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Introduction générale

Les communications sans fil ont connu ces dernieres années une évolution rapide, pour
devenir un aspect indispensable de notre vie quotidienne. En parallele, la croissance rapide du
marché a entrainé une augmentation du nombre de standards alloués aux systemes et terminaux
fonctionnant sur différentes bandes de fréquences. A titre d’exemple, les systémes de téléphonie
de dernieres générations occupent des bandes fréquentielles allant de 0.8~2 GHz pour le GSM
et PTUMTS, a 2.4 GHz pour le WiFi et Bluetooth, 1.57 GHz et 1.22 GHz pour le GPS et
0.8GHz/1.7GHz/2.5GHz pour le standard LTE (4G).

Cette multiplication des standards de communication nécessite 1’utilisation de plusieurs
antennes, dédiées chacune a une bande fréquentielle spécifique dans le systéme communicant.
Cependant, cette solution implique I’augmentation de la taille physique du systéme avec un
impact important sur son codt, sa consommation énergétique et sa complexité. Pour répondre
a ces défis d’encombrement, couts et efficacité énergétique, les nouvelles architectures des
fronts-ends RF s’orientent vers [I’utilisation de sous-systemes (filtres, antennes)
reconfigurables. En particulier, 1’utilisation de systémes antennaires reconfigurables
fonctionnant sur plusieurs standards fréquentiels permet de réduire drastiqguement la taille, la
consommation et le cout du systtme communicant global. Les défis associés a la conception
d’une antenne reconfigurable ou agile sont liés a sa bonne adaptation sur les différentes bandes
de fréquences de fonctionnement visees, tout en diminuant ses dimensions pour une intégration
adaptée aux dimensions de plus en plus réduites des terminaux de communication mobile. La
miniaturisation des systémes antennaires implique également des contraintes liées a la
diminution de leur bande passante et a I’apparition d’un décalage fréquentiel de leurs
fréquences de fonctionnement lorsqu’elles sont étudiées dans leur contexte d’utilisation. La
reconfigurabilité fréquentielle permet également d’ajuster la fréquence de fonctionnement de
I’antenne afin de couvrir le canal utile par rétroaction sur le composant accordable.

L’agilité fréquentielle d’un systéme antennaire peut étre réalisée en intégrant dans sa
structure un ou plusieurs dispositifs agiles tels que des diodes PIN, des diodes varactors, des
transistors, des dispositifs de type MEMS RF ou encore des matériaux agiles (ferromagnétiques,
cristaux liquides, ferroélectriques...), éléments qui peuvent modifier directement la topologie,
la structure, ’environnement de 1’élément rayonnant, et donc induire un fonctionnement
spécifique de I’antenne (fréquence, polarisation, rayonnement) pour chaque état donné du

dispositif agile. Les performances des circuits et des dispositifs antennaires reconfigurables sont
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ainsi directement liées aux propriétés des composants agiles utilisés pour assurer cette
fonctionnalité car chaque technologie posséde ses propres limitations et avantages. Ainsi, lors
de la conception d’une antenne reconfigurable, les critéres globaux a prendre en compte visent
le niveau des pertes introduites par le composant agile, la linéarité du composant et du dispositif
final, la vitesse de commutation de changement d’état (vitesse de reconfiguration), la tenue en
puissance, la consommation et le colt global du dispositif final.

Les solutions basées sur 1’intégration des €éléments localisés pour rendre une antenne miniature
agile en fréquence (e.g. diodes varactors, PIN, composants MEMS...) souffrent de plusicurs
inconveénients, souvent liées aux pertes élevées qui dégradent I’efficacité de rayonnent de
I’antenne, des tenues en puissance trés limitées empéchant 1’utilisation des antennes dans les
systemes fonctionnant en émission, ou de temps de commutation grands, limitations trés
pénalisantes pour les futurs capteurs dans lesquels devront étre intégrées les antennes
reconfigurables.

En revanche, les solutions de reconfiguration fréquentielle intégrant des matériaux

ferroélectriques dont la permittivité varie en fonction du champ électrique appliqué, s’avérent
prometteuses pour rendre une antenne miniature agile en fréquence car ces matériaux
combinent des faibles pertes diélectriques et des bonnes tenues en puissance.
Ainsi, I’objectif principal des travaux de recherche développés dans cette thése porte sur la
réalisation d’antennes miniatures reconfigurables en fréquence intégrant des matériaux
ferroélectriques en couches minces, pour des applications de télécommunication RF sur la
bande de fréquence ISM (Industrielle, Scientifique et Médicale), c’est-a-dire autour de la
fréquence 2.45GHz.

Ce travail de thése a été réalisé en collaboration avec le laboratoire SPCTS a Limoges
(Science des Procédés Céramiques et des Traitements de Surface) et le laboratoire NIMP en
Roumanie (National Institute of Materials Physics) dans le cadre du projet MAESTRO
"coMpact and integrated Agile antEnnas baSed on Tunable ferROelectric materials » (ANR
Blanc SIMI 3 International — Accords bilatéraux, 2013-2017). Dans ce contexte, mes travaux
de thése ont pour objectifs la conception et la réalisation de condensateurs agiles a base de films
minces ferroélectriques avec de bonnes performances dans le domaine des hyperfréquences
(faibles pertes et une grande plage de variation de la capacité associée sur la bande de fréquence
d’intérét), suivi de leur intégration dans une antenne miniature afin de la rendre reconfigurable
en fréquence tout en gardant de bonnes performances de rayonnement (gain, efficacité).

Ce manuscrit est structuré en quatre parties. Dans un premier chapitre, nous

commencerons par un état de I’art des antennes miniatures et des différentes techniques de
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miniaturisation associées ainsi que sur les solutions de reconfigurabilité fréquentielle, en
présentant les avantages et les inconvénients des différentes solutions d’agilité recensées dans
la littérature.

Le deuxiéme chapitre est entierement consacré a la présentation des propriétés des matériaux
ferroélectriques en couche mince et des dispositifs les intégrant. Nous décrirons les différentes
techniques mises en ceuvre pour élaborer les couches minces utilisées au cours de nos études
ainsi que la réalisation et la caractérisation en hyperfréquence de condensateurs a base de films
ferroélectriques dans deux topologies différentes: a électrodes interdigitees (IDT) et en
topologie métal-ferroélectrique-métal (MFM). Le troisieme chapitre est dédié a la conception
d’une antenne fente agile en fréquence en utilisant plusieurs méthodes de synthése (modele
¢lectrique et simulation électromagnétique 3D). L’étude sera validée par la réalisation et la
mesure de 1’antenne.

Enfin, dans un quatrieme chapitre, nous validerons 1’étude théorique de 1’antenne par la
réalisation et la mesure du prototype reconfigurable en fréquence intégrant un des
condensateurs ferroélectriques de type MFM. Les performances du dispositif antennaire
intégrant 1’élément agile ferroélectrique (accord en fréquence, agilité, tenue en puissance,
efficacité totale...) seront comparées avec des topologies d’antennes similaires intégrant des

éléments agiles commerciaux (diodes varactors, condensateurs ferroélectriques).
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Chapitre I. Etat de ’art sur les antennes

miniatures et reconfigurables en frequence
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1.1. Introduction

Ces derniéres années, les télécommunications sans fil connaissent un essor important
dans les applications de la vie quotidienne. Avec le développement de la microélectronique et
de ses différentes applications, 1’antenne miniature est devenue un composant essentiel dans
des applications comme les télécommunications (téléphone mobile, GPS), les moyens de
transport (capteur de pression pour les pneus d’une voiture) ou encore la médecine [1] (bio
télémétrie a base de capsules miniatures implantées). En effet, la miniaturisation des
composants électroniques a créé des contraintes sur les dispositifs hautes fréquences et les
nouveaux challenges a relever concernent la diminution de I’encombrement, des cofits et surtout
de la consommation énergeétique, tout en conservant de bonnes performances électriques.
Nous pouvons parler d’une antenne miniature lorsque sa taille électrique devient inférieure a la
demi-longueur d’onde de travail. Cette miniaturisation provoque une dégradation des
performances antennaires et se traduit par une diminution de la bande passante de I’antenne, de
son gain réalis¢ et donc de I’efficacité totale du dispositif antennaire. D’autre part, plus une
antenne est miniature, plus elle est sensible a son environnement d’utilisation et sa fréquence
de fonctionnement peut étre décalée. La miniaturisation d’une antenne résulte donc d’un
compromis entre ses dimensions et ses performances.

Dans ce chapitre, nous allons, dans un premier temps, aborder les notions fondamentales
des antennes miniatures ou antennes électriquement petites en présentant leurs caractéristiques
et les limitations liées a leur miniaturisation. Les différentes techniques de miniaturisation
recensées dans la littérature seront ensuite détaillées et corrélées aux limites fondamentales. Les
contraintes majeures des antennes miniatures sont liées a la diminution de sa bande passante et
a ’apparition d’un décalage fréquentiel de leurs frequences de fonctionnement lorsqu’elles sont
étudiées dans leur contexte d’utilisation. Afin de pallier a ces contraintes majeures, une solution
est de rendre I’antenne reconfigurable en fréquence afin de couvrir le canal utile par rétroaction
sur un composant accordable. Les solutions de reconfigurabilité¢ fréquentielle d’une antenne
feront I’objet de la seconde partie de ce chapitre dans laquelle nous détaillerons les avantages
et les inconvénients des solutions présentées dans la littérature ainsi que les solutions
commerciales. Ce manuscrit s’inscrit dans la thématique du projet ANR internationale
MAESTRO (CoMpact and integrated agile AntEnnas baSed on Tunable ferROelectric
materials). La derniére partie présentera ce projet, ses objectifs et les différentes approches

mises en ceuvre pour les atteindre, qui seront développées tout au long de ce mémoire.
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1.2. Antennes miniatures

1.2.1. Définition d’une antenne électriquement petite

Une antenne miniature ou antenne électriquement petite (AEP) est une antenne dont la
taille est inférieure a la demi-longueur d’onde de travail. Une définition plus précise a été

donnée par Wheeler qui définit une antenne miniature comme une antenne dont le diametre de
la sphére qui I’englobe ne dépasse pas j—:; (ou A est la longueur d’onde dans le vide) [2]. Cette

longueur est connue sous le nom de « radian length » [3], et la relation précédente peut étre

écrite sous la forme suivante :

ka < 0.5 (1-1)

Ou a est le rayon de la sphére minimale qui englobe complétement 1’antenne, K est le nombre
d’onde 27T/ - Cette sphére, souvent appelée « Sphere de Chu », est définie comme étant la

limite entre les champs proches ou I’énergie électromagnétique est stockée dans 1’antenne et
les champs lointains d’une antenne ou cette €nergie est propagée. Cette définition est

représentée par la Figure I-1.

Antenne

\_ Sphére

Figure 1-1: Schéma de la sphere de Chu entourant une antenne

La réduction des dimensions d’une antenne par rapport a la longueur d’onde ¢€lectrique
entraine une diminution de ses performances radioélectriques. Ces performances (facteur de
qualité Q, sa bande passante et son efficacité de rayonnement) varient en fonction du facteur
(ka) et il est possible de lier ces différents parametres en fonction de la taille de I’antenne par

des équations qui seront présentées par la suite [4], [5].
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1.2.2. Les limites fondamentales des antennes miniatures

Avant d’intégrer un élément rayonnant dans un systéme, il est important de trouver un
compromis entre les dimensions minimales souhaitées, la forme de [’antenne et les
performances recherchées en termes de gain, de diagramme de rayonnement et de bande
passante. Plusieurs travaux menés par Wheeler, Chu, McLean, Collin ou Rothschild [6] [7] [8]
[9] ont conduit a la définition du facteur de qualité d’une antenne et a 1’établissement de limites

théoriques a la miniaturisation des antennes.
1.2.2.1. Facteur de qualité

Le facteur de qualité est un paramétre intrinséque a I’antenne et est souvent calculé a sa
résonance. Wheeler et Chu [2], [10] ont été les premiers a donner une définition générale du
facteur de qualité d’une antenne et ses limites en fonction de sa bande passante. De maniére
générale, le facteur de qualité Q est défini comme étant le rapport entre 1’énergie maximale
stockée dans I’antenne et la puissance totale rayonnée. Cette relation peut étre exprimée de la

facon suivante (1-2) :

( 2womax(W,)

P , St W, > W,
Qrotal = ’ (1-2)
2womax(W,,) .
P—,Sl Wy, > W,
a

Ou o est la pulsation et We et W représentent respectivement les énergies électriques et
magnétiques moyennes stockées et P, la puissance acceptée par I’antenne.

Collin et Rothschild [7] ont développé une méthode générale qui se base sur la
décomposition en modes sphériques TMnm ou TEnm du rayonnement d’une antenne. lls ont
montré que le facteur de qualité associé aux modes TMzioou TE1g représente la limite minimale
pour des antennes qui rayonnent dans les deux modes. L’expression du facteur de qualité
minimum Qmin est donnée selon 1’équation (I-3).

