC"ZCi* —& Zqi
_ =1 i=1

3
zqz'
i=1

ou Cr étant les trois capacitances partielles au sens de la transformation conforme tel

—~

&

(3.15)

que décrit au paragraphe 3.2.1 pour une capacité IDC équivalente a I’originale mais sans

couche ferroélectrique. Les trois facteurs de forme g; sont par contre ceux de la structure
originale (avec couche ferroélectrique). Cipc et &, deviennent complexes si I'on tient

compte des pertes diélectriques. On écrit alors la constante diélectrique et la tangente de

pertes de la couche de BST comme suit:

&,=Ref[&,] (3.163)

Relg,]
tanS=———io22 )
and Imlz,] (3.16b)
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3.4.2. Validation du probléme inverse : application au cas de ’alumine

Afin de vérifier la robustesse de notre méthode de caractérisation, un milieu di¢lectrique

d’alumine est testé dans un premier temps.

Tableau 3-3 Mesure IDC sur alumine en fonction de I’épaisseur de métallisation.

dimensions en um mesures en pF a 3GHz
échantition Lo 29 : 2s t C: G
M1a 320 10 10 0.215
0.3 0.01-0.011
M1b 320 10 10 (0.194) o
M2a | 320 10 | 10 0 L0198 _..D0136
M2b 320 | 10 Ll 0214 | pots
M3a 320 115 | 851 0.212 0.03
M3b | 320 | 115 | 85| | (0.205) 0032 ,
Maa | 320 0 V40| .. | 0489 “0.0047-0.0048 |
P . @46 3 i Yo
Mab 320 0 1104 - 0 e § o ee
M5a 320 12 8 | o1 0.247 0.010
M5b 320 12 | 8 — 0.205 0.008
_Msa 30 | 11 19 | o | 0495 | 00057
Meb 1 820 | 11 | 9. T 1 o212 . DOosY.

Ainsi, une série de capacités interdigitées est fabriquée sur un substrat épais d’alumine et
pour différentes épaisseurs de cuivre allant de 0.3 pm a 0.75 um dans le but de vérifier
aussi Vinfluence de 1’épaisseur de métallisation sur DPextraction de la constante
diélectrique et de ia tangente de pertes de I’échantillon sous test. Les capacitances

mesurées sont résumées dans le tableau 3-3.

Les résultats de mesure (figure 3.4) sont, aux erreurs expérimentales pres, conformes a
ceux attendus. Notons cependant qu’une épaisseur de 0.6 pm s’avere suffisante pour
effectuer des mesure précises : i.e. moins de 2 % d’erreur sur la constante diélectrique a
0.6 um. Au dessous de cette limite d’épaisseur, les résultats deviennent erronés en raison

de la profonde pénétration des champs dans les conducteurs.
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Figure 3-4 Mesure IDC sur alumine en fonction de I’épaisseur de métallisation.

3.5. Application a la caractérisation du BST sous tension

Une station de mesure sous pointes branchée a I’analyseur de réseau et muni d’une paire
de sondes de types GSG-250P permet de mesurer les parameétres S aux ports de la
capacité. L’étalonnage de Uappareil étant fait & I’aide d’un kit TRL fabriqué sur le
circuit Tui méme. Grace & la mesure du paramétre S1;, on a acceés a I’admittance d’entrée
a la capacité qui s’écrit :

=8

3.17
1+5y 317

Y=G+joC=Y,

avec Y, Padmittance de référence de I’analyseur. G, et C étant la conductance et la

capacitance du condensateur IDC.

Ceci dit, 11 nous semble plus approprié de réécrire ’admittance Y comme suit :

Y=joC (3.18)
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avec |

C=C- j% (3.19)

avec Re{@] , 1a capacitance réel Cipc, et hn[f]:—% , ou G est la conductance.

L’insertion de C dans (3.15) permet d’extraire la constante diélectrique et la tangente de

pertes de la couche de BST en utilisant (3.16a) et {(3.16b).

5(1,1)

S(1,1)
DD_505D0

résonance’

freq (1.000GHz to 20.00GHz)

Figure 3-5 Coefficient de réflexion Sy, pour différentes épaisseurs de BST.

Malheureusement, apres la conception de nos circuits, on s’est apercu qu’ils présentaient
une résonance autour de 10 GHz tel qu’indiqué sur la figure 3.5. Ce phénomene de
résonance survient quand la longueur d’onde guidée, Ay, approche la longueur physique
de la capacité (320 pum) et par conséquent I’approximation du circuit équivalent en terme
d’éléments localisés devient invalide. Les fréquences de résonances f, qui apparaissent
sur la figure dépendent de I’épaisseur du film considéré : i.e. 13.5 GHz pour 0.4 um, et

environ 11 GHz pour 0.8 pmet 1.2 um.
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Ceci dit, il aurait fallu connaitre a priori la constante diélectrique du BST afin de
pouvoir redimensionner correctement notre capacité. Pour 'instant, on va limiter I’étude
a une gamme de fréquence bien en decad de la fréquence de résonance. Soit une
fréquence maximale de f/4 : i.e. ~3 GHz pour couvrir toutes les épaisseurs du BST
considérées. Au dela de cette fréquence, les mesures sont considérés inexploitables en

raison de U'invalidité du modele quasi-statique.
3.5.1. Mesure de la capacitance en fonction de la fréquence

La figure 3.6 montre la capacitance IDC en fonction de la fréquence, obtenue a partir de
la mesure de S;; et de (3.17), pour les différentes épaisseurs de BST considerées.

Aucune tension n’est appliquée a ce stade.

Capacitance (pF)

Figure 3-6 Caractéristiques IDC en fonction de Ia fréquence (hors tension).

Les deux parties réelle et imaginaire de la capacitance augmentent avec !’épaisseur
témoignant d’une augmentation de la pénétration du champ électrique dans le film de

BST. L’effet de résonance devient significatif & partir de 3-4 GHz comme on peut le
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constater d’apres la croissance de Re[C] et Im[C] avec la fréquence. On rappelle que les
fréquences de résonance dépendent uniquement de [D’épaisseur du film en question
(environ 13.5 GHz pour 0.4 um, et ~11 GHz pour 0.8 um et 1.2 pum) puisque les trois
capacités mesurées sont identiques. Malheureusement, cette situation va rendre les

mesures inexploitables loin d’une certaine fréquence (3-4 GHz).
3.5.2. Mesure de la capacitance en fonction de la tension

La figure 3.7 montre la variation de la capacitance IDC en fonction de la fréquence et de
la tension appliquée pour un film de BST d’épaisseur 0.4 um. La tension DC est
appliquée a travers les sondes de la station de mesure sous pointes et a P'aide d’un

générateur DC.

T 7 T T T 0,30
- 025
N 4020
<. 3
© 4015
- 010
- 0,05
T ¥ T T T
0 2 4 6 8 10
Fréquence, IGH]

Figure 3-7 Caractéristiques IDC en fonction de la fréquence (sous tension).

Plusieurs mesures sont enregistrées pour des tensions entre 0 V et 35 V mais nous avons
rapporté uniquement les mesures 2 0 V et & 35 V. Nous avons choisi cette épatsseur de

film parce que 'effet de résonance ici est le moins prononcé comparativement aux
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autres épaisseurs de film. On constate une diminution de Re[C] et de Im[C] avec la
tension appliquée laissant prévoir déj2 un effet d’accordabilité sous ’action d’un champ
électrique externe. Il convient de signaler aussi que Re[C] et Im[C] affiche
qualitativement la mé&me réduction avec la tension appliquée jusqu’a ~3 GHz. Ce qui
permet de conclure que la tangente de pertes sera certainement indépendante de la

tension de polarisation.
3.5.3. Constante diélectrique et tangente de pertes du BST

La constante diélectrique et la tangente de pertes du BST en fonction de la fréquence et
pour toutes les épaisseurs de film considérées sont montrées a la figure 3.8. Elles sont
obtenus & partir des mesures de capacitance rapportées dans la figure 3.7 et en utilisant

I’équation (3.15).

T T — 0,50
4045
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Figure 3-8 Extraction de er et tand du BST en fonction de la fréquence (hors tension).
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Les résultats montrent que €, et tand, ne dépendent pas de I’€paisseur du film en
question. Un résultat encourageant aprés tant d’étapes d’optimisation des conditions
expérimentales :  choix  d’électrodes,  température,  pression,  composition
steechiométrique. Les valeurs ainsi obtenues coincident en moyenne avec les résultats

issus du modele CPW.