1 1
a + ka)? (1-3)

En se basant sur les travaux de Collin, Mc Lean [11] a défini le facteur de qualité

Qmin =

minimum Q pour les antennes a polarisation circulaire qui rayonnent sur les deux modes TE ou
TM. 1l peut étre exprimé comme suit :

-1 . 1-4
Qmin_E-l'z(ka)g (' )
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Plus récemment, Best et Yaghjian [4], [12] ont établi une relation reliant la bande passante
au facteur de qualit¢ Q d’une antenne en fonction de I’impédance d’entrée de I’antenne,

I’expression obtenue prend la forme suivante:

gp ~ B Ro(wo) s—1 g (1-5)

7 avec = =
wWq |Zo (w0)| \/_ 2\/§

Ou s représente le ROS (rapport d’onde stationnaire)
Il est a noter que la bande passante de I’antenne est inversement proportionnelle au facteur de
qualité (B=1/Q).

En supposant qu’a I’extérieur de la zone d’anti-résonance, |R’o(wo) [<<<X’o(w0o), Nous obtenons

donc :
~ Wo 7!
Q(wo) = m| o(wo)l (1-6)
avec
Zy(wo) = [[R'(w)]* + IX'(CUO) + @l (1-7)
0

Ro étant la partie réelle de I’impédance complexe, Z o est la dérivée de I’'impédance complexe

et o est la pulsation dans le vide.
1.2.2.2. Efficacité de rayonnement

L’efficacité de rayonnement 7,4, [13] est un autre parametre critique pour une antenne

électriguement petite et peut étre définie comme étant le rapport de la puissance rayonnée par

I’antenne (Pray) Sur la puissance acceptée (Pacc). Elle est donnée par 1’expression (I-8).

toy = T8 o Rray (1-8)
T Pace Rpertes + Rray

D’un point de vue électrique, une antenne peut étre modélisée par un circuit RLC et Za défini
I’impédance vue a l’entrée de D’antenne (Figure 1-2(b)). La résistance de I’antenne se
décompose par une résistance dite résistance de rayonnement en série avec une résistance de
pertes. D’aprés 1’équation (I-8) qui décrit 1’efficacité de rayonnement en fonction de la
résistance de rayonnement et la résistance des pertes. La réduction de la taille de I’antenne
diminue sa résistance de rayonnement et devient la résistance des pertes Rpertes le plus
prédominant dans 1’équation (I-8). En effet, la résistance de pertes est équivalente aux pertes

ohmiques et diélectriques, a ’origine de la diminution de I’efficacité de rayonnement de
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I’antenne. A noter que la résistance de rayonnement Rray, permet de « modéliser » 1’énergie

rayonnée comme le montre la Figure 1-2 (b).

Antenne Z, Antenne

|—> Rpertes

XAW_

> =

@)

O

(@) (b)

Figure 1-2 : (a) Hlustration de la distribution de la puissance (b) Représentation des

pertes dans une antenne

A titre de précision, 1’efficacité totale 1;,¢4; inclue la désadaptation d’impédance de I’antenne.
Nous pouvons donc établir la relation entre I’efficacité totale et 1’efficacité de rayonnement

selon I’expression :

Ntotal = 77ray(]- - |511|2) (1-9)

1.2.2.3. Directivité

La directivité D(0, ) d’une antenne dans une direction (8, @) est le rapport entre la
puissance rayonnée dans une direction donnée P(6, ¢) et la puissance que rayonnerait une
antenne isotrope [14]. Il est a noter que les antennes électriqguement petites sont souvent
caractérisées par des faibles directivités [8], [15].

P,9)  P(6,9)
PR/ =4 P,
4r

D(8,p) =

(1-10)

Ou D (6, @) Directivité dans la direction (8, @)
Py Puissance rayonnée totale

P (8, @) Puissance de rayonnement dans la direction (6, ¢)

Pour obtenir des bonnes performances, la conception d’une antenne électriquement petite

passera donc par un compromis entre sa taille électrique, sa bande passante et son efficacité.
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1.2.2.4. Compromis entre taille électrique de ’antenne et ses performances

A partir de diverses études sur les limites fondamentales des antennes miniatures qui ont
été menée, une relation a été établie par Hansen et Best [12] qui, en reprenant le travail de Chu,

ont ajouté I’efficacité de 1’antenne dans le facteur de qualité (équation (I-11)).
1 1
Qmin =1 (E + W> (1-11)

La Figure I-3 présente I’évolution du facteur de qualité Q en fonction de la taille d’antenne pour
différentes valeurs d’efficacités (2%, 10%, 30%, 50%, 80% et 100%). Pour des valeurs de ka
proche de 0, c’est-a-dire lorsque la taille électrique de 1’antenne sera trés petite, son facteur de
qualité croit fortement. Comme vu précédemment, 1’augmentation du facteur de qualité impose
une réduction de la bande passante. Dans le cas ou le facteur de qualité est fixe, nous
remarquons que la miniaturisation de 1’antenne est associé¢e a une diminution de son efficacité

de rayonnement. Pour concevoir une antenne miniature, il faut donc trouver un compromis entre

son efficacité, sa bande passante tout en gardant de faibles dimensions [16].

4
10 — Efficacité 100%
Efficacité 80%
103k = Efficacité 50%
a — Efficacité 30%
~ —Efficacité 10%
2 10 — Efficacité 2%
=
S
1
o 10
=
5
0
g 10
9
<
S
10
10-2 | 1 1 | | | 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 14 1.6
k.a

Figure 1-3 : Facteur de qualité en fonction de la taille électrique Ka pour différentes

efficacités de rayonnement.

Dans la partie qui suit, nous allons presenter les différentes techniques de miniaturisation

présentées dans la littérature.
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1.2.3. Techniques de miniaturisation d’une antenne

Diverses techniques de miniaturisation sont mises en ceuvre sur les antennes filaires et les
antennes imprimées sur un substrat diélectrique. En général, ces techniques consistent a
modifier la circulation du courant ou plus précisement leur trajet. Nous détaillerons dans la suite
les techniques les plus utilisées :

e Insertion d’un court-circuit
e Modification de la géométrie de I’antenne
e Utilisation de matériaux a forte permittivité

e Utilisation de charge localisée

1.2.3.1. Ajout d’un court- circuit

L’insertion d’un (ou plusieurs) court(s)-circuit(s) entre 1’élément rayonnant et le plan de
masse est une technique de miniaturisation et est souvent utilisée dans les antennes imprimées
telles que les antennes de type patchs.
La Figure I-4 montre la distribution du champ ¢€lectrique dans 1’antenne patch pour le premier
mode fondamental TMzoo. En général, I’antenne patch se comporte comme une cavité délimitée
par des murs électriques et magnétiques. La distribution du champ E dans la cavité s’annule au
milieu de la structure, cela signifie qu’en positionnant un mur électrique parfait (CCE) dans le
plan ou le champ E est nul, la longueur de la structure peut étre réduite de moitié en conservant
la méme fréquence de résonance. En effet, I’insertion d’un court-circuit dans la structure est

équivalent a 1’ajout d’une inductance dont la valeur est directement liée aux dimensions.

) lg Elément rayonnant
CCE virtuel / 2

\

\Le champ E s’annule

Figure I-4 : Structure d’une antenne patch imprimée avec la distribution du champ E
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1.2.3.1.1. Antenne PIFA (Planar Inverted-F Antenna)

L’insertion d’un court-circuit dans I’antenne patch permet d’obtenir une nouvelle
géométrie d’une antenne planaire quart d’onde dont la longueur physique est de A4/4. Cette
antenne est connue sous le nom d’antenne PIFA (Planar Inverted -F Antenna) et sa topologie
est présentée Figure I-5. La plaque de court-circuit est placée entre le patch et la masse peut
étre plus ou moins large et de différentes formes, dépendant des fonctionnalités recherchées.
L’adaptation de 1’antenne PIFA peut-étre contrblée par la dimension de la plaque de court-
circuit grace a la forte concentration du courant sur la plaque. D’un point de vue électrique, la
plaque de retour a la masse de I’antenne PIFA est équivalente a une inductance au niveau du
point d’alimentation résonant avec une capacité créée par le toit métallique de 1’antenne.

La réduction de la taille du court-circuit permet encore de réduire les dimensions de
I’antenne en obligeant le courant qui circule sur I’¢1ément rayonnant d’allonger son trajet pour
passer par le court-circuit vers le plan de masse. Cette technique permet de baisser la fréquence
de résonance de I’antenne. Ce type d’antenne est souvent fabriquée avec un substrat d’air. Il est
a noter que ’utilisation d’un diélectrique autre que I’air permet de miniaturiser davantage

I’antenne mais entraine des pertes supplémentaires et réduit 1’efficacité totale de I’antenne.

_ Elément rayonnant
Plague métallique

(CCE) )

0
Plan de masse "
A 4

Figure I-5 : Structure d’une antenne PIFA quart d’onde avec la distribution du champ
E

Ce type d’antenne est largement documenté dans la littérature et peut étre utilisé dans les
téléphones portables. Les travaux de A. Loutridis [17], présentent une antenne PIFA bi-bande

pour des applications mobiles fonctionnant dans la bande LTE 450 et GSM 900 (Figure 1-6).
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Cette antenne a été congue sur un substrat FR-4 et de dimensions de 7x7x70 mm?® (Ao/95x Ao/95%
A0/35) et est montée sur un plan de masse de dimensions 130x70 mm?. Elle est excitée par une
ligne microstrip qui doit étre reliée a un circuit d’adaptation dans le but d’améliorer le
coefficient de réflexion de I’antenne pour les deux bandes. L’antenne proposée présente une
bande passante de 6.1 MHz a - 10 dB pour la premiére résonance a 450 MHz et 28 MHz pour
la seconde résonance & 900 MHz. L’efficacité totale mesurée est de I’ordre de 17% (a 450MHz)
et 50% (a 900MHz).

511 (dB)

]
-16 " ll
[

20 - = - Measured
] —— Simulated

r T T T 1
04 05 08 a7 na o0g 1.0
Frequency (GHz)

(a) (b) (c)

Figure 1-6 : (a) Antenne PIFA bi-bande, (b) Géométrie et réalisation et (c) coefficient de

réflexion [17].

... Efficacité de
: : Bande Directivité
Références  Substrat Dimensions : rayonnement
passante (dBi)
(%)
Air  Aol6xAo/8xAd/35  6.5% '
[18] 6.9
20/5.3x A0/6.2X 96
[19] FR4 4.3% 4.93

Ao/15.7

Tableau I-1 : Tableau représentant les différents travaux dans la littérature de I'antenne
PIFA

Le Tableau I-1 représente une comparaison des performances de quelques antennes PIFA

recensées dans la littérature.
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1.2.3.1.2. Antenne fil plague monopolaire

L’antenne fil plaque est une structure présentant un compromis entre le monopole a toit
capacitif et I’antenne imprimée. Cette structure se distingue par sa compacité, sa topologie uni-
planaire et son rayonnement dipolaire qui peut étre adaptée aux systemes de communications
mobiles. La structure classique se présente sous la forme d’une antenne imprimée court-
circuitée par un fil de retour metallique reliant le toit métallique au plan de masse, comme décrit
la Figure 1-7. Il existe plusieurs formes pour le toit métallique (circulaire, carré, etc.). La
présence du fil de retour induit un effet inductif parallele a la capacité due au toit meétallique.
Ce dernier permet de créer un nouveau mode de fonctionnement a une fréquence inférieure a la
fréquence de résonance du mode fondamental de I’antenne imprimée. Un cable coaxial
contenant une ame centrale connectée au toit métallique de 1’antenne permet 1’excitation de

I’antenne [20].

Toit métallique
Ame centrale L

Plan de masse

Fil de retour
I_I_I a la masse

Figure I-7 : Structure d'une antenne fil plaque monopolaire

C. Delavaux [21] présente dans ses travaux une structure fil plaque avec deux fils de retour a la
masse dont les dimensions sont 29x29x10mm3(Ae/6x Ao/6X Ao/17 & 1.77GHz). Ces deux fils de
retour sont placés symétriquement par rapport a I’excitation dans le but de controler la partie
réelle et imaginaire de I’impédance d’entrée de la résonance parallele de I’antenne induite par
I’ajout du fil de retour (Figure 1-8). Cette structure présente une bande passante de 1’ordre de

3% autour de la fréquence de travail de 1.77 GHz avec un gain de 2.5dBi.
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Figure 1-8 : (a) Structure d’une antenne fil plaque avec deux fils de retour, (b)
diagramme de gain, (c) partie réelle de I’impédance d’entrée, (d) partie imaginaire de
I’impédance d’entrée, (e) coefficient de réflexion de I’antenne fil plaque [21].

Efficacité de
Références  Substrat Dimensions Bande passante rayonnement
(%)
[22] RO4003C Ao/5X Ao/5X Ao/30 2.5% 95.9
[23] FR4 A0/6.5X A0/6.5X Ao/46 1.83% 77

Tableau I-2 : Tableau représentant les différents travaux dans la littérature de I'antenne

fil plaque

Le Tableau I-2 montre les performances de deux antennes fils plaques de dimensions différentes

présentées dans la littérature.
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1.2.3.2. Modification de la geométrie de la structure

1.2.3.2.1. Insertion des fentes

L’insertion de fentes dans une structure rayonnante est souvent utilisée pour perturber la
circulation des courants sur le toit métallique. Les courants seront obligés de contourner ces
fentes et devront donc emprunter un trajet plus long que le chemin sans fente sur la structure.
L’insertion des fentes induit des effets capacitifs et inductifs qui permettent de modifier
I’impédance d’entrée de 1’antenne. Plus la taille d’une fente dans la structure est grande plus la
structure sera miniaturisée, c’est-a-dire que la fréquence de résonance de I’antenne va Se
déplacer vers les basses fréquences. lls existent plusieurs formes de fentes qui peuvent étre
repliées, sous forme U, L, H ou bien sous forme de papillon [24]-[27]. Les fentes peuvent étre
également intégrées dans le plan de masse pour réduire la taille de I’antenne. Cette technique
de miniaturisation permet également de rendre ce type d’antenne agile en fréquence par
I’intégration d’une capacité variable. L’inconvénient de cette méthode est I’augmentation du
facteur de qualité et par conséquent la diminution de sa bande passante ainsi que son efficacité

de rayonnement.

Le travail de thése de S. Sufyar [28] montre une antenne fil plaque de dimensions 28x 28
x4 mm? qui correspond & Ao/6.5x Ao/6.5x A0/46.8 & la fréquence de résonance de 1.6 GHz.
L’antenne comprend une fente repliée sur le toit métallique. La Figure 1-9 montre que
I’augmentation de la fente L diminue la fréquence de résonance de I’antenne. Cette technique
résulte dans une diminution du gain intrinseque, de 0 dBi (cas sans fente) a -8 dBi (avec une

fente de dimension L=90mm).
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Figure 1-9 : (a) Structure d’une antenne fil plaque avec une fente (b) Evolution de la
partie réelle et (c) La partie imaginaire de I’impédance d’entrée pour différentes
longueurs de fente [28].
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1.2.3.3. Utilisation d’une charge localisée

Une autre technique de miniaturisation consiste a utiliser des composants discrets qui
peuvent étre des charges résistives, capacitives ou encore inductives [29]-[31]. L’ajout de ces
composants aura pour conséquence de modifier la valeur capacitive et inductive totale de
I’antenne. En pratique, une charge résistive peut étre remplacée par un court-circuit qui
connecte 1’élément rayonnant au plan de masse (cas de transition d’une antenne patch a une
antenne PIFA) [32], [33]. Plusieurs exemples avec 1’ajout des charges capacitives et inductives
ont été¢ étudiés. En effet I’insertion d’une capacité permettrait d’'une part de rallonger la
longueur électrique de I’antenne et d’autre part d’introduire un effet capacitif. L’utilisation des
charges résistives dans 1’antenne implique la réduction de son efficacité de rayonnement due
aux pertes ohmiques de la charge d’une part, et a la concentration des courants dans la charge
d’autre part.

Nous illustrons ce point par un exemple présenté sur la Figure 1-10 d’une antenne fente
excitée par une ligne coplanaire intégrant deux capacités placées aux extrémités de la fente.
Ceci permet d’augmenter artificiellement la longueur électrique de 1’antenne et aboutit a une

réduction de 22% de la fréquence de résonance initiale [34].
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Frequency (GHz)
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Figure 1-10 : (a) Antenne fente intégrant des capacités discrétes et (b) coefficient de
réflexion pour différentes valeurs de capacités [34].

1.2.3.4. Utilisation d’un matériau diélectrique pour réduire la longueur d’onde
1.2.3.4.1. Matériaux a haute permittivité

L’utilisation de matériaux a forte permittivité permet de réduire les dimensions de
I’antenne. Cette technique consiste a utiliser ces matériaux en tant que substrats directement en-

dessous de 1’élément rayonnant [35]-[38]. Les antennes utilisant ce type de matériau souffrent
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souvent de deux inconveénients : les fortes pertes diélectriques du matériau et la concentration
du champ ¢lectrique qui génere un fort couplage capacitif entre 1’é1ément rayonnant et le plan
de masse. Ces inconvénients entrainent une réduction des performances de 1’antenne,
notamment d’un point de vue de son efficacité et de sa bande passante [39], [40]. Cependant,
I’augmentation de la permittivité de I’antenne diminue la longueur d’onde guidée ce qui permet
de miniaturiser 1’antenne. La longueur d’onde guidée et la permittivité sont reliées par
1I’équation (1-12) :
Ay = Ao (1-12)
VEriy

avec Ag la longueur d’onde guidée, Ao la longueur d’onde dans le vide, & et p, sont

respectivement la permittivité et la perméabilité relative du diélectrique utilisé.

Une étude réalisée par V. Natarajan [41] présente une antenne patch avec une fente replié
en U (Figure 11(a)). Cette antenne est excitée par un cable coaxial et est déposée sur un substrat
diélectrique de différentes valeurs de permittivité (er=2.2, er=4.5, er=9.8). Nous remarquons
sur la Figure 1-11(b) que I’augmentation de la permittivité diminue la bande passante de
I’antenne. De méme, la Figure I-11(c) montre 1’efficacité de rayonnement de 1’antenne en
fonction de sa fréquence pour différentes valeurs de permittivité. Nous constatons que
I’efficacité de rayonnement diminue de 83% pour un substrat avec une permittivité de er=2.2 a

40% pour un substrat avec une permittivité de er=9.8.
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Figure 1-11 : (a) Structure de ’antenne intégrant comme substrats des matériaux a
différentes permittivités (b) bande passante de I’antenne (c) Efficacité de rayonnement
pour différentes valeurs de permittivité [41].

1.2.3.4.2. Utilisation des métamatériaux

Les métamatériaux ont été largement utilisés afin de réduire la taille des circuits RF. En
effet, ces matériaux ont une structure metallo-diélectrique périodique inférieure a la longueur
d’onde de travail, avec des propriétés physiques singulieres qui ne sont pas accessibles dans la
nature (permittivité et perméabilité négatives) [42], [43].

Y. Lee [44] a étudié une antenne patch fabriquée sur plusieurs substrats avec différentes
valeurs de permittivités (er=3 et er=4.7). Le substrat est déposé sur un plan de masse uniforme
dans un premier temps et ensuite remplacé par un plan de masse périodiquement gravé de motifs
métalliques de type CSRRs (Complementatry Split Ring Resonators), comme le montre la
Figure 1-12. Les résultats de mesure de 1’antenne intégrant des CSRR dans le plan de masse
présentent une fréquence de résonance de I’antenne inférieure a celle d’un plan de masse

uniforme ce qui permet de miniaturiser 1’antenne étudiée.

Return Loss (dB)

Patch Only (eps=3)

<1 | [— Patch+CSRR (eps=3)
Patch only (eps=4.7)
= Patch+CSRR (eps=4.7)
Patch+CSRR (eps=3) sim
Patch+CSRR (eps=4.7) sim

8

Frequency (GHz)
(a) (b)
Figure 1-12 : (a) Géométrie de I’antenne patch avec un plan de masse chargée par des
CSRR (b) coefficient de réflexion pour différentes configurations et permittivités des
substrats [44]
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1.2.3.4.3. Utilisation de matériaux magnéto-diélectriques

L’intégration de matériaux magnéto-diélectriques dont la permittivité et la perméabilité
est supérieure a 1 dans une structure antennaire permet a la fois de miniaturiser et d’améliorer
les performances en termes de bande passante. En effet, Hansen et Burke [45] ont montré que
la largeur de bande passante d’une antenne patch intégrant un substrat magnéto-diélectrique
dépend des valeurs de la permittivité et de la perméabilité des matériaux et peut étre approchée

par I’expression suivante :

96 [Hx I

& Ao

~ (1-13)
v V2(4 + 1710,

Ou h la hauteur du substrat et Ao la longueur d’onde dans le vide.

L. Huitema présente dans son article [18] une antenne IFA composée d’un ruban métallique
replié autour d’un matériau magnéto-diélectrique (er=5.5 et ur=3.5) et fonctionnant dans la
bande DVB-H allant de 780 MHz a 862 MHz.

Matériau magnéto-diélectrique 5 — “'
P 5

(a) (b)

s11 (dB)

T i
——Matériau diélectrique sans perte
— Matériau magnéto-diélectrique sans perte
— Matériau magnéto-diélectrique considérée

25 —

B A 08

0.85 09 0.95
Fréquence (GHz)

Figure 1-13 : (a) Structure de I’antenne IFA présentée dans [18], (b) caractéristiques
électromagnétiques du matériau magnéto-dielectrique (c) coefficients de réflexion de
I’antenne dans trois cas différents[18].
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La Figure 1-13 (c¢) montre que I’utilisation des matériaux magnéto-diélectrique permet
d’augmenter la bande passante de 1’antenne de 4.12% dans le cas d’un diélectrique sans perte a

7.14% dans le cas de I’intégration d’un matériau magnéto-diélectrique.

1.2.4. Impact de DI’environnement proche sur le fonctionnement de

I’antenne

Comme mentionné précédemment, la miniaturisation d’une antenne Se heurte a des
limites fondamentales qui dégradent leurs performances. En effet, dans le cas des antennes
miniatures la distribution du champ électromagnétique se concentre au voisinage du dispositif,
ce qui rend leur comportement RF sensible a leur environnement proche (plan de masse, boitier,
chipset, corps humain). L’environnement est capable de dégrader le champ électromagnétique
de I’antenne miniature ce qui entraine une déformation de son diagramme de rayonnement, de
son efficacité ainsi que de son adaptation. Cette dégradation dépend de la position de 1’antenne.
C’est pour cela qu’il est essentiel d’étudier la position de I’antenne miniature dans son

environnement pour choisir sa position optimale lors de I’intégration dans le systeme RF.

L.Huitema et al. ont étudié dans 1’article [46] 1’impact sur le fonctionnement d’une
antenne fil plaque placée dans une cavité cylindrique de 10 mm de diametre et de 20mm de
longueur. Ce cylindre est équivalent a un canal auditif et est implanté dans I’oreille. Pour cela,
une sphére homogéne de diamétre 164mm a été considérée pour prendre en compte la forme de
la téte humaine en intégrant de chaque c6té (gauche et droite) un canal auditif contenant
I’antenne fil-plaque (Figure 14 (a), (b)). Différentes orientations d’antennes ont été étudiées a
I’intérieur du canal auditif. Une orientation normale (Figure 1-14 (c)) et une orientation
tangentielle a la surface de la téte (Figure 1-14 (d)) ont été étudiées. Les effets des orientations
et de I’environnement de 1’antenne sont présentés sur la Figure I-15 montrant la partie réelle de

I’impédance d’entrée et le parametre Sii.
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Figure I-14 : (a) Intégration de I'antenne dans I'oreille droite (b) et sa position dans la

sphere (c) position normale (d) et tangentielle dans le canal auditif
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Figure 1-15 : (a) Partie réelle des impédances d’entrée et (b) coefficients de réflexion
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pour différentes configurations de ’antennes a I’intérieur du canal auditif [46].

La Figure I-15 (a) montre une augmentation de la partie réelle de I’impédance d’entrée pour le

cas de deux orientations (normale et tangentielle), dans le cas ou la simulation de deux antennes

a eté faite avec un SMA (Specific Anthropomorphic Mannequin) qui est équivalent a un tissu

humain. Cette augmentation entraine une diminution de la bande passante avec une

désadaptation du parametre S11 (Figure 1-15 (b)). De méme, un décalage fréquentiel a été

obtenu lorsque I’orientation de 1’antenne dans le canal auditif est modifiée.

Une autre étude sur la position d’une antenne miniature dans un téléphone intelligent est

présentée dans ’article [47]. L’antenne étudiée était de type monop0le et des dimensions Ao/12
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X Ao/18 x Ao/125. Cette antenne est intégrée sur une carte SD et fonctionne sur la bande ISM a
2.4GHz. L’intégration d’une carte SD contenant I’antenne miniature dans un dispositif simplifié
composé d’une boite en plastique et d’un circuit imprimé a été étudié. La Figure 1-16 présente

les différents cas d’intégration dans un téléphone intelligent.

Central position

(a) (b)

Figure 1-16 : La position d’intégration de la carte SD contenant I’antenne (a) sur la

partie supérieure et (b) au milieu du téléphone [47].