La comparaison avec les données trouvées dans la littérature est délicate puisque tres
peu de mesures sont conduites dans les mémes conditions de dépét ; de plus, les films ne
possédent pas forcément les mémes épaisseurs et ne sont pas déposés sur les mémes
substrats. En général, les méthodes de mesures consistent & mesurer la capacité¢ d’une
capacité a base de films de BST. La permittivité diélectrique relative du ferroélectrique
est alors calculée a partir des caractéristiques C = f (V) ou C est la capacit¢ du
condensateur et V, la tension a ses bornes. Pour des fréquences inférieures a 1 MHz, les
valeurs de ¢, sont trés variées et vont de quelques centaines [7, 53] & quelques milliers
[54, 55] (la majorité d'entre elles sont concentrées autour de 400 [10, 56]). Quelques
études récentes de films de BST déposés sur MgO, montrent des valeurs de permittivite

allant de 300 & 950 pour des fréquences voisines de 10 GHz [6].

D’autre part, les valeurs de tangentes de pertes vont de 5.107 2 7.107, avec une majorité
autour de 5.107. Ces résultats sont en accord avec ceux parus & ce sujet dans la
littérature, méme si des différences liées & I'épaisseur des films et aux fréquences de
mesure subsistent. En effet, pour des films de BST de méme composition que ceux de
cette étude (& savoir Bag sSro,sTi03), les valeurs de tangentes de pertes diélectriques sont
comprises entre 1,5.107 et 9.107 pour des mesures réalisées a température ambiante,

sans tension de polarisation et 4 des fréquences allant de 100 kHz 2 10 GHz [4, 6, 9].

Les valeurs mesurées sur nos films de BST sont donc du méme ordre de grandeur que

celles trouvées dans la littérature.

La figure 3.9 montre la constante diélectrique et la tangente de pertes d’un film de BST

d’épaisseur 0.4 pm en fonction de la tension qui lui est appliquée. Une réduction de la
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constante diélectrique de ~100 par rapport a la valeur hors tension est obtenue pour une
tension de 35 V. Par contre, la tangente de pertes semble ne pas dépendre de la tension

appliquée.
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Figure 3-9 Extraction de er et tand du BST en fonction de la fréquence (sous tension).
3.5.4. Accordabilité et figure de mérite

Comme nous l’avons évoqué précédemment, l'avantage des ferroélectriques est la
variation de la constante diélectrique en fonction du champ électrique appliqué entre les
armatures d’une capacité variable. On appelle alors accordabilité la variation relative de
la constante diélectrique obtenue pour une valeur de tension donnée par rapport a la
valeur obtenue pour zéro volt. Ce qu’on exprime en pourcent par la formule :

eB85T (V)

T( V)ZE——S—BS,T—(@

(3.20)
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avec €857 (V) la valeur de la permittivité diélectrique sous la tension V, et €557(0), la

valeur hors tension.

15 T T T y T T v T ¥

IDC: BSTO.5 sur Alumina
| Fréquence: 1 GHz

10+ .

Accordabilité en % (Tunability)

0 T T T T T T T T T T T T T T
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tension appliquée (Volt)

Figure 3-106 Accordabilité d’un film de BST d’épaisseur 0.4 um.

La figure 3.10 rapporte la variation de ’accordabilité en fonction de la tension DC
appliquée & la capacité IDC, pour un film de BST d’épaisseur 0.4 um. Les mesures de
capacitance sont obtenues uniquement 2 1 GHz pour tous les points de polarisation
considérés. La figure montre une caractéristique linéaire en fonction de la tension avec
un maximum de 15 % autour de 38 V ou 48 KV/cm en terme de champ électrique
appliquée en polarisation horizontale. Aucun effet de nonlinéarité n’est mis en évidence

pour toute la gamme de tensions considérées.

La figure de mérite est un autre paramétre important dans la comparaison de

performance entre composants accordables :

K(V):Ea%@j (3.21)
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avec tand®7(0), la valeur de la tangente de pertes hors tension ou aussi la valeur

maximale de la tangente de pertes indépendamment de la tension de polarisation

appliquée.

Comme évoqué précédemment, une valeur élevée de K(¥) pour une tension donnee V,
est indicatif de bonne performance pour un dispositif accordable et contr6lé en tension.
La figure de mérite obtenue dans le cas de la capacité fabriquée sur le film d’¢épaisseur
0.4 pm était de 2.3 a 35 V. Des valeurs assez comparables sont généralement obtenues

pour des couches minces de BST polarisées horizontalement [57].

L’accordabilité et la figure de mérite obtenues pour les épaisseurs de films étudiés sont
résumées au tableau 3-4. Aucune influence de I'épaisseur n’est a signalée tel que conclu

pour la constante diélectrique auparavant.

Tableau 3-4 Accordabilité en fonction de I’épaisseur des films de BST.

épaisseur du film (um) | Accordabilité (%) @35V | Figure de mérite @ 35V

400 12.8 1.87
800 12.1 1.91
1200 11.2 1.95

3.5.5. Comparaison entre les modeles CPW et IDC

Le tableau 3-5 rapporte une comparaison entre les valeurs de la constante di€lectrique et
de Ia tangente de pertes obtenues par les modeles CPW et IDC pour les trois épaisseurs

de film de BST considérées.

Nous croyons que 1’écart entre les deux modeles IDC et CPW est attribuable a une
erreur systématique commise sur la largeur des doigts et de la fente (car ces valeurs ne
sont pas toujours constantes au long des capacités) plutdt qu’a une influence de

Pépaisseur des films. D’ailleurs, nous estimons cette erreur 4 environ 13 %.
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Tableau 3-5 Comparaison entre les résultats du modele IDC et CPW.

épaisseur du film Modele CPW-TRL Modele IDC
(hm) £ tand € tand
406 566 0.064 556 0.067
800 567 0.059 552 0.0669
1200 563 0.059 563 0.059

3.6. Conclusion

Ce chapitre décrit la technique de caractérisation employée pour mesurer les propriétés
diélectriques de plusieurs films de BST sous [’effet d’un champ électrique statique. A
l'aide d’un modele quasi-statique, et d’une capacité interdigitale déposée sur BST et
alumine, nous avons déterminé les valeurs de la permittivité diélectrique et de la
tangente de pertes des films en fonction de la fréquence et de la tension appliquée aux

bornes de la capacité.

Les valeurs de permittivités diélectriques obtenues sont comprises entre 500 et 600 pour
la gamme de fréquence allant de 1 a 3 GHz. Elles ont été étudiées en fonction de
I’épaisseur des films mais aucune influence significative de cette derniére n’a été

observée.

En ce qui concerne les tangentes de pertes, les valeurs obtenues s'échelonnent entre 0.05
et 0.07 et ne dépendent pas non plus de I’épaisseur des films considérés indiquant ainsi

que la qualité des films n'a pas ét¢ influencée par leurs épaisseurs.

Enfin, nous avons présenté la variation de la permittivité et de la tangente de pertes en
fonction du champ électrique appliqué a travers I’évaluation de I'accordabilité et de la
figure de mérite des films étudiés. Pour une tension appliquée de 35 V et une épaisseur
de film de 0,4 um, nous avons obtenu une accordabilité de 12 % et une figure de mérite

d’environ 2.
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La connaissance de ces différents paramétres permet de confirmer I'intérét des matériaux
ferroélectriques sous forme de couches minces et d'appréhender leur intégration dans des

circuits micro-ondes accordables en fréquence.
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Dans cette course inéluctable vers les ondes millimétriques, la combinaison spatiale de
puissance est actuellement pergue comme [’alternative naturelle aux techniques de
combinaison de puissance traditionnelles. Les circuits combinateurs ou diviseurs de
puissance congues sur substrat limitent I'efficacité et la puissance de sortie des systemes.
Ceci est dil principalement aux phénomenes de pertes et de dispersion qui affectent les
lignes de transmission en trés haute fréquence. La combinaison spatiale de puissance
permet de combiner efficacement et simultanément les puissances de plusieurs
composants actifs par couplage a un champ modal se propageant dans [’espace ou a
I’intérieur d’un guide d'ondes. Utiliser un champ guidé pour assurer le couplage entre
ces composants mais dans I’espace ouvert, permet d’intégrer plusieurs composants dans
une ou plusieurs cartes disposées en parallele et en configuration de pile & 'intérieur du
guide d’ondes. L’alimentation en puissance des composants dans chaque carte est une
question importante. Une alimentation idéale consiste a illuminer toutes les cartes par
une onde plane dont I’amplitude et la phase sont uniformes, permettant ainsi que tous les
composants saturent en méme temps. Chaque carte est équipée d’une antenne ouverture
intégrée fonctionnant en mode endfire qui permet le couplage de puissance entre le
champ électrique modal du guide et les composants actifs de la carte. Il arrive
néanmoins que la condition de champ uniforme soit théoriqguement impossible dans
certain types de guides d’ondes. C’est le cas du guide rectangulaire qui est généralement
opéré en mode TE;, limitant ainsi le nombre de cartes qui peuvent étre combinées au
profil du champ électrique au long de sa section transversal. Des guides d’ondes
surdimensionnées ou modifiées ont été utilisés mais avec le désavantage d’utiliser des

supresseurs de modes supérieurs. Une solution idéale consisterait a réaliser une surface



85

magnétique qui pourrait se substituer aux parois du guide d’ondes et satisfaire ainsi la
condition modale TEM pour obtenir un champ relativement uniforme a I'intérieur du
guide. Les surfaces sélectives en fréquence (FSS) sont de sim?ies filtres concus 2 partir
d’un substrat périodiguement métallisé en motifs, ou d’un plan de métal régulicrement
perforé en ouvertures, disposées généralement dans un milieu diélectrique stratifi€,
capable de produire sur la bande de fréquence d’intérét, des profils de transmission et de
réflexion totale en alternance. La théorie des réseaux d'antennes fournit le point de
départ pour I'étude des FSS. Les auteurs dans [58] présentent un examen complet de ce
sujet. Tandis qu'une grande partie de la théorie fondamentale concernant les FSS est
basée sur la théorie de réseaux d'antennes, des méthodes pour l'adapter spécifiquement
aux structures FSS sont passées en revue par Wu [59]. Les caractéristiques d’admittance
souhaitable pour une FSS sont définies en fonction des motifs et du diélectrique la
constituant afin d’obtenir le comportement modal souhaité (PEC ou PMC). Chaque
géométrie de motifs (carrés, circulaires, rectangulaires, anneaux, croix de Jérusalem)
correspond a des fonctions de filtre spécifique qui sont aussi déterminés par le choix du
substrat et de la périodicité des motifs. Ces parametres fournissent le degré de liberte

nécessaire au contrdle de la réponse spectrale d’un filtre FSS.

Les applications typiques des FSS sont nombreuses : elles vont des radémes pour
antennes [59-61], aux polariseurs (ou correcteurs de polarisation), aux séparateurs de
faisceaux (surfaces dichroiques) pour l'optique. C’est le choix des motifs et de la
périodicité spatiale qui détermine le cadre de P’application. Si ces motifs ont une
caractéristique de résonance aigué, il est possible de concevoir des filtres FSS (raddmes)
de bande étroite qui sont transparents pour certaines fréquences et réfléchissants pour
d'autres. Ce genre de filtres est employé dans les antennes multibandes par exemple. Si
les motifs de la FSS possédent une résonance qui dépend de la polarisation, un tel
dispositif peut é&tre exploité pour concevoir un polariseur. Quand cette dépendance est
utilisée de sorte qu'une polarisation soit totalement réfléchie, alors que la polarisation
orthogonale est totalement transmise, la FSS peut étre utilisé comme séparateur de

faisceaux. D’autres applications plus récentes concernent les radars de collision, les
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cartes RFID et la compatibilité électromagnétique {(EMI) entre autres. Un recueil portant

sur les recherches en FSS sur des décennies est également publié en [62].

Le but de ce chapitre est de modéliser une surface sélective en fréquence (FSS) prise
dans un milieu diélectrique multicouche. Nous aborderons 1’étude électromagnétique des
surfaces minces parfaitement conductrices et planaires. Nous utiliserons une méthode
basée sur Dapplication du théoréme de Floguet et de la méthode des Moments
périodique [62-64] pour la résolution de I'équation intégrale des champs. La solution
nous permettra de calculer les coefficients de réflexion et de transmission spectrale pour
une polarisation et un angle d’incidence arbitraire. L’étude est soutenue par plusieurs
simulations ou les effets de la géométrie des motifs, de la périodicité spatiale, et du
milieu diélectrique sur les caractéristiques de transmission et de réflexion de l1a FSS sont

examinés.

4.1. Description des FSS

Une surface sélective en fréquence (FSS) est définit comme un réseau bipériodique de
motifs plans métalliques rapportés sur un substrat diélectrique, ou une surface
périodiquement perforée en motifs réguliers dans un plan de métal. Deux géométries
génériques sont typiquement discutées dans la littérature. La premiére géométrie,
généralement désignée par le nom de FSS inductive, se comporterait comme un filtre
passe-haut. La deuxiéme, FSS capacitive, aurait la réponse spectrale d’un filtre passe-
bas. Si les éléments périodiques deviennent résonants, la FSS inductive aura un profil de
transmission totale aux fréquences proches de la fréquence de résonance, alors que la
FSS capacitive aura un profil de réflexion totale. Les appellations capacitive et inductive
découlent de la théorie des circuits. Le schéma 4.1 montre deux FSS capacitive et
inductive congus de patchs et d’ouvertures disposées périodiquement 2 la surface d’un
diélectrique et d’un métal respectivement. Les patchs métalliques de la FSS dite
capacitive se comporteraient comme un circuit capacitif. De méme, les ouvertures

auraient un comportement inductif. Supposant que les patchs et les ouvertures
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rectangulaires sur le schéma 4.1 ont des dimensions et une périodicité identiques, donc
les deux filtres seront complémentaires. En outre, si on assume un métal parfaitement
conducteur, alors d’aprés le principe de Babinet, le profil de réflexion de la FSS
capacitive sera identique au profil de transmission de la FSS inductive. La transmittance
spécifique de la FSS capacitif, 7°7*™ gsera égale & (I - T""“™), ot T gt a
transmittance spécifique de la FSS inductive. A savoir que I'application du principe de
Babinet exige que le champ électrique soit de polarisation complémentaire comme

représenté sur le schéma 4.1.

Capacitive Inductive

E{Field

H

P LBl

T T
i 1.0

]«IF‘L i R i

Zagjn Besivtance

Figure 4-1 Modele générique de FSS capacitive et inductive

L'épaisseur d’une FSS relativement & la longueur d'onde d’opération va déterminer si
elle sera pergue comme “épaisse” ou “mince”. Si I'épaisseur physique de la FSS est de
Pordre d’une fraction de la plus petite longueur d'onde dans la région de fréguence
d’intérét, alors elle peut €tre modélisé comme un filtre mince. Dans ce cas, il est possible
de la modéliser comme cas limite en “infiniment mince”. Un tel modéle assume que les
régions d'incidence et de transmission soient en contact 2 la surface de la FSS, ieu ou en

imposera par la suite les conditions de frontiere. Dans le cas gui nous occupe, les
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longueurs d’onde d’intérét dans I’étude appartiennent 2 la bande de fréquence Ku. Pour

cette raison, on a décidé d'employer un modele infiniment mince pour cette recherche.

La conductivité du métal employé constitue la considération finale dans la modélisation
d’une FSS. Assumer une surface parfaitement conductrice, peut simplifier la
modélisation, particulierement pour le modele mince du filtre. Puisque la plupart des
techniques lithographiques utilisent des métaux tels que 'aluminium ou I’or, qui sont des
métaux fortement conducteur, un modele assumant un métal parfaitement conducteur
devrait fournir une approximation raisonnable du filtre réel. Pour toutes ces raisons, on a
décidé de modéliser la FSS en tant que parfaitement conductrice, infiniment mince et

planaire.

<
(7

Figure 4-2 FSS rectangulaire et triangulaire d’ouvertures (ou patchs)

Les éléments périodiques dans une FSS sont généralement arrangés dans un réseau
rectangulaire comme représenté sur le schéma 4.2. Cependant, l'arrangement
géométrique le plus généralisé est le réseau triangulaire, également représentée sur le
schéma 4.2. Notez que la périodicité dans un réseau triangulaire existe le long de l'axe
des abscisses x, et ’axe oblique y’. Si 'angle oblique o = 90°, alors le réseau triangulaire

devient un réseau rectangulaire.
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1l faut noter que le champ incident est considéré comme une onde plane. Les angles
d'incidence et de polarisation ne sont pas limités dans le model FSS que nous avons
développé. Les états de polarisation sont typiquement divisés en états orthogonaux TE
(champ électrique perpendiculaire au plan d'incidence) et TM (champ magnétique

perpendiculaire au plan d'incidence).

La périodicité d’une FSS sera décrite par rapport au schéma 4.2. Puisque les
ouvertures/patchs sont arrangés d'une fagon périodique, I’analyse de toute la surface va
se restreindre & ’analyse d’une seule cellule pour décrire le champ 2 la surface du filtre
FSS. Le théoréme de Floquet déclare que si une équation linéaire a des coefficients
périodiques et des conditions de frontiere périodiques, alors les solutions stables seront
généralement le produit d'une fonction périodique par une fonction exponentielle
décroissante. C'est-a-dire que le champ en n'importe quelle autre cellule périodique sera

1ié au champ de la cellule de référence par cette fonction exponentielle.

Aux longueurs d'onde inférieures & la longueur d'onde de l’aréte de diffraction
(diffraction edge), des modes supérieurs vont se propager dans la région du champ
lointain. Pour des longueurs d'onde supérieures a cette longueur d'onde, seule les modes

dits spéculaires (ou d’ordre z€ro) se propageront.

Dans un réseau triangulaire typique (= 45°), le lieu de ’aréte de diffraction dépend de
la distance de la cellule voisine la plus proche. Cette distance est donc la distance

physique entre le centre de deux éléments périodiques mesurés le long de ’axe oblique

3

Y.