La Figure I-17 présente les résultats de simulation de différents scénarios d’intégration dans le
téléphone intelligent. Les résultats montrent que la simulation de la carte SD contenant
I’antenne miniature seule présente une bonne adaptation ; par contre 1’intégration de la carte
micro SD dans le téléphone provoque un décalage fréquentiel avec une dégradation de la
fréquence de fonctionnement. Les résultats présentés sur la Figure I1-17 ¢, montrent également
une mauvaise adaptation de I’antenne lorsque la carte SD est connectée au circuit imprimée du
téléphone et intégrée au bord du téléphone. Par contre, le gain réalisé de 1’antenne augmente de
0.15 dBi (cas antenne seule) a 2 dBi (cas antenne connectée au circuit imprimée du téléphone)
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Figure 1-17 : Simulations de différents cas d’intégration dans un téléphone intelligent de
la carte SD avec ’antenne miniature (a) partie réelle de ’impédance d’entrée (b) partie
imaginaire de ’impédance d’entrée (c) coefficient de réflexion [47].

1.2.5. Conclusion

Dans cette partie, nous avons défini les antennes miniatures ainsi que leurs limites
fondamentales. Nous avons mis en évidence que le facteur de qualité est un parameétre
primordial définissant le fonctionnement des antennes miniatures et qu’il est directement lié a
leur bande passante. L’efficacité de rayonnement est aussi un parametre important qui distingue
les performances des antennes miniatures. Nous avons également présenté les différentes
techniques de miniaturisation telles que 1’ajout de charges localisées, fentes, courts- Circuits
ainsi que I’utilisation de matériaux diélectriques et magnéto-diélectriques. Nous avons montré
que la miniaturisation provoque une perturbation des performances de I’antenne et un décalage
de sa fréquence de fonctionnement. Dans la partie qui suit, nous nous intéresserons a remédier
aux problemes de la faible bande passante et du décalage fréquentiel induits par la
miniaturisation d’une antenne en détaillant les différentes techniques qui peuvent étre mises en

ceuvre pour rendre une antenne reconfigurable en fréquence.
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1.3. Antennes reconfigurables en fréguence

1.3.1. Définition de la reconfigurabilité d’une antenne

Traditionnellement, les systémes sans fil sont congus pour une application prédéfinie.
L’accroissement des besoins en moyen de télécommunication passe par la création de nouveaux
standards en fréquence (3G, 4G, Wifi, etc...) et pose des contraintes de plus en plus importantes
sur les systemes de télécommunication. En effet, les antennes miniatures classiques ne peuvent
pas répondre a ces nouvelles exigences, car elles fonctionnent sur des bandes étroites
prédéfinies et leur conception les soumet a des limites physiques fortes (bandes étroites,
efficacite, etc.). Les applications émergentes des communications sans fil nécessitent des
systéemes antennaires avancés qui sont capables de satisfaire les besoins en termes de
diversification fréquentielle, efficacité, faible encombrement et consommation. Pour cela,
I’antenne reconfigurable peut étre la solution pour répondre aux nouveaux standards. Une
antenne reconfigurable offre la possibilité de modifier une de ses caractéristiques
fondamentales comme sa fréquence de fonctionnement, son diagramme de rayonnement et/ou
sa polarisation en fonction de 1’utilisation spécifique souhaitée.

Cette agilité peut étre réalisée par un moyen électrique, mécanique ou optique, en
modifiant la distribution des courants électriques de 1’élément rayonnant par 1’utilisation d’un
élément accordable dans le dispositif. Cela permet de modifier les propriétés du champ
électromagnétique de I’antenne ainsi que son impédance [48]. Les antennes reconfigurables
doivent permettre de répondre de maniére dynamique et efficace aux besoins de plusieurs
standards de communication. Dans certains cas elles doivent étre capable de couvrir plusieurs
bandes fréquentielles pour diminuer le nombre de dispositifs antennaires dans le systeme de
réception/ transmission RF.

Les différents types de reconfigurations qui existent sont résumés de maniére
schématique sur la Figure 1-18. Dans ce travail de these, nos études seront focalisées sur la
reconfiguration fréquentielle des systémes antennaires, qui sera détaillée dans la suite de cette

partie.
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Antennes
reconfigurables

Reconfigurable en
diagramme de
rayonnement

Reconfigurable en Reconfigurable en
fréquence polarisation

Figure 1-18 : Schéma des types d’antennes reconfigurables

e Groupe 1 : antennes reconfigurables en fréquence.

Ces antennes permettent de modifier la fréquence de résonance sous une commande extérieure
(électriqgue ou magnétique) pour couvrir une bande de fréquence déterminée sans aucun
changement dans la structure physique. Il existe deux types d’agilités fréquentielles : antenne a

variations de fréquences discretes et antennes a variations de fréquences continues.

e Groupe 2 : antennes reconfigurables en diagramme de rayonnement

Les antennes reconfigurables en diagramme de rayonnement sont capables de modifier la
forme, le pointage et le gain des diagrammes de rayonnement tout en gardant une fréquence de
fonctionnement fixe. Les réseaux d’antennes sont généralement utilisés pour obtenir cette

fonctionnalité [49]-[52].

e Groupe 3 : antennes reconfigurables en polarisation

La reconfiguration d’une antenne en polarisation consiste a modifier sa polarisation (linéaire
ou circulaire) sans modifier sa fréquence de résonance ni son diagramme de rayonnement. Cette
méthode consiste a modifier le sens et ou la phase de circulation des courants sur 1’élément de
rayonnement d’une antenne [53]-[55].

Une antenne reconfigurable est dite idéale si elle est capable de varier de fagon immeédiate toutes
ses caractéristiques sur une trés large plage.

Dans notre travail, nous nous intéressons a la reconfiguration en fréquence des antennes
miniatures en apportant une attention particuliére a I’évolution de 1’adaptation et de I’efficacité

de rayonnement sur toute la plage d’accord fréquentiel

1.3.2. Antennes reconfigurables en fréquence
Le développement de la téléphonie mobile a permis 1’émergence de nouvelles méthodes

permettant de réaliser des antennes reconfigurables en fréquence. En effet, leur intégration
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assure une augmentation de la fonctionnalit¢ des dispositifs ainsi qu’une diminution
significative du nombre global de fonctions RF utilisées, ce qui rend le systéme plus efficace et
moins colteux.
Afin de rendre une antenne miniature agile en fréquence, il est nécessaire d’intégrer des
éléments actifs accordables qui permettent de modifier la longueur électrique effective de
I’antenne. Ces éléments intégrés peuvent étre des condensateurs variables dont la valeur de la
capacité varie en fonction d’un champ électrique externe (diode varactor ou condensateurs a
base de matériaux dont les propriétés électriques peuvent étre modifiées). Les antennes
intégrant de tels éléments présentent une fréquence de fonctionnement pouvant balayer une
bande de fréquence de maniere continue.
Une seconde technique est basée sur des commutateurs (les diodes PIN, les transistors a effet
de champ FET, les photodiodes, les MEMS ou des commutateurs a base de matériaux a
transition isolant-métal). Cette technique permet de varier la fréquence de résonance de
I’antenne de maniére discréte. Il existe aussi des antennes reconfigurables en fréquence qui
combinent les deux réglages, continu et discret [56].
Les performances d’une antenne reconfigurable en fréquence peuvent étre évaluees selon
plusieurs criteres (Figure 1-19). Certains de ces critéres peuvent étre extraits a partir du
coefficient de réflexion [57] :

eLe premier critére est I’accordabilité fréquentielle TR (Tuning Range) qui définit le
déplacement maximum de la fréquence de résonance de 1’antenne, il peut étre exprimé a 1’aide

de la relation suivante (1-14) :

(foh - fol)

TROO =1 v 1 100 (1-14)
2

Avec fon et fo correspondant respectivement aux fréquences de résonance haute et basse de
I’antenne reconfigurable en fréquence lorsque le module de coefficient de réflexion [S11| est
inférieure a -10dB.

e Un autre paramétre qui caractérise I’accordabilité fréquentielle d’une antenne est le
spectre total TS (Total Sprectrum) qui mesure les fréquences maximales et minimales a un
niveau de coefficient de réflexion inférieur a -10 dB sur lequel 1’antenne est capable de

transmettre sa puissance. Il est défini a I’aide de la relation suivante (1-15):

TS(%) _ (fmax _fmin) 100

%MZM ' (1-15)
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Comme décrit préecédemment, la reconfiguration en fréquence se divise en deux types : continue
et discréte. Une reconfiguration continue permet a 1’antenne de fonctionner sur une plage de
fréquence de maniére continue. A I’inverse, une reconfiguration discréte permet de fonctionner

sur des fréquences de résonances, a des valeurs prédéterminées dans la bande de

N SV
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fonctionnement.
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Figure 1-19 : Coefficients de réflexion d’une antenne reconfigurable en fréquence
indiquant les paramétres permettant d’évaluer les performances de I’antenne [57]

e L’efficacité de rayonnement est un critére important pour les antennes miniatures
reconfigurables en fréquence. L’intégration des dispositifs accordables dans 1’antenne impose
une réduction de son efficacité de rayonnement due aux pertes du composant intégre.

e La consommation de puissance et la tension injectée dans I’antenne pour obtenir une
reconfigurabilité de maniére efficace sont egalement des paramétres importants car I’antenne
est généralement intégrée dans un systéme portable qui posséde une batterie a faible tension. Il
est donc nécessaire de minimiser la consommation de ’antenne pour augmenter I’autonomie
de la batterie.

e La puissance RF injectée dans I’antenne (et dans 1’élément accordable intégré) est un
paramétre important puisqu’il faut que 1’antenne soit capable de fonctionner aussi bien en
émission qu’en réception sans distorsions majeurs de ses parametres (fréquence, bande
passante, efficacite).

e Plusieurs autres parameétres, comme la taille électrique de 1’antenne, le coit de
fabrication et son encombrement constituent des critéres également importants des antennes

reconfigurables en fréquence.
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1.3.3. Techniques de reconfiguration en fréequence

De nombreuses solutions existent pour rendre une antenne miniature reconfigurable en
fréquence. Nous détaillerons dans cette partie les solutions les plus recensées par la littérature
ce qui nous permettra de sélectionner les choix technologiques qui peuvent étre envisagés. Ces
solutions sont basées sur des éléments de type :

e Diodes varactors

e Diode PIN

e Transistor FET

e Banc de capacité discrete (DTC)

e Matériaux commandables électriquement dont les matériaux ferroélectriques
1.3.3.1. Utilisation des diodes varactors

Une diode varactor, ou encore diode a capacité variable, est constituée d’une jonction P-
N (Figure 1-20). Lorsqu’une tension variable en régime inverse est appliquée sur la diode
varactor, la valeur de la capacité de cette derniere va changer. Typiquement, les valeurs sont de
quelques centaines de femtoFarad (fF) a quelques dizaines de picoFarad (pF). L’avantage de
cette diode est la facilité de son intégration et la possibilité d’une reconfiguration fréquentielle
de facon continue. Néanmoins elle souffre de pertes relativement élevées pour des valeurs de

capacité faibles et des effets de non-linéarité pour des puissances RF > 5 dBm.

Anode M | Cathode Q
| &

Figure 1-20 : Symbole et exemple des diodes varactor commercialement disponibles [58]

La diode varactor est tres largement utilisée dans la littérature pour réaliser des antennes
miniatures reconfigurables en fréquence. Les travaux de T. Ikedaet présentent [59] une antenne
bi-bande a fréquence reconfigurable (Figure 1-21). La structure proposée est constituée de deux
patchs en anneaux fendus avec deux diodes varactors montées sur chaque anneau. L’intégration
de ces diodes varactors permet de modifier la longueur electrique du patch anneau. Ensuite, ces
patchs sont excités par une sonde d’alimentation en forme de L placée sur la face inferieure du

substrat.
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Figure 1-21 : Structure d’antenne bi-bande reconfigurable en fréquence : (a) face
supérieure (b) face inferieure (c) coupe transversale [59]

Les fréquences de résonances de I’antenne sont controlées par les diodes varactors
montées sur les anneaux. Deux circuits de polarisation sont déposés sur la face inférieure de
I’antenne et reliés aux anneaux par des vias métalliques capables d’alimenter les diodes
varactors. Les tensions de polarisations V1 et V2 varient entre 0V et 10V. La fréquence
d’adaptation de I’antenne varie de 3.2 GHz a 3.7GHz pour le premier mode de fonctionnement
(lorsque V1 varie et V2=0) ce qui equivaut a une agilité (TS) de I’ordre de 14.5 %. En ce qui
concerne la deuxiéme bande de fréquence de fonctionnement, la variation de la tension V2 en
fixant V1 a 0V, entraine une variation de 4.3 GHz a 5.4 GHz (agilité TS de I’ordre 22.7%). Ces
résultats sont présentés sur la Figure 1-22.
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Figure 1-22 : Coefficient de réflexion de ’antenne : (a) V1 variable et V2=0V (b) V2
variable et V1=0V[59]
La reconfiguration d’une antenne miniature peut étre aussi réalisée avec une seule diode
varactor. Dans I’antenne fil plaque monopolaire de dimensions Ao/13,4x Ao/13,4x A0/93,6 & 800
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MHz présentée précédemment (partie 1.2.3.2.1, Figure 1-9(a)), S. Sufyar et al [60] ont intégré
une diode varactor dans la fente de I’antenne permettant de modifier sa longueur électrique
entrainant ainsi une modification de I’impédance d’entrée de 1’antenne et donc de sa fréquence
de résonance (Figure 1-23). La variation de la tension appliquée sur la diode varactor de 8V a
18V permet de couvrir une bande de fréquence allant de 800MHz a 900MHz avec une bande
passante instantanée de 1%. L’efficacité de rayonnement mesurée varie entre 3% (0V) et 25%

(18V) dans la bande de fonctionnement.
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Figure 1-23 : Reconfiguration en fréquence d’une antenne fil plaque (a) prototype réalisé
(b) structure de I’antenne (c) coefficient de réflexion de I’antenne mesuré pour
différentes valeurs de tension (d) partie réelle (e) partie imaginaire de I’impédance
d’entrée de I’antenne pour différentes valeurs de tension [60]

Le Tableau I-3 présente quelques exemples de performances des antennes reconfigurables en

fréquence intégrant une diode varactor.