4.2. Etats des lieux des FSS

Comme nous 'avons déja mentionné dans le paragraphe précédent, la théorie des
réseaux d'antennes [62-64] fournit la base théorique pour ’¢tude des FSS. Les ¢tudes

concernant les FSS sont nombreuses et diverses, et peuvent étre classée par catégorie de
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plusieurs manieres. Pour des raisons de simplicité, elles seront classées par catégorie sur

la base de la technique employée pour les analyser.

Les techniques pour analyser les surfaces sélectives en fréquence peuvent é&tre
décomposées en plusieurs catégories : les techniques de théorie des circuits, les
techniques d'expansion modales et les techniques itératives. L'approche en théorie des
circuits utilise l'approximation quasi-statique pour dériver le modéle de circuit
équivalent pour les FSS. La technique d'expansion modale associe les modes de Floguet
dans l'espace (ordres diffractés) aux modes d'ouvertures (ou des modes courants) a
Pinterface de la FSS pour former [’équation intégrale des champs. Cette équation
intégrale est résolue par la méthode des moments [65] ou du gradient conjugué [66].
L’intérét pour les méthodes itératives [67] découle de leur performance numérique qui
évite le calcul explicite des matrices larges en utilisant l'itération. Les avantages des
diverses techniques sont discutés dans [59]. Selon I’auteur, les techniques d'expansion
modales sont les plus utilisées pour analyser les FSS. Chen [63] a proposé une technique
d'expansion modale basée sur la méthode des moments pour analyser un écran mince et
parfaitement conducteur perforé en ouvertures. Cette méthode peut également étre
appliquée aux ouvertures circulaires en employant des modes de guide d'ondes circulaire
comme fonctions de I’expansion [62]. Les filtres capacitifs (patchs métalliques par
opposition aux ouvertures) peuvent &tre analysés par la méme méthode mais en dual [64,

68, 69].

4.3. Propagation d’ondes électromagnétiques dans un milieu

périodique

La solution de P’équation d'ondes dans les milieux périodiques est habituellement
abordée en utilisant une variante du théoréme de Floquet. La périodicité spatiale des
motifs rapportés a la surface de 'écran FSS impose une nature périodique aux
conditions de frontiére qui doivent &tre satisfaites par une onde électromagnétique

incidente. Cette périodicité est exprimée mathématiquement par le théoréme de Floquet.
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Si on assume une périodicité a suivant x, ’application du théoréme de Floquet au champ

d’une cellule s”écrit :
E(x,y,z+a) = B(X, y,2)e7” 4.1

BE(x,y,z) est une fonction complexe périodique de z avec une période a et § est la
constante de propagation suivant z (la dépendance en e”' a été omis). Si on définit le

champ d’un mode qui se propage tel que :

E(x, v,2)=E (%, y,2)e ¥/* @.2)
ou E,(x,y,z) est une fonction périodique de z avec ayant une période a, alors :

E(x, y,z+a)=Ep(x, y,z+a)e 17/=*¥ (43)

puisque E,(x,y,z) est périodique de période a,

Ev(X,y,z+2)=En(X, y,2) (4.4)
En substituant 4.4 dans 4.3,

E(x, y,z+2)=Ep(x, y,z)e 37+ 45)
Et en utilisant 4.2,

E(X> Y9Z+a):E(X9 Y, Z)e he (4.6}

qui est exactement 4.1 et la preuve du théoréme de Floquet.

4.4. Potentiel scalaire modal

La méthode de raccordement modale est basée sur la décomposition d’une onde plane
incidente en une série de modes de Floquet TE et TM d’ordre zéro. Les champs réfléchis
et transmis inconnus sont développés en une série infinie de modes de Floguet avec des

coefficients modaux inconnus. Puisque I’écran FSS est considéré infiniment mince, des
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conditions de frontiére a sa surface sont appliquées. Les coefficients de réflexion et de
transmission sont donc substitués par les coefficients inconnus des expansions ce qui
donne I’équation intégrale des champs. Afin de résoudre I’équation intégrale, le champ
(ou courant pour la structure FSS complémentaire) dans les ouvertures de P’écran FSS
est exprimé en une série de fonctions base a coefficients inconnus et qui safisfont les
conditions aux limites dans le domaine de 'ouverture (ou du motif métallique). Cette
expansion est alors substituée dans l'équation intégrale. En utilisant la méthode de
Galerkin (méthode des Moments), I'équation intégrale est transformée en une équation
matricielle pour les coefficients inconnus de ’expansion. De 13, les coefficients de

transmission et de réflexion spectrale peuvent étre déterminés.

Considérons I’écran FSS représenté dans le schéma 4.2, ou une onde plane avec un
vecteur d’onde £ illumine la surface de I’écran avec des angles d'incidences 8 et ¢. Pour
un réseau rectangulaire typique comme représenté sur le schéma 4.2, d, et d, sont les
distances entre cellules périodiques sur les directions x et y respectivement. Pour le
réseau triangulaire, la périodicité se définit le long de x et de y’. d; étant toujours
'espacement périodique dans la direction x, et d, est maintenant la distance le long de la
direction y de la premiére cellule périodique située le long de ’axe y” mesuré depuis
l'origine. Notez que pour o = 90° le réseau triangulaire devient rectangulaire, ainsi la
représentation géométrique triangulaire est la représentation la plus générale. On écrit le

potentiel scalaire modal de I’onde incidente comme suit :

\qu :e_j(upqx+qu Y+ pa2)

4.7
Ou:
. 27p
tipg=ksimbcosgp+ 4.8)
Vg =ksinﬁsin¢+2ﬂq 27p 4.9)

dy, d:tana

Pourp, g =10 %i,..., £
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¥ pe =k =13 pour KX >7,, (4.10)

Y pa=J[thg—K? pour k% <5, (4.11)

Avec :

thq=tpg+V3q (4.12)

Les sous indices p et g dénotent le mode d’ordre pg.

L’utilisation du potentiel scalaire convertit les équations vectorielles de Helmholtz pour
les champs E et H en équations scalaires de la fonction ¥. Des fonctions vectorielles
orthonormales (pour le champ électrique) des modes TE, et TM, sont dérivées en
coordonnées cartésiennes en fonction du potentiel scalaire modal ¥ & partir des

équations de maxwell transversales dans le domaine spectral :

q) aLI/TE (D a\Ij TE
=y VST (4.13)
1 aZKPTM 1 O™

y=

- jwe 0yoz @.14)

" jwe ox0z ¢

Les champs transmis et réfléchis tangentiels a la surface FSS dans n'importe quelle
région de I'espace sont alors exprimés en fonction de ces modes vectoriels de Floguet en
une combinaison linéaire infinie de modes TE, et TM,. Le champ de ’onde incidente est
également décomposé en modes TE, et TM, de Floquet, mais exprimé uniquement en
fonction du premier mode p = 0, g = 0, du fait que "onde incidente est considérée

monomode.
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Figure 4-3 Modele de substrat pour la FSS.

Pour les quatre régions de ’espace schématis¢ sur la Figure 4.3, on écrit dans le plan

transversal a la direction z les expressions des champs tangentiels £ et H,

Région 1 :
ET IZZZ(qur(D&%‘ +6p08q01pqr®§4r) (4.152)
P q 1
oxHF =) > > (-Toar @i +8,08 0 Ipar @i ) Ent (4.15b)
p q
Avec:
@iy =Dpgr{x, )" (4.16)

Cu )f'pqr est la constante de propagation modale suivant z dans le diélectrique i (7 peut
étre R;, Ry, R3, ou Ry). Le signe + fait la différence entre une onde progressive se
propageant dans la direction —z ou +z. Les indices p et ¢ dénotent le mode d’ordre (p,g),
et I’indice =/ ou 2 est utilisé pour designer les modes TE ou TM respectivement. ['pgr
et Ipgr sont les coefficients modaux de "onde réfléchie et incidente dans la région 1, et

fi - est Padmittance modale du milieu ¢ donné par :
Pq p



Yol
5 pgl™ }gﬂ Pour le mode TE,

jwsg

7
7 pq2

épcﬂ

Pour le mode TM,

Ainsi, dans laRégion 2 ona:

:Z Z Z (a%qrq)pqr +bpqrq)qu)
p q T

A TTR -R R,\ £R
-zxHr? :Z Z z (-a par P par® +Dfar Opdr ) Spa?
P q T

Région 3 :

Er’ _Z ZZ (adar o’ +biar D)

-xHP=) ) D (-ala Qo +blaDid) S
p q T

Région 4 :
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(4.17a)

(4.17b)

(4.182)

(4.18b)

(4.192)

(4.19b)

(4.20a)

(4.20b)

L'application des équations de continuité pour les composantes tangentielles des champs

électrique et magnétique a la frontiere des trois interfaces z = -k, z
donnent :