Efficacit¢ de  Tension Puissance

Type Agilité
Réf Jantenne Dimensions (TR%) rayonnement appliquée RF
(%) maximale acceptée
Ao/49x -8 dBm
[61] IFA A0/91x 60 [5-25] 22V
A0/160
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A0/6.8x -

31 20V
[62] PIFA Aol4.2x [25-50]
24 10V
Ao/135
Ao/2.1x -
[63] Patch A0/2.1x 44 i 13V
Ao/41
Ao/4.1x -
[64]  Patch A0/15.3x 10 - 6V
Ao/177

Tableau 1-3 : Tableau comparant les performances de différentes antennes
reconfigurables en fréquence utilisant une diode varactor

L’agilité fréquentielle obtenue avec ce type de solution est optimale et est directement liée a
I’agilité¢ des diodes varactor. Un autre avantage de ces éléments est leur faible consommation
puisqu’elle ne dépasse pas le pJ. Cependant, la miniaturisation d’une antenne conjuguée a sa
reconfigurabilité¢ fréquentielle par 1’ajout de diodes varactors impliquent des efficacités de
rayonnement souvent faibles dues aux pertes intrinséques de la diode. Un autre point faible de
ces composants est qu’ils présentent une forte non-linéarité en termes de puissance RF injectée,
impliquant qu’une antenne intégrant des diodes varactor ne pourra étre utilisée et fonctionner

qu’en mode réception.
1.3.3.2. Utilisation de diode PIN

La diode PIN (Positive Intrinsic Negative diode) est un dispositif semi-conducteur
composé de deux couches dopées P et N, séparées par une couche intrinséque non dopée. Elle
fonctionne sur deux états avec une commutation trés rapide. Elle est utilisée pour les
applications hyperfréquences. En appliquant une polarisation directe, la diode PIN passe a son
état « ON » avec une impédance extrémement faible qui peut étre modélisée par un court-
circuit. En inversant la polarisation, la diode PIN passe a son état « OFF », dans ce cas, elle

présente une impédance trés grande.

‘° _p]n_

Figure 1-24 : Images des diode PIN commercialisables et sa schéma de la jonction [65]
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Plusieurs travaux ont utilisé les diodes PIN pour obtenir des antennes reconfigurables en
fréquence. X. Liu présente une antenne monopole reconfigurable en fréquence en utilisant
quatre diodes PIN (Figure 1-25) [66]. La combinaison des états ON et OFF de ces diodes permet
a I’antenne de fonctionner, de maniére discréte, sur différentes bandes de frequence. Dans le
cas 1, lorsqu’une diode n’est pas polarisée et les 3 autres diodes sont polarisées, cette antenne
est capable de couvrir une seule bande de fréquence allant de 2.4 GHz a 2.9 GHz. Dans le cas
2, lorsque seulement deux diodes PIN sont polarisées, 1I’antenne est bi-bande et fonctionne sur
les bandes [2.4GHz-2.9GHZz] et [5.09GHz-5.47GHz]. Dans le cas ou une seule diode PIN sur
les quatre est polarisée (cas 3) ’antenne est capable de couvrir une trois bandes de fréquence
(3.7-4.26GHz / 5.3-6.34GHz / 8.08- 8.8GHz). La Figure 1-26 montre les coefficients de
réflexion en fonction de la configuration choisie. Les bandes passantes sont comprises entre 7

% et 19% selon la combinaison considérée avec un gain supérieur a 3.38 dBi mesuré a 2.6GHz.
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Figure 1-25 : Structure d’une antenne monopole reconfigurable (a) et prototype réalisé

(b) [66]
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Figure 1-26 : Coefficients de réflexion de I’antenne monopole pour différents états des
diodes PIN : (a) D1 D2 D3 ON et D4 OFF (b) D1 D2 ON et D3 D4 OFF (c) D4 ON et D1
D2 D3 OFF [66]

Le Tableau I-4 présente et résume quelques résultats issus de la littérature des différents types

d’antennes miniatures intégrant des diodes PIN.
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..... Efficacité de Tension
Type Agilité Puissance

Réf Dimensions rayonnement maximale
d’antenne (TR%) y Consommée

(%) appliquée

Ao/12,5x
[67] Monopole  2A0/11,7 X 31 63-68 +/- 1V 0.5 mw
A0/218
20/10,4 X
Patch a
[68] Ao/12 X 30 20-58 +/- 3V 0.17 mW
fente
Ao/37,5
A0/3.2 X
[69] PIFA Ao/7,8 X 17 65-85 +/- 1V 0.8 mW
A0/38

Tableau I-4 : Tableau représentant une comparaison entre les performances de
différentes antennes reconfigurables en fréquence utilisant des diodes PIN

L’agilit¢ des antennes intégrant des diodes PIN peut étre équivalente a celle des diodes
varactors, cependant il est important de rappeler que cette agilité est discréte c’est-a-dire que
I’antenne n’est pas capable de balayer continuellement une bande de fréquence fonctionnement
considérée. Méme si les tensions appliquées sont faibles, le courant délivré est quant a lui éleve,
ce qui implique une consommation de 1’ordre de la dizaine de mJ. Ce type de composant est
linéaire en puissance et peut étre intégré dans une antenne fonctionnant en mode émission. Il
présente cependant des pertes relativement élevées entrainant une diminution de 1’efficacité de

I’antenne.
1.3.3.3. Utilisation des transistors FET

Le transistor a effet de champ ou Field Effect Transistor (FET) est un commutateur
commandé et utilisé pour des applications hyperfréquences. Ce transistor est constitué d’un
canal (entre la source et le drain) dans lequel va circuler un courant contrdlé par le biais d’un
champ électrique appliqué sur la grille. Les commutateurs FET présentent une faible tension de
polarisation avec une consommation du courant quasiment nulle. Par contre cette technique
présente des pertes d’insertions élevées induites par sa forte résistance en série a 1’état passant.
X. | Yang et al [70] présentent une antenne monopole reconfigurable en utilisant un
commutateur constitué d’un transistor a effet de champ a base d’AsGa. Le commutateur est
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intégré dans le monopole de maniere a changer la longueur du trajet du courant sur 1’élément
rayonnant. Cette antenne, présentée Figure 1-27, est imprimée sur un substrat RO4350B (de
permittivité relative 3.48 et de perte diélectrique 0.0037) d’épaisseur 1.524mm, et est alimentée

par une ligne microstrip d’impédance caractéristique 50€.

Rectangle ring switch land pattern Transistor
i
-—19.40 - f Ground Pad
s :
750 450 B A @ 0.40 Via A
T 150 U e /an a e .
Vg s | \ ®0.25ViaB
e | 0 [N ‘Driver lines
I T3
1.10 ... 1030 - — Control Pads
? strips ;
y 12.30 p 9.50
- ~340 ’
I (I}
b 30.00 -

(@) (b) (c)

Figure 1-27 : Antenne monopole reconfigurable en fréquence : géométrie de I’antenne
proposée (a) vue dessus (b) vue dessous (c) image du prototype fabriqué[70]
Lorsque le commutateur FET est polarisé par une tension de 3.3V (état ON), I’antenne agit
comme un patch monopolaire et peut couvrir la bande 2.3-3GHz, soit une bande passante de
I’ordre de 26.4%. A 1’état OFF du commutateur FET, I’antenne prend la forme d’un anneau en
U et fonctionne sur deux bandes 1.65-2GHz (19.2%) et 3.4-3.97GHz. Cette antenne présente

une efficacité de rayonnement supérieure a 75% dans les deux états de fonctionnement.

0
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m —_—
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Frequency (GHz) Frequency (GHz)
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Figure 1-28 Mesure et simulation des coefficients de réflexion S11 de I’antenne présentée
sur la Figure 27 : (a) état ON (b) état OFF[70]

Le Tableau I-5 présente les performances des différentes antennes reconfigurables intégrants
des commutateurs FET recensées dans la littérature.
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Efficacité de  Tension Puissance

Type Agilité
Ref Jantenne Dimensions (TR%) rayonnement appliquée consommée
(%) maximale
Ao/26X -
[67] Fente A0/166 X 50 8-33 -
A0/625
[71] Fente - 10 - 1v -
Ao/7 X Aol9 -
[70] Monopole 30 75 3.3V
X Ao/118

Tableau I-5 : Tableau représentant une comparaison entre les performances de
différentes antennes reconfigurables en fréquence utilisant des transistors FET

Les transistors FET sont utilisés comme des commutateurs permettant la reconfiguration
fréquentielle discréte d’une antenne. Leur consommation est élevée et leur implémentation

(circuit d’alimentation) relativement difficile.
1.3.3.4. Utilisation des capacités discretes (DTC)

La capacité variable DTC (Digitally Tunable Capacitor) est une solution pour rendre les
dispositifs (filtres, antennes) agiles en fréquence de facon discrete. Cette capacité est basée sur
une technologie UltraCMOS. Grace a ses performances de tenue en puissance ( jusqu’a
+38dBm) avec une vitesse de commutation trés rapide (5us) et une faible consommation
d'énergie [72], elle offre des solutions intéressantes pour les applications d’agilit¢ RF . LaDTC
est constituée d’un ensemble des capacités fixes montées en parallele et mises en série avec des
commutateurs & base de transistor permettant de définir la résolution capacitive du composant
global (5 capacités en paralléle offrent un ensemble de 32 états capacitifs discrets). Cette
capacité permet de recevoir des commandes numériques a partir d’une interface de contréle SPI
(Serial Peripheral Interface) qui permet de modifier la valeur de la capacité globale selon 1’état

choisi grace a la sélection des commutateurs spécifiques [73].
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Figure 1-29 : Capacité DTC commercialisable (a) Photographie de la capacité (b) son
empreinte (c) et le schéma de son fonctionnement

Le Huy et al présentent[74], une antenne reconfigurable en fréquence pour les terminaux
mobiles de 5eme génération (5G) utilisant une capacité DTC (Figure 1-30). Une carte
d’acquisition contenant un microcontroleur reli¢ aux pads de la capacit¢ DTC, permet
d’envoyer un signal numérique pour sélectionner un des 32 états capacitifs possibles du
dispositif DTC Le choix de 1’état 0 a 31 permet de modifier la valeur de la capacité DTC de
0.6pF a 1.42pF. Les auteurs montrent dans la Figure 1-31, que la variation de la capacité globale
permet de couvrir les bandes suivantes: LTE 600/700 et GSM 850/900, UMTS, LTE
1800/2600. L’efficacité totale mesurée dans la bande LTE et GSM varie entre 30% pour 1’état
0 et 63% pour 1’état 31.

DTC
equivalent
model

Ground Plane Feeding Point

(a) (b) (c)

Figure 1-30 : Antenne monopole intégrant une capacité DTC (a), géométrie de ’antenne
proposée (b) et image du prototype réalisé(c) [74]
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Figure 1-31 : Le parametre VSMW de I’antenne présentée sur la Figure 30 (a) mesure et
simulation dans la bande LTE et GSM (b) mesure pour différentes valeurs de capacité
dans la bande UMTS/LTE [74]

L’antenne présentée dans cet article est un monopole avec un élément antennaire parasite
proche de 1’¢lément de rayonnement dont le but est de couvrir plusieurs bandes de fréquences.
Cette antenne de dimensions 40x10x6mm?3 (Ao/11.5 X A0/46.15 X Ao/14 & 650 MHz) est congue
sur un substrat de type FR4-epoxy de dimensions 130 x 70 x 0.8mm?3 de constante diélectrique
4.4 et de tangente de perte 0.02.

En examinant le schéma équivalent de ce type de composant, il s’avere que ses pertes
intrinséques sont élevées puisque les résistances séries introduits par le dispositif DTC peuvent
aller jusqu’a 5Q. L’agilité des dispositifs DTC est discrete mais le pas de quantification des
valeurs de capacités est suffisamment fin pour assimiler son fonctionnement a une capacité
variable continue. L avantage principal de ce type de composant est sa linéarité en puissance
puisqu’il reste linéaire jusqu’a 38 dBm. Cependant, les inconvénients majeurs sont leur contrdle
numérique impliquant une intégration difficile au sein d’une antenne et sa fréquence de

fonctionnement n’excédant pas 3 GHz.