R
z=0; E ? —E

:0€tz=h1

(4.21a)
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Ex(HP-H)=J .,  Surleméal (4.21b)
z=h; Ef=E} (4.223)
ExHP =2xHE (4.22b)
z=hy: EX=FX (4.232)
ExHEB=2xH (4.23b)

4.5. Equation intégrale du champ électrique

4.5.1. FSS inductive

Soit un écran FSS bidimensionnel comportant des ouvertures de forme quelconque
périodiquement perforées a la surface d’un plan métallique comme illustré dans la
Figure 4.2. La périodicité spatiale dans les directions x et y est d; et d, respectivement.
L’écran est pris dans un milieu diélectrique en configuration dite “sandwich”. Le
modele de substrat pour cette FSS est celui de la figure 4.3. Les valeurs de permittivite
diélectrique sont arbitraire et mémes complexes. Puisque l'interface entre ’espace libre
et le diélectrique n’excite aucun mode d'ordre supérieur, tous les harmoniques de
diffraction qui vont étre produits seront générés par les discontinuités métalliques de
I'écran FSS. L'équation intégrale pour le champ €lectrigue des ouvertures a z = 0 découle

de la résolution des équations de continuité développées dans la section précédente,

ZZ§§5rIOOrY“a“S@00r :ZZZ(YP_QT +Yp+qr)®pqr e QﬁEr Dpards (4.24)
T p q t

Y pgret ¥ pg sont les admittances modales du mode d’ordre pgr vues depuis 'axe z = 0

et dans les directions —z et +z respectivement. D’aprés la théorie des lignes de
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transmission (figure 4.4), les admittances modales sont déterminées par transformation

d’impédance selon le modele de substrat de la figure 4.3 tel que :

R R R
-  + & ot coth th
Yo =84 éf{q &;q ( Y;q 2) (4.25)

E ot +Epgr coth( ypat o)
Yp+qr _ ;}){q‘f‘ &Ip}q% +E_,§q% COth( 'Y;l){q3rh1)
Epat +Erat coth( ypg hy)

(4.26)

Yy

Figure 4-4 Modele de ligne de transmission équivalente

D’un autre c6té, Y™ est définit comme 1’admittance de transfert de interface z = -h;
lieu des ondes incidente et réfléchie vers Uinterface z = 0 lieu de la diffraction et par
ailleurs des courants induits. La théorie des lignes de transmission (figure 4.5) permet
encore une fois de déterminer cette admittance de transfert qui est calculée uniquement

pour le mode incident d’ordre zéro.

Y/ trans —, é?&r
&06:c08(Yooh)+Eodsin(Yoohtz)

427

T
S

ES, Vg

Q}j

Figure 4-5 Relation entre la source de courant induit et les champs de diffraction.
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Pour résoudre cette équation intégrale, on utilise la méthode de Galerkin. Mais d’abord,
on applique la condition de continuité (4.212) & la frontiere z = 0, et & la surface d’une

cellule ouverture .
Er=) > > Fu¥om (4.28)
p g T

L’équation de continuité 4.21b devient dans ce cas égale & zéro en I’absence de métal.
¥, sont des fonctions de base lin€airement indépendantes du champ électrique
transversal pour un guide d’onde de dimensions €quivalentes a celles des motifs formant

P’écran FSS.

—a — —a -
Figure 4-6 Motif de type ouverture (a) rectangulaire. (b) circulaire.
Pour les ouvertures circulaires de la Figure 4.6b, on peut employer des fonctions

modales de guide d'ondes circulaire, pour un guide d’onde de méme dimension que le

motif ouverture circulaire.

“YE;,E:g[—I—:iJm(x—qu)sin POP+IEL 0)cos pod (4.292)
XpaP a a i
PR :h{] #(280)cos pop+L T (X2 p)sin poo (4.29b)
a XpgP a i
avec g :\/i 221 , et h=\/z~—i— . JetJ sont les fonctions de
n ajm(x}k?‘I)J(x;qy_pz T aJ,(Xpe)

. .y * r
bessel du premier et du deuxieme genre, avec x et x , leurs zéros.

Et pour les motifs de type rectangulaire illustrés dans la Figure 4.6a, on a :
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T . X pPT T T~ T X pR. . GT T | jw+By)
\Ppr(x,y):A[Z sm(pa g)cos(qby qz )x%qb cos(pa pz)sm(qby qz )y}ej( (4.302a)

™ _ _(E pnx pm qny g, ~ pTEn prxX pw, . gny gGu, -~ | jlax+By) 4.30b
pg (x9y> { b Sln( a 2 )CGS( b 2 )x b OS( a 2 }Sln( b 2 )y:ie ( }

/20 2 212
ol A:/E‘I_Sl 0 Ll , avec g, le facteur de Newman.
k ab a b

En substituant (4.28) dans (4.24), en multipliant les deux cotés de I’équation par la
fonction test ¥,,,; et en intégrant sur la surface de 'ouverture (propriété d’orthogonalité),
Péquation intégrale devient un ensemble d'équations algébriques lin€aires avec les

coefficients modaux F,,,; comme inconnus :

ZZ«igdrY"a“SIOOngg;‘:ZZZFWIZZZ(YI[,}T+Yp+qr)CgmquC§31r 431)
m n 1 p q T

Avec :

Chyi'= H’anr@;qrds (432)

ouverture

les coefficients de couplage modale entre les modes de guide d’ondes et les modes de

Floguet. Cette équation s’écrit encore en forme matricielle :

Do H Yo Fod] (4.33)

et dont les éléments sont de la forme :

EMNL=2Z§§& "% 00:Coor (4.34)
Yo = 2 2 (Yoot Yo} G Coar (435)
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Ou [Y] est la matrice d’admittance modale, [F] est le vecteur de tension modale et [I] est
le vecteur de source de courant équivalent. Le champ d'ouverture est alors détermine en

résolvant cet ensemble d'équations simultanées.

Une fois le champ d'ouverture est connu, les coefficients de réflexion Rpgr et de
transmission Tpgr, peuvent é&tre obtenues a partir de quelques étapes de manipulations

algébriques sur les équations de continuité :

2. 2.2 Foni O

Togr=
Pq qur (4.36)
K rT r'_K rA r
R pgr =8 qu par£X00 37
far
Oou:
qur—[cos(szhl)ﬂ(t"’qr sin(y%eh,)Je ™ o (4.382)
pqr
K3a={cos(y**h,)— ﬁt""*r31r1(yk3h2)]ejY " (4.38b)
&pqr
Ka=[cos(y™hy)+] <t’p‘“sm(szh N (4.38¢)

qu

Et ’admittance équivalente d’entrée pour une onde plane incidente avec un champ

électrique d’intensité unitaire (Agg, = /) est donnée par :

. 1-R
K :Gr B r= Ry | 2 200r N
+J éoor[i“"Row } (4.39)

En absence de diélectrique, 'écran FSS est parfaitement conducteur et n'absorbe aucune
énergie. En ’absence du mode co-polarisé et des harmoniques supérieurs, 'admittance
équivalente & z = 0 doit &re une susceptance pure en paralicle avec l'admittance

caractéristique de I’onde d'incidente. Cela veut dire, que si le probléme est bien définit et
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la solution est valide, la conductance G du circuit équivalent, devrait &tre égale ou

proche de &p0r

4.5.2. FSS capacitive

iy
T
l ‘‘‘‘‘‘ e e:
—a — —a —

Figure 4-7 Motif de type patch (a) rectangulaire (b) circulaire.

Soit un écran FSS bidimensionnelle fait de patchs plans de géométrie quelconque
périodiquement rapportés a la surface d’un diélectrique. La périodicité spatiale dans les
directions x et y est d, et d, respectivement. Les mémes conditions de frontiere définit
ultérieurement restent valides pour le cas d’un filtre FSS capacitif a I’exception de la
condition (4.21b) qui devient égale au courant J a la surface du motif métallique (figure

4.7y :
ox(Hy—Hy)2J :ZZZFM}PM (4.40)
P q T

¥, sont les fonctions de base duales de celles utilisées dans le cas du filtre FSS
inductif. Par construction similaire, on établit I’équation intégrale pour un filtre FSS

capacitive tel que :

S (i — e
———— Tl ) D B Q) (4.41)
r (Yoot Yoor) mon 1 poa r (YogrtYoar)

Ou encore dans sa forme matricielle :

Mo H 2 Bl (4.42)

On:
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Yy trans
VMNL_Z LooCo OOr {4.43)
(Y;)Or+%0r)

'NL
1wy (.44)

P a1 (Yoort Yoa)

Ici [Z] est la matrice d’impédance modale, [F] est le vecteur inconnu de courant modal
et [V] est le vecteur de source de tension équivalent. La solution numérique de cette

équation fournit le courant J 2 la surface des motifs métalliques.

L’équation du coefficient de réflexion définit dans (4.37) pour le cas d’une FSS
inductive reste valide. On détermine a nouveau le coefficient de transmission pour le cas

d’une FSS capacitive en utilisant & nouveau les équations de continuité :

O Dq0 Yo" %qu_mf‘mn

b Ki)q(gqf*‘qur) @

On remplagant le nouveau coefficient de transmission dans 1’équation (4.37), on obtient

le nouveau coefficient de réflexion pour le filtre FSS capacitif. La définition de

I’admittance reste inchangée.

4.6. Résolution des systémes d’équations linéaires

Un programme FORTRAN est développé pour résoudre les deux équations matricielles
(4.33) et (4.42). Le programme détermine les coefficients de réflexion et de transmission
spectrale d’un filtre FSS (capacitif ou inductif) pour une onde plane incidente avec un
angle quelconque et une polarisation arbitraire. Des routines pour la résolution de
systemes linéaires et pour les fonctions de Bessel ont été empruntées aux bibliotheques
IMSL® et Numerical Recipes® et intégrés dans notre programme principal. Les fonctions
de base ont été triées par ordre croissant de fréguence de coupure de fagon 3 retenir

uniquement les premiers modes de guide d’ondes qui se propagent. Le nombre de
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fonctions de base retenues a la convergence de la solution n’a pas dépass€é NmNn=10
dans tous les cas étudiés. Le nombre maximum de modes de Floquet retenues a la
convergence des matrices admittances et impédances modales est de NpNg=986 dans la
plupart des cas. Un simple critére de convergence est appliqué pour déterminer la
convergence d’un élément individuel de la matrice d’impédance/admittance modale. La
précision de la solution augmente avec le nombre de modes Floquet et de fonctions de
base retenus malgré qu’elle soit plus sensible au nombre de fonctions de base. Un
compromis parait donc nécessaire sachant que le cofit total du calcul des matrices
d’impédances/admittances modales est proportionnel & (NoNm)°NpNg 4 chaque
itération des variables indépendantes, & savoir, la direction d’incidence (8,¢) et la

fréquence.

Notre test de convergence est basé sur la conductance modale du mode d’ordre zéro
(mode fondamental) qui doit étre proche de I’admittance caractéristique de la région
d’incidence dans le cas d’un écran FSS parfaitement conducteur plongé dans I’air. Cette
affirmation est consistante si ef seulement si aucun mode de Floquet d’ordre supérieur ni
de polarisation croisée ne se propage. Les tableaux 4-1 et 4-2 montre I’évolution de
I’admittance modale équivalente normalisée a ’admittance de 'onde incidente dans
Vair, ¥/Epos, et de la fréquence de résonance d’une telle FSS en fonction du nombre de
fonctions de base (Nm x Nm) et du nombre de modes Floguet (Np x Nq) retenues dans
les simulations. Les résultats sont obtenus pour un écran a ouvertures circulaires avec :

dx=dy =14 um r=7 um, a=90°

Il convient d’ajouter que le tableau 4-2 montre la valeur de ’admittance équivalente a la

fréquence de résonance de 18.4 GHz tel que rapporté dans le tableau 4-1.



Tableau 4-1 Fréquence de résonance en fonction de Np x Ng.

S Modes Floguet Fréquence de Résonance | Coefficient de Réflexion
i [GHz]

§ Np x Ng RO01
» 14 19.8 0,0125
=]

< 38 18.4 0,0117
;‘eg 78 18.2 0,0171
3 158 184 0,0156
g 358 18.6 0,0171
E 986 18.4 0,0117
. 1218 18.4 0.0115

Tableau 4-2 Admittance FSS normalisée en fonction de Nm x Nn.

Fonctions de Base Conductance Normalisée | Susceptance Normalisée
Nm x Nn G/Ego1 B/Ego:
S 2 17,02155 20,5576
% 17,9158 0,55826
N 4 18,66274 -0,32391
“ 5 18,45953 20,37813
) 6 17,96443 -0,73834
é 8 2,17103 -0,86261
< 9 1,6827 1,31444
= 10 0,59325 0,6802
12 1,10956 0,6016
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Ceci dit, dans les deux cas inductif et capacitif, le calcul du coefficient de transmission
et de réflexion doit considérer uniquement les modes de Floquet et de guide d’ondes TE
et TM significatifs selon la polarisation de ’onde incidente. Cela permet de réduire la
taille du probléme & résoudre. Par exemple, pour le cas d’une onde incidente a
polarisation TE dans le plan (x-z) et symétriquement par rapport & 'axe x, tous les

modes de Floguet de type TM et les modes de guide d’ondes paires seront négligés.



4.7. Modélisation des ¥SS

4.7.1. Détermination de Paréte de diffraction

Il est souhaitable pour les filtres passe-bande d’éliminer les ordres de diffraction
multiples dans le spectre de transmission. En conséquence, il est important de savoir la
valeur de la longueur d'onde de I'aréte de diffraction, . Pour trouver )y, nous partons

des vecteurs de propagation de Floquet u,, et v,,. En utilisant I’équation :

tana=2 dy (4.46)
et en réarrangeant les termes dans les équations (4.8) et (4.9), on trouve :
u
%sz +§“— p (4.47)
Vﬂ:T +_j:_ __A
Y d, q 2d, p (4.48)

Avec T,=sin(0)cos(p), et T,=sin(0)sin(¢) les cosinus directeurs du vecteur d’onde

incidente k. Pour le cas d’un réseau rectangulaire (o= 90°), I’équation (4.48) devient :

Vg _

I /¢ +Lq (4.49)
Y

Les équations (4.47) et (4.49) sont des équations périodiques de période Nd, et Nd,
respectivement permettant d’établir un diagramme de diffraction dans le plan (7%-7))
comme illustré dans la Figure 4-8. Un tel diagramme est souvent utilisé dans la
conception de réseaux d'antennes afin de déterminer D’aréte de diffraction. Le schéma
4.8 trace les premiers ordres (p,g). Une onde plane définie par une direction d'incidence,
(6,¢), est représentée par un vecteur de longueur 7 = sin 0, a un angle de ¢ par rapport &

Faxe des abscisses.
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Figure 4-8 Diagramme de lobe secondaire pour un réseau rectangulaire.

Pour les ordres réfléchies, ’angle §;, = . Pour les ordres transmis, 1’angle §; doit tenir

compte de la présence d’un éventuel substrat selon la loi de Snell :

\E sin Bzx/s_s sinB; (4.50)

Ou g; et & sont les permittivités diélectriques dans les régions de P"onde d’incidente et
transmise respectivement. Pour une onde plane avec incidence normale, chaque ordre
serait représenté par un point. L’espace réel est défim par le cercle T2+ Ty2 =l surle
schéma 4.8. Si le bout d’une fléche est situé & l'intérieur de ce cercle unité alors l'ordre

correspondant se propage. Pour que juste le mode d'ordre zéro se propage, seule la

fleche d’ordre (0.0) peut étre située a 'intérieur du cercle unité.
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Par ailleurs, les conditions pour lesquelles seul le mode d'ordre zéro se propage, sont

données par :
ﬁ—zl—ksinﬁcosw (4.51a)
f—zhsinﬁsin(p (4.51b)

Y
Ou M est la longueur d'onde dans le milieu de permittivité €; si on considere les ordres
réfléchis; ou la longueur d'onde dans le milieu de permittivité g, si on considére les

ordres transmis.

Ces deux conditions permettent de définir séparément, les arétes de diffraction suivant

les directions x et y tel que :

d, :\/sj «(1+sinB;cose) (4.52a)
d, :\/g dy(1+sinB;sin @) (4.52b)

Ou g, = ¢; dans le cas des ordres réfléchies, et € = g, dans le cas des ordres transmis.
Alors 1’aréte de diffraction pour un probléme de diffraction bidimensionnel est définit tel
que :

A;=max(d, d,) (4.53)
4.7.2. Effet de la forme et des dimensions des ouvertures

a. Ouvertures circulaires et carrées (FSS inductive)

Pour la conception d’un filtre passe-bande, on doit considérer le cas d’une FSS
inductive. La premiére étape dans le processus de conception est de chercher les effets
d’une variation de la dimension et de la forme des ouvertures, afin de choisir le type

appropri¢ d'ouverture pour la conception du filtre. Aucun substrat diélectrique ne sera
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considéré dans cette premiére phase de conception (cet effet sera considéré plus tard).

L'onde plane incidente sera considérée normale et & polarisation TE.

Nous allons considérer le cas des ouvertures carrées d'abord. Les profils de réflexion ont
été calculés pour différentes dimensions d’cuverture. Le schéma 4.9 décrit la géométrie
du filtre FSS. Les périodes spatiales (dx = d)) sont maintenus constante 4 30 mm. Les

dimensions a et b sont; a = b = 10 mm, 20 mm, 24 mm, et 28 mm.