1.3.3.5. Utilisation des dispositifs MEMS (Micro- Electro- Mechanical Systems)

L’utilisation des commutateurs MEMS RF est aussi une des solutions permettant
d’obtenir la reconfiguration fréquentielle. En effet, les dispositifs MEMS RF sont des
commutateurs mécaniques dont les propriétés électriques varient sous 1’action d’une force
électrostatique. En général, il peuvent exister des topologies différentes pour les commutateurs
MEMS RF : des ponts [75] ou des poutres suspendues [76] comme le présente la Figure 1-32.
La premiére est formée d’une électrode de la forme d’un pont et est soutenue par deux ancrages
tandis que la deuxiéme est soutenue par un seul ancrage. Théoriquement, ces deux topologies
présentent un gap d’air qui peut étre défini par une capacité Coff Qui Sépare la poutre de la
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deuxiéme zone de contact. En effet, il existe deux types de MEMS : MEMS a contact ohmique
et MEMS a contact capacitif. Pour un MEMS ohmique présente deux états distincts : en absence
d’un actionnement électrostatique, le MEMS est a 1’état OFF avec un gap d’air entre la poutre
mobile et le contacte qui empéche le signe RF de passer a la sortie du dispositif. Cependant, a
I’état ON, la poutre du MEMS s’abaisse jusqu’a ce qu’elle vienne en contact avec la zone
d’ohmique de la sortie du dispositif (contact métal/métal). Dans ce cas, le MEMS présente une
résistance de quelques ohms.

Pour les MEMS a contact capacitif (Figure 1-32(c)), une couche diélectrique est deposée sur
I’¢lectrode inférieure permettant a la fois de I’isoler de I’électrode/ pont mobile lors de
I’actionnement électrostatique et de créer une capacite MIM (Métal-Isolant-Métal) lorsque la
poutre est en contact avec la couche diélectrique. Ce commutateur se distingue par un faible
temps de réponse, une durée de vie plus longue, une tres faible consommation de puissance,
une bonne linéarité et une bonne tenue en puissance. Le commutateur MEMS RF de type
capacitif présente deux états: un état haut lorsque le commutateur n’est soumis a aucune
polarisation. Dans ce cas, le MEMS est équivalent a une capacité série faible. L’autre état est
dit passant (en appliquant une polarisation entre 1’élément mobile et 1’électrode fixe
d’actionnement) lorsque la poutre se déforme pour venir en contact avec le diélectrique
couvrant 1’électrode fixe, permet au dispositif d’évoluer vers un état avec une capacité série de
valeur plus élevée. Dans ce cas le MEMS est associé a deux valeurs de capacité (Con, Cotf) [77].
Dans le cas du dispositif MEMS a contact ohmique (Figure 1-32(b)), il n’y a pas de diélectrique

entre la poutre et la deuxiéme zone de contact.

Anchor
Anchor Pull Down Dielectric
/ Electrode =
/ Electrode

Al Membt

Anchor Switch AI Memt

Pull-Down
Electrode
(a) (b) (c)

Figure 1-32 : (a) Photographie d’un commutateur MEMS fabriqué a XLIM (b) topologie
MEMS de type ohmique (c) topologie MEMS de type capacitif
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G. Chaabane et al présentent [78] une antenne PIFA reconfigurable en fréquence intégrant trois
commutateurs MEMS (Figure 1-33). L’ajout de ces commutateurs dans la structure permet de
relier le patch métallique principal de 1’antenne & des patchs auxiliaires de différentes
dimensions. Cette technique permet de modifier la longueur électrique de 1’élément rayonnant
ce qui provoque une modification de la fréquence de résonance de I’antenne de fagon discrete.
La combinaison des différents états de fonctionnement des MEMS (8 états possibles) permet a
I’antenne de fonctionner sur différentes fréquences et permet de couvrir la bande [1.52-2.25
GHz] avec une efficacité totale supérieure a 52 % (Figure 1-33). La linéarité de I’antenne a été
mesurée en injectant une puissance RF a I’entrée du dispositif allant jusqu’a 28dBm. La mesure
du ACPR (Adjacent Chanel Power Ration) de I’antenne est égale a 42dB. Il est a noter que la
tension appliquée sur chacun des commutateurs MEMS est de 50V.

Duroid B, BB RF-MEMS switches

substrate =11 Auxiliary patch
o AZI
- L]
KK
MEMS Switches
Al | reed and bias
point & yias
SRERERERS
Ground plane
B, Main radiating element

(a) (b)

Figure 1-33 : Antenne PIFA reconfigurable en fréquence (a) prototype de I’antenne et
(b) photographie de I’antenne fabriquée [78]
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Figure 1-34 : Coefficient de réflexion de I’antenne présentée sur la Figure 33 en fonction
de différents états d’actionnement des dispositifs MEMS (a) simulation et (b) résultats
expérimentales [78]

Un autre exemple d’antenne agile en fréquence utilisant la technologie MEMS avec une tension

de commande faible est présenté par H. Mirzajani et al [79]. La structure proposée dans ce cas
est une antenne patch excitée par une ligne microstrip d’impédance d’entrée 50Q2. L’antenne
est déposée sur une membrane de silicium suspendue par quatre commutateurs a méandre au-

dessus d’une ligne d’alimentation (Figure 1-35 a). Ces connecteurs sont équivalents a des
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ressorts qui peuvent se déformer mécaniquement sous effet joule. L’intégration de ces
commutateurs dans la structure permet de modifier le gap d’air au-dessous de 1’élément

rayonnant et ainsi la fréquence de résonance de I’antenne.
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Figure 1-35 : Antenne reconfigurable (a) prototype et principe de fonctionnement et (b)
coefficient de réflexion en fonction de la tension appliquée [79].
Une tension continue variable entre OV et 1.25V permet d’actionner, par chauffage a effet Joule

les quatre ressorts & méandres et de baisser mécaniquement la membrane du silicium de 2 a
Oum. Cette modification entraine une variation de la fréquence de résonance de 1’antenne et
permet de couvrir une bande de 500MHz allant de 14.625 GHz (2um de déplacement) a
15.12GHz (Opum de déplacement) (Figure 1-35 b).

1.3.3.6. Utilisation des matériaux agiles

Une autre solution pour réaliser des antennes reconfigurables en fréquence consiste a
utiliser des matériaux dits « commandables » ou « agiles » dont les propriétés électriques,
diélectriques ou magnétiques peuvent se modifier sous I’application d’un champ électrique ou
magnétique externe. Ces matériaux peuvent étre utilisés comme un substrat sur lequel sont
réalisés les éléments rayonnants. Cependant, ces matériaux peuvent aussi étre sous forme de
charges localisées congues a base de couches minces. Dans cette partie nous citerons différents
types de matériaux qui peuvent étre utilisés pour rendre une antenne miniature agile en
fréquence.

1.3.3.6.1. Les matériaux a transition Isolant-Métal de type dioxyde de vanadium (VO3)

Le dioxyde de vanadium est un composé inorganique de formule VO,. Ce type de

matériau présente une transition de phase ultra rapide (<1 ps lors de son activation optique) et
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réversible entre un état isolant a température ambiante et un état métallique pour des
températures supérieures a 68°C. La transition isolant-métal dans le VO peut étre activée par
un stimulus thermique [80], électrique [81], optique [82] ou méme sous I’effet de pression ou
de contraintes externes [83]. Les couches minces deVO2 se comportent comme des isolants a
la température ambiante, elles présentent donc une résistivité trés importante (Figure 1-36). A
partir d’une température de transition (TwmiT, autour de 68°) le matériau se transforme pour avoir

le comportement d’un métal avec une résistivité faible.
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Figure 1-36 : Variation de la résistivité en fonction de la température d’une couche
mince de VO: [80].

L. Huitema et al présentent [84] une antenne fente agile en fréquence intégrant un commutateur
a base VO de dimensions Ao/5,3x A0/20,3 a 31,4GHz congue pour des applications dans le
domaine millimétrique,. Le commutateur & base de couche mince de VO d’épaisseur 200 nm
est déposée sur un substrat de saphir de 410um (Figure 1-37). Une ligne microstrip d’impédance
caractéristique égale a 50Q a été déposée sur la face avant de la structure afin d’exciter la fente.
Un commutateur a base de VO2 a été intégré dans le stub pour modifier sa longueur électrique.
Le changement de la longueur électrique du stub entraine une modification dans la fréquence
de résonance de I’antenne fente. Une résistance de choc a été connectée entre la fin du stub et
la ligne reliée a la masse pour que la tension DC retourne a masse. Un signal RF et une tension
DC a la fois sont injectés dans la ligne d’excitation grace au té de polarisation permettant
d’exciter la fente et polariser le commutateur VO2.

A I’état OFF, la couche VO se comporte comme un isolant, I’antenne fonctionne dans ce cas

a la fréquence de 37GHz avec une efficacité totale de 86%. L’application d’une tension DC
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égale a 2V aux bornes du commutateur permet a la couche de VO, de passer a son état

métallique. Cette technique permet de modifier la longueur du stub de ’antenne ce qui va

entrainer une variation de la fréquence d’adaptation de I’antenne (33GHz a I’état ON).

L’efficacité totale mesurée a 1’état ON est de I’ordre de 85.3%.
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Figure 1-37: (a) Design de I’antenne intégrant un commutateur VO2 (b) image du
prototype de I’antenne réalisé (c) Mesure et simulation du coefficient de réflexion de
I’antenne pour les deux états du commutateur a VO2 [84]

1.3.3.6.2. Les cristaux liquides

Ce type des matériaux sont appelés « cristaux liquides » car leur état passe par des phases

intermédiaires, ou mésophases, entre un état liquide et un état solide. Pour les applications

hyperfréquences, nous nous intéressons a la phase nématique caractérisee par une forte

anisotropie diélectrique obtenue par I’application d’un champ statique électrique ou

magnétique. En effet, I’application d’une tension électrique entre deux électrodes de deux cotés

d’un substrat intégrant des cristaux liquides modifie la valeur de la permittivité relative du

substrat. La Figure 1-38 montre la variation de I’ orientation des molécules en fonction du champ

électrique appliqué qui va entrainer une variation de la permittivité des cristaux liquides.
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Figure 1-38 : Schéma de I’orientation des molécules des cristaux liquides sous I’action

d’un champ électrique.

Plusieurs travaux ont étudié la reconfiguration en fréquence des éléments antennaires utilisant
des cristaux liquides [84, 85]. Liu et al [86] montrent une antenne patch reconfigurable utilisant
des cristaux liquide comme substrat. Le patch de dimensions 20x15 mm? (Ao/2.7x Ao/3.6 X
20/108) est excité par une ligne microstrip et est déposé sur un substrat d’épaisseur 0.5mm, de
permittivité relative 2.2 et de tangente de pertes 0.12. L’augmentation de la tension appliquée
de OV a 10V modifie la valeur de la permittivité de 2.72 a 3.17 et entraine une variation de la
fréquence de résonance de 5.7GHz a 5.5 GHz. Ce décalage se traduit par une agilité de I’ordre
de 4% sous I’application d’un champ de 0.2kV/cm. L’efficacité totale de I’antenne mesurée a
0V est de I’ordre de 20% et augmente jusqu’a 35% sous 10V.
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Figure 1-39 : Antenne patch reconfigurable intégrant des cristaux liquides (a) structure
de I’antenne (b) coefficient de réflexion pour différentes tensions appliquées [86].

Le faible champ électrique appliqué sur ce type de matériaux présente un grand avantage.
Cependant ces matériaux souffrent de fortes pertes diélectriques et d’un temps de réponse qui

peut atteindre quelques dizaines de secondes.
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1.3.3.6.3. Utilisation des matériaux ferromagnétiques

Les ferromagnétiques comme le CoNb, CoZr, FeMB, etc sont des matériaux dont la
perméabilité peut étre modifiée en fonction du champ magnétique appliqué. Dans le domaine
des hyperfréquences, les ferrites sont les matériaux magnétiques les plus utilisés dans la
littérature. Leurs avantages majeurs sont leurs faibles pertes diélectriques. Cependant le
dispositif de commande basé¢ généralement sur I’utilisation de volumineuses bobines de
Helmholtz ou d’aimants permanents rend les structures tres encombrantes et complique leur
intégration dans les antennes miniatures. F. Ghaffar et al présentent [87] une antenne de type
hélice déposée sur un substrat ferrite de permittivité (er=15) (Figure 1-40). L’application d’un
champ magnétique sur la ferrite entraine un décalage de la fréquence de résonance de 13.5 GHz
(sans application du champ) a 12.5 GHz (sous un champ magnétique de 3250 Gauss) ce qui est

équivalent a une agilité de I’ordre de 10%.
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Figure 1-40 : (a) Principe et structure de I’antenne hélice reconfigurable (b)
photographie du prototype réalisé et (c) coefficient de réflexion en fonction du champ
magnetique appliqué [87]

1.3.3.7. Utilisation de matériaux ferroélectriques

Les matériaux ferroélectriques comme le BST, LaTiON, KNT, etc sont des matériaux
non linéaires dont la permittivité relative varie en fonction du champ électrique qu’on leur
applique. Ces matériaux sont particuliérement intéressantes en tant qu’¢léments accordables en
raison de leurs caractéristiques qui combinent a la fois une forte accordabilité et des pertes
pouvant étre faibles, permettant d’envisager leur intégration dans des dispositifs microondes
tels que des filtres, des antennes et encore des déphaseurs [88]-[90]. Ces matériaux présentent
plusieurs avantages tels qu'une forte agilit¢ qui peut dépasser 82% sous un faible champ
électrique appliqué [91], une bonne tenue en puissance et un temps de réponse tres rapide
(<Ins). De plus, la facilité¢ d’intégration d’une commande électrique rend le dispositif a base

des matériaux ferroélectriques facilement intégrable dans les applications microondes,
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comparativement aux matériaux ferromagnetiques qui nécessitent une commande magnetique
complexe a intégrer. Cependant, ces matériaux présentent deux principaux inconvénients : les
pertes diélectriques qui doivent étre maitrisées a hautes fréquences et leur sensibilité a la
température (variation de leur permittivité avec la température). Plusieurs études ont été
réalisées pour minimiser les pertes diélectriques de matériaux en jouant sur la composition
chimique intrinseque du matériau [92]-[94] ou par leur co-intégration avec des couches
diélectriques (compositions mixtes ferroélectrique/diélectrique) [95]-[98].

Plusieurs travaux dans la littérature utilisent les matériaux ferroélectriques pour étudier la
reconfigurabilité des dispositifs hyperfréquences.

Les matériaux ferroélectriques peuvent étre utilisés dans une structure antennaire sous la forme
d’un substrat (a permittivité commandable) sur lequel 1’élément de rayonnant est déposé
directement. Une autre maniére d’intégration consiste a concevoir des capacités variables a base
de couches minces ferroélectriques, intégrables de maniére localisée dans la structure du futur

dispositif agile.
e Intégration de capacités variables a base de matériaux ferroélectriques

L’intégration d’une ou de plusieurs capacités dans une structure antennaire reste la solution la
plus utilisée dans la littérature. En effet I’intégration d’une capacité ferroélectrique permet de
modifier la longueur électrique de I’antenne et ainsi son impédance d’entrée en fonction d’un
champ électrique externe appliqué sur la capacité.

V.Nguyen et al [99] décrivent la conception d’une antenne fente chargée par une capacité
variable a base de couche mince ferroélectrique de type BaosSro2TiOs. La capacité MIM
(Métal-lIsolant-Métal) présentée sur la Figure 1-41 (a) est intégrée dans la fente de I’antenne et
connectée au bord de la fente par des lignes. Cette antenne est capable de couvrir une bande
passante de 104 MHz pour une fréquence allant de 670MHz (0V) jusqu’a 774MHz (30V). Cette
variation en fréquence se traduit par une agilit¢ de 1‘ordre de 14.5% sous 30V, ce qui est
équivalent a un champ de 375kV/cm applique sur la capacité ferroélectrique. L’intégration de
la capacité MIM dans I’antenne permet la miniaturisation de 70% par rapport a la fréquence de

résonance initiale de I’antenne congue sans capacité.
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Figure 1-41 : (a) Schéma d’une antenne fente avec un varactor a base d’une couche
mince ferroélectrique et (b) coefficient de réflexion de I’antenne pour différentes valeurs
de tension appliqués sur la capacitée MIM [99]

Un autre exemple d’une antenne anneau intégrant six capacités MIM a base des couches

ferroélectriques dans la fente a été réalisé par Li et al [100] ( Figure 1-42). Le matériau utilisé

pour concevoir les condensateurs est de type BaosSrosTiOz d’épaisseur 200nm. Cette antenne

est capable de couvrir une large bande de fréquence allant de 5.57 GHz a 7.33 GHz sous une

tension 7V. L’agilit¢ de I’antenne est de 1’ordre de 27.3% sous un champ de 350 kV/cm

appliqué sur les capacités ferroélectriques (correspondant a 7V). L’antenne est caractérisée sous

une puissance de 18.8 dBm a 0V a 5.6 GHz. Un gain minimal de 10.8 dBi a été mesuré lorsque

I’antenne est polarisée par une tension de 7V.
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Figure 1-42 : (a) Prototype de I’antenne anneau intégrant six capacités MIM
ferroélectriques, (b) structure d’un capacité MIM intégrée dans I’antenne (c) photo de la
capacite réalisée, (d) coefficient de réflexion de ’antenne pour différentes valeurs de
tension appliqués sur les capacités MIM et (e) diagramme de rayonnement de I’antenne
mesuré a 7V [100]

Un autre type de capacité ferroélectrique est présenté dans [101] pour étudier la reconfiguration
en fréquence d’une antenne miniature. Trois capacités interdigitées a base de couche mince
BST (Barium Strontium Titanate) ont été intégrées dans la fente d’une antenne patch coplanaire
(Figure 1-43). Cette capacité est constituée de 3 doigts déposés directement sur une couche
mince de 200 nm. La variation de la tension appliquée sur les capacités de 0V a 39V permet a
I’antenne de couvrir une bande de fréquence allant de 15.18 GHz a 15.36GHz. L’agilité de

I’antenne est de 1’ordre de 1% sous un champ appliqué de 1950 kV/cm.
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Figure 1-43 : (a) prototype d’une antenne anneau intégrant des capacités interdigitées a
couche mince BST(b) image de la capacité réalisée, (c) photographie du prototype réalisé
de ’antenne, (d) coefficient de réflexion de I’antenne pour différentes valeurs de tension

et (e) ,(f) diagramme de rayonnement de I’antenne mesuré a 0V et a 39V[101]

e Utilisation des substrats ferroélectriques

Castro-Vilaro et al [102] ont présenté la reconfiguration d’une antenne fente en déposant
directement 1’élément rayonnant metallique sur un film de BST (Barium Strontium Titanate)
(Figure 1-44). Cette solution est présentée seulement de maniere théorique. Les simulations
montrent que 1’augmentation de la valeur de la permittivité de la couche mince ferroélectrique
de 400 a 1200 entraine un décalage de la fréquence de résonnance de 1’antenne de 27.46 GHz
a25.65 GHz. L’agilité de I’antenne sera de I’ordre 6.29% avec un gain de 3.71dBi dans la bande

de fonctionnement.

(a) (b)

Figure 1-44 : Antenne fente déposée sur une couche mince ferroélectrique (a) vue de
dessus (b) vue en coupe [102]
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1.3.4. Comparaison

frequentielle

des différentes

méthodes

de reconfigurabilité

Nous avons présenté dans les parties précédentes, de maniére non-exhaustives, les différentes

méthodes pour rendre une antenne miniature reconfigurable en fréquence. Un récapitulatif des

ces méthodes est présenté dans le Tableau 1-6 qui recense les avantages et les inconvénients de

differentes techniques de reconfigurabilite fréquentielle.

Méthode de

reconfigurabilité

Diode varactor

Diode PIN

Transistor FET

Capacité DTC

Avantages

e Intégration facile

¢ Accordabilité forte (>50%)

e Faible consommation de puissance

e Temps de commutation rapide (0.001-
0.1 us)

e Bonne tenue en puissance (>10dBm)

¢ Accordabilité forte (>50%)

e Faible tension de polarisation (<10V)

e Temps de commutation rapide (0.001-
0.1ps)

e Colt bas

e Faible tension de polarisation (<10V)

e Courant de commande trés faible

¢ Colt bas

e Temps de commutation rapide (0.001-
0.1us)

e Bonne tenue en puissance(<10dBm)

¢ Accordabiliteé forte (<50%)

e Temps de commutation rapide <10us

¢ Accordabilité forte (<50%)
e Bonne tenue en puissance (>10dBm)

e Faible perte
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Inconvénients

Faible

puissance(<5dBm)

tenue

Pertes élevées(>2Q))

Co0t moyen

Circuit de polarisation
complexe

Pertes élevées (1-5Q)
Forte consommation de

puissance (5-125mw)

Pertes élevées
Implémentation difficile

Consommation de

puissance élevée

Pertes élevées (>3Q)
Intégration difficile
Limitation en fréquence
(<3.5GHz)

Tension de polarisation
élevée (>50V)

Co(t élevé
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eFaible consommation de puissance
(0.05-0.1mW)

e Faible perte Intégration difficile
e Accordabilité moyenne (30-50%) Forte consommation de
Ferromagnétique puissance
Temps de commutation
tres lente (>1ms)

e Consommation en courant faible (~pA) Temps de commutation

treés lente (10ms-20s)
Cristaux liquide Intégration difficile

Accordabilité faible
(<30%)

e Consommation de puissance faible Sensibilité

e Bonne tenue en puissance (>10dBm) température

e Intégration facile Pertes diélectriques

Matériaux e Colt bas

ferroélectriques || e Commande électrique facile

¢ Accordabilité forte (>50%)

e Temps de commutation rapide (~ns)

Tableau I-6 : Tableau récapitulatif des avantages et inconvénient de différentes
méthodes de reconfiguration en fréquence

|.4. Présentation du projet MAESTRO

L’objectif du projet MAESTRO est de concevoir et réaliser des antennes miniatures
reconfigurables sur la bande de fréquence ISM (Industrielle, Scientifique et Médicale), autour
de la fréquence 2.45GHz. L’¢état de I’art des antennes reconfigurables propose plusieurs
solutions intégrant des composants agiles dans la structure antennaire. Toutefois, ces
composants souffrent de pertes souvent élevées ou une tenue en puissance trés limitée qui
autorisent difficilement leur utilisation dans des dispositifs antennaires en mode émission.
L’objectif de cette thése est de lever les limitations de ces composants actuellement utilisés en

proposant une solution de rupture en concevant des composants utilisant les matériaux

Mohamad RAMMAL | These de doctorat | Université de Limoges | 2017

59
L] 1IN



ferroélectriques en couche mince. En effet, ceux-ci présentent le double intérét de permettre la
conception d’antennes reconfigurables et de présenter une faible consommation de puissance
grace aux propriétés d’agilité offertes par les matériaux ferroélectriques. Les technologies de
dépbt des matériaux ferroélectriques en couches minces permettront une intégration 3D
nécessaire dans les systemes RF. Grace a I’intégration 3D des matériaux ferroélectriques en
couche mince, nous obtenons des dispositifs a la fois miniatures et plus efficaces en matiére de
consommation d’énergie ainsi qu’une bonne tenue en puissance. L’antenne visée devra
fonctionner sur la bande ISM avec une puissance RF injectée dans le dispositif intégré
supérieure a 10dBm.

Nos recherches se divisent en deux axes principaux. Le premier axe est relatif a la

conception des condensateurs de types MFM (Métal-Ferroélectrique-Métal) ou de type IDT
(peignes interdigités) a base des couches minces ferroélectriques. Ensuite ces dispositifs seront
caractérises dans le domaine des hyperfréquences en extrayant la valeur de leurs résistances et
leurs capacités en fonction de la tension de polarisation dc appliquée. Sur la bande ISM, les
pertes globales du condensateur doivent étre optimisées.
Le deuxiéme axe consiste a concevoir et réaliser une antenne miniature en intégrant le dispositif
accordable permettant la fonctionnalité autour de la bande ISM. Le paramétre S1; et I’efficacité
totale ainsi que le diagramme de rayonnement de 1’antenne miniature contenant le dispositif
agile seront mesurés pour différentes valeurs de tensions appliquées sur I’élément agile.
Finalement, différents valeurs de puissance RF seront injectées dans 1’antenne agile pour
valider la linéarité du composant intégré.

Dans le cadre du projet ANR (Agence Nationale de la Recherche), nous ferons appel a
I’expertise de plusieurs partenaires. Le laboratoire SPCTS (Science des Procédés Céramiques
et de Traitements de Surface) a I’université de Limoges s’occupe de dépdt des couches minces
ferroélectriques par la technique PLD (Pulsed Laser Deposition) et la caractérisation structurale
et microstructure des films déposés. Ensuite, le laboratoire NIMP (National Institue of Materials
Physics) en Roumanie s’occupe aussi d'élaboration des films minces ferroélectriques par la
technique Sol-gel (spin coating) ainsi que la réalisation des électrodes inférieures pour la
topologie MIM (Métal-Isolant-Métal) utilisant la technique de dép6t pulvérisation RF
magnétron. La grande partie de travail de these a été faite au sein du laboratoire XLIM a
I’université de Limoges. Nous citons trés brievement les taches faites au sein du laboratoire
XLIM et seront détaillées dans les chapitres suivants :

e Caractérisation en hyperfréquence des propriétés diélectriques de couches minces

élaborées.
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e Dépodts des électrodes supérieures en salle blanche pour réaliser des condensateurs
agiles.

e Mesures et caractérisations en hyperfréquences des dispositifs réalises.

e Intégration de condensateurs réalisés dans 1’antenne.

e Mesure des performances de 1’antenne intégrant un condensateur ferroélectrique.