Figure 4-9 FSS 2 ouvertures carrées dans P’air. dx = dy = 30 mm.

Les profils de réflexion pour le mode fondamentale sont représentés sur la figure 4.10.
Pour une raison de symétrie, une FSS avec des ouvertures carrées (et périodicité égale
dans les directions x et les y) devrait produire le méme profil de transmission pour les

deux polarisations TE et TM dans le cas d’une onde incidente normale.

On constate d’apres la figure qu’un rétrécissement des dimensions a et b de 'ouverture
carré se traduit aussi par un rétrécissement du profil de réflexion de I’écran FSS. Ce qui
rappelle le profil typique d’un filtre passe-bande a bande étroite. En outre, 'utilisation

d’ouvertures carrées, rend une FSS insensible & la polarisation de I’onde incidente.
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Figure 4-10 Profils de réflexion d’une FSS dans I’air 4 ouvertures carrées.

Dans le cas des ouvertures circulaires, la géométrie est rapportée sur le schéma 4.11. La
période spatiale est d; = d, = 30 mm. Le diamétre de l'ouverture circulaire, d, remplace
les dimensions rectangulaires a et b, afin de dresser une comparaison avec les ouvertures
carrées. La figure 4.12 montre les profiles de réflexion du mode d'ordre zéro pour des
ouvertures circulaires avec dimension équivalente (d = ¢ = b). Une comparaison des
figures 4.10 et 4.12, révelent que les largeurs de bande & —3 dB pour les ouvertures
circulaires sont inférieures aux largeurs de bande pour les ouvertures carrées. La
deuxiéme observation concerne la fréquence de résonance ou une légere différence
existe entre les profils des deux types d'ouvertures avec un decalage vers les basses

fréquences pour le cas des ouvertures circulaires.
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Figure 4-11 FSS a ouvertures circulaires dans Iair. dx = dy= 30 mm.
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Figure 4-12 Profils de réflexion d’une FSS dans I’air 4 ouvertures circulaires.

En conclusion, nous remarquons que les fréquences de résonance pour les deux types
d’ouvertures discutés dans ce paragraphe tendent a converger en diminuant les

dimensions des ouvertures (Tableau 4-3). Concernant les largeurs de bande, nous
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constatons que les ouvertures carrées sont meilleures candidates pour la conception de
filtres & large bande et que les ouvertures circulaires avec dimensions équivalentes sont

mieux adaptées pour les filtres a bande éfroite.

Tableau 4-3 Comparaison de la fréquence de résonance entre une FSS & ouvertures carrées et une FSS &

oguvertures circulaires.

Fréquence de résonance, [GHz]

Ouvertures circulaires Ouvertures carrées
d=a=b=28 um 9 10
d=a=b=24 um 8.75 9.5
d=a=b=20um 8.75 9

L’extrapolation d’un nombre suffisant de fréquences de résonances en fonction des
dimensions des motifs pourrait nous permettre d’établir des équations utiles a la
conception de filtres FSS a savoir la caractéristique reliant leur fréquence de résonance

au choix des motifs.
b. Ouvertures rectangulaires

Soit un filtre FSS & ouvertures rectangulaires avec une période spatiale d, = d, = 30 mm.
Le schéma 4.13 rapporte la géométrie utilisée. La polarisation de ’onde incidente est
considérée TE quand le vecteur de champ électrique est perpendiculaire a Iaréte a des
ouvertures rectangulaires, et TM quand le vecteur de champ électrique est parallele a
P’aréte b. La longueur des ouvertures, a, reste constante a 24 mm, alors que la largeur, b,

varie de 2 mm & 14 mm.
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Figure 4-13 FSS a ouvertures rectangulaires dans l'air. dx = dy = 30 mm.
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Figure 4-14 Profils de transmission d’une FSS dans ’air a ouvertures rectangulaires.

La figure 4.14 rapporte le coefficient de transmission en fonction de la fréquence d’un
filire FSS a ouvertures rectangulaires pour plusieurs rapports de forme a/b. Pour b = 2
mm (fente étroite), le profile de transmission est plus étroit avec une résonance & 5.5

GHz. A fur et a mesure que la rapport de forme «/b diminue (fente plus large), la
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fréquence de résonance augmente et avec elle la largeur de bande (jusqu’a 6.75 GHz
pour b = 14 mm). Une deuxiéme observation concerne P’asymétriec du profile de

transmission qui augmente quant a/b diminue.

On conclu que les FSS 3 ouvertures rectangulaires possedent un degré de liberté de plus
par rapport aux FSS analysées dans le paragraphe précédent puisqu’elles permettent de

contréler a Ia fois la largeur de bande et la fréquence de résonance.

Une autre analyse intéressante concerne 1’étude de I'influence de la périodicité sur la
réponse du filtre FSS. La figure 4.15 montre la réponse d’une FSS 2 ouvertures carrée

dans ’air (a=b =14 mm).
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Figure 4-15 Profils de transmission d’une FSS dans ’air 4 ouvertures carrées.

Une premiére remarque concerne le déplacement de la fréquence de résonance vers les
hautes fréquences a fur et 3 mesure que la périodicité diminue. La méme observation
s’applique pour la largeur de bande aussi. La deuxiéme concerne les pics du coefficient

de réflexion a la résonance qui diminuent quant la périodicité augmente. Ce qui semble
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indiquer que les ouvertures deviennent invisibles a ’onde quant la périodicité du réseau
devient grande par rapport 4 leurs dimensions. Le cas limite aurait donc un profil de

réflexion équivalent a celui d’une surface parfaitement métallique et continue.

La encore on pourrait extraire par extrapolation les équations reliant la fréquence de

résonance et la largeur de bande a la géométrie choisi.
4.7.3. Influence du substrat

L’insertion d’un substrat pour supporter un filtre FSS est une situation typique qui ne
sera pas sans répercussions sur la réponse du filtre. Les résultats de la figure 4.16 ont éte
obtenus pour un filtre FSS a ouvertures circulaires avec dx = dy = 1.73 cm, r = 0.6 cm,
et o = 60° Trois configuration ont été envisagées pour analyser ’influence du substrat
sur la réponse d’un filtre FSS :

1) écran FSS parfaitement conducteur plongé dans ’air.

2) méme écran déposé sur une couche diélectrique de permittivité 4 et

d’épaisseur 0.04 cm inséré du coté de ’onde transmise.
3) méme écran pris entre deux couches du méme diélectrique de meéme

épaisseur que dans ii).

Cette étude reproduit de treés pres (maximum de ~2.2 % d’erreur) les résultats publiés
dans [62] concernant la méme caractérisation. L’erreur sur la fréquence de résonance

étant de mois de 2.2 % pour tous les cas analysés.

La figure 4.16 montre le coefficient de réflexion en fonction de la fréquence pour ces
trois configuration et pour une onde incidente normale de polarisation TE. Sans aucun
diélectrique, le filtre présente une résonance a 17.5 GHz. Avec 'addition d’une couche
diélectrique du coté de 'onde transmise, la fréquence de résonance devient 15 GHz.
Quant le filtre est pris entre deux couches du méme diélectrique, la résonance apparait &

13.2 GHz. 1l est évident que !'insertion du diélectrique a pour effet de déplacer la
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fréquence de résonance du filtre FSS vers les basses fréquences. On constate aussi

qu’elle diminue toujours avec le méme pas.

Généralement, 1a couche diélectrique permet d’adapter I’admittance modale de I’écran
FSS a ’admittance caractéristique du milieu ou I’écran est plongé. Cette configuration
rend P’écran FSS moins sensible aux variations de P’angle d’incidence et de la

polarisation de I’onde incidente en stabilisant sa fréquence de résonance.
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Figure 4-16 Profils de transmission pour FSSs a cuvertures circulaires.
4.7.4. FEtude de cas : influence de la couche de BST

Rappelons que le BST est un matériau ferroélectrique avec une constante dié¢lectrique
élevée qui varie en fonction du champ électrique qui hu est appliqué. Cette
caractéristique permet d'envisager la réalisation d’un dispesitif micro-ondes contrdlable

en fension.
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Notre objectif était de concevoir une surface se comportant comme mur magnétique
autour de sa fréquence de résonance pour des applications de combinaison spatiale de
puissance dans les guides d’ondes. La fréquence de résonance pourrait ensuite &tre

variée en variant la tension de polarisation appliquée au BST.

C’est dans ce contexte que s’inscrivait ce travail de maitrise au départ. Celui de
concevoir un filtre FSS dont la fréquence de résonance serait accordable a travers

P’utilisation du BST.

Malheureusement, nous n’avons pas pu identifier la configuration géométrique
permettant la conception d’un filtre FSS accordable en fréquence utilisant le BST en
couche mince comme substrat. Le probléme sous-jacent était de trouver une
configuration de géométrie périodique et de type coplanaire en méme temps afin de
pourvoir polariser le BST. Cette derniére partie ne présente donc aucun résultat
—expérimental puisque le dispositif envisagé n’a pas été réalisé. Elle expose par contre
Pétat de D’art et les perspectives sur I'utilisation du BST dans la conception d’un

dispositif FSS accordable en fréquence.

Afin de pouvoir étudier 1’accordabilité d’un tel dispositif, deux configurations de filtres
FSS ont été envisagées (figure 4.17) :
i.  FSS déposée sur une couche de BST et d’un substrat épais de faible permittivité
(er=2.2).
ii.  FSS prise entre deux couches minces de BST de méme épaisseur et déposée sur

le méme substrat que dans i).

L’approximation de substrat “épais” (h > 10A) est modélisé ici par un model semi infini
pour des raisons de convergence et de simplicité. L’hypothese est vérifié on s’apercevant

que ¢P" << 1 pour I’épaisseur de substrat considérée ici.
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Figure 4-17 Configuration d’écrans FSS uvtilisant le BST

Les figures 4.18a et 4.18b montrent la phase et le coefficient de réflexion de la premiére
FSS en fonction de la fréquence. Les résultats ont été obtenus pour une geomeétrie

d’ouvertures circulaires dont les dimensions sont : dx =dy = 15 mm, r = 7 mm, o = 90°.

Les pertes diélectriques ont été négligées dans cette simulation. On variant la
permittivité de la couche de BST de 400 a 600, la fréquence de résonance varie de 12.2
GHz a 11.6 GHz. Cela fait une accordabilité de 5 %. La largeur de bande pour cette

configuration est de 3 GHz pour les deux valeurs de ¢(BST).

La deuxiéme configuration est en tout point identique a la premiére sauf dans la
configuration diélectrique. Les figures 4.19a et 4.19b montrent la phase et le coefficient
de réflexion en fonction de la fréquence. Les pertes diélectriques ont été négligées dans

les simulations.

On constate qu’on variant simultanément la constante di¢lectrique des deux couches de
BST de 400 a 600, la fréquence de résonance varie de 11 GHz 4 10.2 GHz. Cela fait une
accordabilité de 7.8 %, supérieure a I’accordabilité obtenue avec I’autre configuration.
La largeur de bande est aussi supérieure pour cette configuration, soit de 3.8 pour
g(BST) = 400, et de 3.2 pour &(BST) = 600, ce qui fait une dégradation de largeur de
bande de 15.8 %.
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Figure 4-18 Structure FSS/BST/Substrat : a) phase. b) coefficient de réflexion.
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Figure 4-19 Structure BST/FSS/BST/Substrat : a) phase. b) coefficient de réflexion.
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Nous concluons que la configuration sandwich est meilleure candidate pour la
conception des filtres FSS accordables utilisant le BST. Il faudrait cependant revoir les
conditions de dépdt s’elles le permettent. Pour P'instant, ces simulations constituent une

vraie perspective vers la réalisation d’un tel dispositif.

4.8. Conclusion

Au long de ce chapitre, les profils de transmission des surfaces sélectives en fréquence
ont été étudiés pour différentes configurations géométriques : motifs circulaires, carrées,

et rectangulaires ; réseau d’ouvertures ou patchs ; et effet du substrat.

Nous avons démontrés que les ouvertures carrées sont meilleures candidates pour la
conception de filtres & large bande et que les ouvertures circulaires avec dimensions

équivalentes sont mieux adaptées pour les filtres a bande étroite.

De leurs coté, les motifs rectangulaires semblent étre le meilleur choix pour la
conception de filtre passe bande, et plus particulicrement, les motifs étroits. Dans ce
sens, nous avons prouvé que ces motifs sont capables de produire des profils de

transmission de bande étroite pour une onde a incidence normale.

Ensuite, nous avons pu mettre en évidence comment la périodicité du réseau FSS
permettait de contréler la fréquence de résonance de celui-ci. Cette effet n’étant pas
exclusive au changement de la période du réseau, nous obtenons le méme résultat par
Pinsertion d’un substrat du coté de "onde incidente, transmise, ou des deux cotés de la

surface.

Enfin, nous ouvrons les perspectives, dans un futur proche, de réalisation d’un écran
sélectif accordable en fréquence, en prouvant sa faisabilité au moyen de plusieurs
simulations. Ainsi nous avons étudié des cas de filtres FSS ot Pon a incorporé des films
de BST selon différentes configurations. Les résultats sont prometteurs: une

accrodabilité maximale de la fréquence de résonance de 7.8 % pour une configuration de
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type encapsulée. Malheureusement, aucun résultat expérimental n’a été exposé puisque
le dispositif envisagé n’est pas encore réalisé. Le probléme, tel que nous ’avons évoque

avant, est 1ié & la difficulté de polariser les films de BST qui seront incorporés au

disposifif.
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Les travaux présentés dans ce mémoire s’inscrivent dans un projet de recherche mené
sur deux volets. Le premier concerne 1’élaboration et I’optimisation des procédés de
dépdt de couches minces de titanate de baryum et de strontium (BST). Le deuxiéme
passe par la caractérisation hyperfréquence et large bande de ses propriétés diélectriques
et I’étude de son application aux dispositifs micro-ondes tel que les surfaces sélectives
accordables en fréquence (Frequency Selective Surfaces). Le centre poly-GRAMES et
I’INRS se sont directement impliqués dans ces deux voies de recherche avec pour
objectif principal, la réalisation de composants agiles en fréquence. Le mémoire

s'articule autour de quatre parties dont le contenu va étre rappelé.

Dans le premier chapitre, nous avons situé cette étude en rappelant quelques généralités
sur les matériaux ferroélectriques. Cela nous a permis de définir les caractéristiques du
titanate de baryum et de strontium (BST). L'utilisation des matériaux sous forme de
couches minces étant désormais courante en électronique, ce chapitre s'est poursuivi par
la présentation des avantages des films vis & vis des matériaux sous forme massive, ainsi
que des techniques généralement employées pour déposer le BST. Enfin, nous avons
cloturé cette premicre partie par une étude bibliographique des diverses applications
micro-ondes des films de BST avec un intérét particulier porté aux dispositifs

accordables en fréquence.

La caractérisation micro-ondes de plusieurs films de BST de différentes épaisseurs fait
I'objet du deuxiéme chapitre. La méthode est fondée sur une cellule de mesure de type
coplanaire dont le substrat bicouche est constitué d’un film mince de BST et d’alumine
épais. L’avantage de cette configuration est clair : faible dispersion avec la fréquence et

forte sensibilité vis & vis de la couche diélectrique supérieur. L’analyse quasi-statique de
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la cellule de mesure a permis de relier les paramétres €, et tand du matériau aux
parametres S mesurés de la cellule. les résultats obtenus au moyen de cet dispositif
donnent des permittivités diélectriques entre 550 et 600 et des tangentes de pertes autour

0.05 toutes €paisseurs confondus.

Sur la voie menant du ferroélectrique au dispositif accordable en fréquence, une
premicre étape consiste a prouver ’existence de la propriété d’accordabilité chez le BST
testé. Pour se faire, une technique de caractérisation permettant de mesurer ’effet de la
polarisation sur ses propriétés diélectriques a tout d’abord ét€ mise au point. La méthode
est fondée sur une approche quasi-statique qui modélise une cellule de mesure utilisant
une capacité interdigitée fabriquée sur un film mince de BST et d’alumine épais. La
mesure du coefficient de réflexion S;; aux bomes de la capacité permet de déterminer la
constante diélectrique et la tangente de pertes des films testés. Les valeurs obtenues pour
g sont comprises entre 500 et 600 et les tangentes de pertes sont obtenues entre 0.05 et
0.07 pour la gamme de fréquence allant de 1 jusqu’a 3 GHz. Les films de que nous
avons étudiés ont effectivement montrés un comportement d’accrodabilité sous I’action
d’une tension continue de quelques dizaines de volt appliquée entre les bornes de la

capacité : 12 % pour une tension maximale de 35 Volt.

Malgré que ces résultats démontrent la faisabilité¢ d'insérer le matériau BST dans des
dispositifs accordables en micro-ondes, les pertes di€lectriques sont encore inacceptables
pour ce genre d’applications. Des travaux complémentaires sont donc nécessaires afin
d’analyser au mieux les mécanismes de pertes mis en jeu, les conditions optimales de
dépdt et de composition, le choix du substrat et des électrodes, et 1’adaptation des
techniques de caract€risation aux hautes fréquences, dans P'objectif de réussir

Pintégration du BST dans la conception de dispositifs micro-ondes accordables.

Avec les propriétés diélectriques obtenues, le BST reste un matériau prometteur pour,
bien sir, des applications ou les pertes diélectriques ne sont pas rédhibitoires. Pour cette

raison, ces films nous servirons, dans un futur proche, de base pour la réalisation d’un



124

écran sélectif accordable en fréquence par P'utilisation de capacités interdigitées

loczalisées et contrdlables en tension.
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