1.5. Conclusion

De nos jours, les antennes reconfigurables en fréquence restent la solution la plus utilisee
pour répondre aux standards de plus en plus diversifiés des systemes de télécommunication.
Dans la premiere partie, nous avons présenté les différentes techniques de miniaturisation d’une
antenne ainsi que les différentes technologies de la reconfiguration en fréquence utilisées dans
les communications radiofréquences. Nous avons mis en évidence que la réduction de la taille
électrique de I’antenne réduit sa bande passante et son efficacité de rayonnement. Le probléme
de faible bande passante des antennes miniatures a été résolu dans la littérature en intégrant un
élément actif accordable permettant a I’antenne de changer sa fréquence de résonance pour
couvrir une large bande de fréquence. L utilisation d’une diode varactor reste la solution la plus
classique et largement utilisée dans la littérature pour rendre une antenne miniature agile en
fréquence.

Toutefois, cette méthode souffre de pertes souvent élevées qui dégrade 1’efficacité de
rayonnent de 1’antenne. De plus, elle présente une tenue en puissance tres limitée qui empéche
son utilisation dans les systémes fonctionnant en mode émission. Ces deux limitations sont trés
pénalisantes pour les futurs capteurs dans lesquels devront étre intégrées des antennes
reconfigurables. Parmi les solutions présentées, nous avons mis en évidence les performances
des antennes reconfigurables intégrant les matériaux ferroélectriques. Cette solution de
reconfiguration fréquentielle s’avére prometteuse pour rendre une antenne miniature
reconfigurable en fréquence car I’intégration de ces matériaux combine des faibles pertes
diélectriques et une bonne tenue en puissance.

L’objectif principal de cette thése est de lever les limitations des composants actuels en
utilisant des dispositifs accordables a base des matériaux ferroélectriques en couche mince pour
réaliser une antenne miniature reconfigurable en fréquence.

Le chapitre 2 sera consacré a la présentation des condensateurs intégrant des matériaux
ferroélectriques que nous avons congus en salle blanche au sein du laboratoire XLIM. Le

procédé de fabrication ainsi que la caractérisation en hyperfréquence seront présentés et les
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performances des dispositifs seront évaluées par rapport a leur intégration dans un systeme

antennaire reconfigurable.
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Chapitre I1. Elaboration et
caracterisation de condensateurs
ferroélectriques pour des applications
RF
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11.1. Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons passé en revue les solutions mentionnées dans la
littérature pour rendre une antenne miniature agile en fréquence. Parmi ces solutions, notre
choix s’est porté vers I’utilisation de matériaux ferroélectriques - et plus précisément du
Titanate de Baryum et Strontium (BaxSri.xTiOz- BST), comme élément accordable pour
I’agilit¢ fréquentielle des antennes miniatures. Ce type de matériau présente une forte
accordabilité (variation de la permittivité avec un champ électrique externe), de faibles pertes
et une bonne tenue en puissance, propriétés qui leur permettent d’apporter des solutions viables
en tant qu’éléments agiles intégrables pour des applications RF. Notre intérét pour les matériaux
ferroélectriques en couches minces est di a leurs propriétés diélectriques spécifiques (faibles
pertes diélectriques et forte variation de leur permittivité sous 1’application d’un champ
électrique) les rendant attractifs pour la conception de condensateurs accordables sous 1’action
d’une polarisation électrique externe. Dans ce chapitre, nous allons, dans un premier temps,
présenter brievement les propriétés de ces matériaux ferroélectriques. Nous aborderons les
différentes techniques de dépét en couches minces des matériaux ferroélectriques ainsi que la
caractérisation des couches minces réalisées, dans le domaine des hyperfréquences. Par la suite,
nous décrirons les procédés de fabrication des condensateurs de type interdigités ou de type
Métal-Isolant-Métal intégrant les couches ferroélectriques en utilisant des technologies de
micro fabrication développées dans un environnement de type « salle blanche ». Enfin, nous
présenterons les résultats de mesures en hyperfréquences de ces dispositifs fabriqués au sein de

la salle blanche de la plateforme technologique PLATINOM du laboratoire Xlim.

11.2. Caracteéristiques des matériaux ferroélectriques

11.2.1. Historique

L’histoire des materiaux ferroélectriques commence en 1655 avec le médecin francais
Pierre SEIGNETTE qui a découvert « le sel de Rochelle » ou « le sel de Seignette ». En 1818,
les travaux de David Brewster ont montré que «le sel de Seignette» est pyroélectrique (variation
de sa permittivité en fonction de la température) [1]. En 1880, les recherches des fréres Jacques
et Pierre Curie ont mis en évidence ses propriétés piézoélectriques (création de charges
¢lectriques lors de I’application d’une contrainte mécanique sur le cristal) [2]. Quelques années
plus tard, Cady et Anderson découvrent des valeurs tres élevees de permittivité pour ce type de
matériau et montrent que sa permittivité dépend fortement de la température [3]. Les recherches

de Vasalek sur le sel de Rochelle mettent en évidence le premier cycle d’hystérésis de la
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polarisation électrique macroscopique (P) en fonction du champ électrique (F?) appliqué sur le
matériau [4]. En effet, le terme ferroélectricité a été choisi par Mueller en 1935 [5] pour rappeler
I’analogie entre le comportement d’hystérésis de la polarisation ¢€lectrique macroscopique en
fonction du champ appliqué et celui de 1’aimantation en fonction du champ magnétique dans
les matériaux ferromagnétiques. Apres la deuxieme guerre mondiale, les matériaux
ferroélectriques, en particulier les dérivés du titanate de baryum, ont été largement utilisés dans
des dispositifs RF sous forme de céramique massive ou monocristaux [6]. L’intérét de ce type
de matériaux en couche mince permet de concevoir des dispositifs agiles trés miniature, grace
a la forte permittivité présentée par ces matériaux associée aux faibles courants de fuites et aux
faibles pertes diélectriques [7]. La réalisation de condensateurs intégrant des matériaux
ferroélectriques permet ainsi d’obtenir des capacités de fortes valeurs, qui peuvent étre
modifiées sous 1’application d’un champ électrique [8][9]. L’utilisation de ces matériaux en
couches minces de quelques centaines de nanomeétres a quelques micrométres d’épaisseur dans
des applications microélectroniques permet de reduire la tension de polarisation appliquée sur

le dispositif pour modifier de maniére contrélée la permittivité du matériau.

11.2.2. Classification cristallographique et structure pérovskite

Les propriétés spécifiques des matériaux ferroélectriques s’expliquent en partie par leur
structure cristallographique et plus exactement par leur groupe ponctuel (symétrie
macroscopique) [10]. Il existe 32 classes cristallines, 11 possédant un centre de symeétrie et ne
présentant donc pas un moment dipolaire pour induire un effet de type piézoélectrique. Parmi
les 21 qui ne possédent pas de centre de symétrie nous retrouvons 20 structures de type
piézoélectriques. L’effet piézoélectrique se manifeste par une déformation du cristal sous 1’effet
d’une contrainte électrique (effet piézoélectrique direct) et réciproquement, la génération d’un
champ électrique sous I’effet d’une contrainte mécanique (effet piézoélectrique indirect). Parmi
ces 20 classes de matériaux piézoélectriques, 10 d’entre elles présentent une polarisation

spontanée permanente (les barycentres des charges positives et négatives ne sont pas

confondus) et correspondent a des cristaux polaires. Ces cristaux sont également qualifiés de
pyroelectriques car I’intensité de leur polarisation spontanée varie avec la température. Pour
certains de ces materiaux pyroélectriques, la direction de polarisation spontanee est renversable

par I’application d’un champ électrique : ce sont les matériaux ferroélectriques (Figure 11-1 :

) [4].
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Figure 11-1 : Représentation des différentes classes cristallines déterminant les

propriétés macroscopiques des matériaux [4]

La plupart des matériaux ferroélectriques étudiés possédent une structure de type

pérovskite ABOs qui est la plus simple d’un point de vue structurale. Nous citons quelques

exemples de matériaux pérovskites les plus connus : le titanate de baryum BaTiOs, le titanate

de strontium SrTiOs3, le titanate de plomb PbTiOs ou les solutions solides comme le titanate de

baryum et de strontium (Ba,Sr)TiOs. La Figure I1-2 : montre la maille cristalline cubique pour

la structure pérovskite de type ABO3[11]. D’un point de vue cristallographique, les cations A

occupent les sommets de la maille cubique, le cation B le centre et les anions oxygene les

centres des faces.

To
!

Figure 11-2 : Maille cristalline pérovskite de type ABO3 [12]
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11.2.3. Propriétés diélectriques des matériaux ferroélectriques

11.2.3.1. Polarisation spontanée (Ps) dans les ferroélectriques

De maniere générale, un cristal possédant une polarisation spontanée est composé d’ions
positifs et négatifs. Dans un certain intervalle de températures ces charges sont dans une
position d’équilibre, ou le barycentre des charges positives ne coincide pas avec le barycentre
des charges négatives. Les matériaux ferroélectriques possédent une polarisation électrique
permanente en absence d’un champ électrique appliqué. Ce phénomene est appelé polarisation
spontanée et se caractérise par I’apparition d’un moment dipolaire (u)[13]. Nous pouvons

représenter le moment dipolaire par 1’équation suivante :

i=q.8.0 (11-1)

Avec p le moment dipolaire, q la charge élémentaire de 1’¢électron, § la distance entre les centres
des charges et u le vecteur unitaire dirigé du centre des charges négatives vers le centre des
charges positives.

D’un point de vue microscopique, I’application d’un champ électrique extérieur sur le matériau
ferroélectrique provoque une polarisation de 1’atome ou de la molécule. Les charges positives
et négatives se déplacent par rapport a leur position d’équilibre dans leur maille cristalline pour

créer une dissymétrie a I’origine des moments dipolaires électriques P,.

A 1’¢échelle macroscopique, 1’application d’un champ électrique E sur un volume V provoque

ﬁzz dﬁ/ v (11-2)

Nous pouvons relier la polarisation P et le vecteur induction électrique D au champ électrique

la polarisation du matériau telle que :

par les relations de Maxwell :
ﬁzso er=£0E+}_)) (11-3)

Ou ¢, la constante diélectrique relative du matériau et g,la permittivité du vide
Au niveau macroscopique, nous pouvons relier la polarisation au champ électrique global par

la relation suivante :

P=goXEglobal (11-4)

Ou y = &, — 1 est la susceptibilité diélectrique
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D’un point de vue microscopique, la polarisation P est reliée au champ électrique local E

appliqué par le biais de la polarisabilité o :

e ——

l—))ZEOO(ELocal (I |-5)

11.2.3.2. Permittivité complexe, tangente de pertes.

Tous les matériaux présentent des pertes di¢lectriques et lorsqu’ils sont soumis a un

champ électrique sinusoidal E=E, ./t un retard § peut apparaitre entre le champ appliqué E et
la polarisation induite par le matériau. La permittivité relative est définie comme une grandeur
complexe qui dépend de la fréquence du champ électrique et peut étre exprimée par la relation

suivante [1]:

gi(w) = g.e9% ol g(w)=¢(w)—j."(w)
(11-6)

Avec €' (w) = g..cos(8) et e’ (w) = &,.sin(6)

Les pertes diélectriques (ou tan 8) du matériau correspondent au rapport des parties imaginaire

et réelle de la permittivité diélectrique complexe :

£ (w)
£ (w)

tané=

(11-7)

11.2.3.3. Evolution en frégquence

Comme cité précédemment, la constante diélectrique ou la permittivité est une fonction
complexe qui dépend de la fréquence du signal électromagnétique. En effet, différents types de
phénomeénes de polarisabilité peuvent étre induits dans un matériau sous 1’application d’un

champ électrique et, en fonction de sa fréquence elles peuvent étre de type :

-Interfaciale : Apparition de charges d’espace (pour des champs continus et quasi continus)
-Dipolaire : Moment dipolaire électrique orienté sous 1’effet d’un champ électrique.
-Atomique : Déplacement d’un ion chargé par rapport aux autres ions.

-Electroniques : les couches électroniques se déplacent par rapport au noyau atomique.

Dans un matériau ferroélectrique, la polarisation dipolaire est a I’origine de la ferroélectricité,
qui est caractérisée par la présence de moments dipolaires dans le matériau qui vont étre orientés

selon un axe cristallographique (axe polaire) en fonction du champ électrique appliqué.
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La Figure 11-3 présente les différents effets de la polarisation sur la permittivité et les pertes

diélectriques, en fonction de la fréquence.

- Electronique — !

~——— lonique (ou atomique) —3>

-«€—— Dipolaire ———— >

Interfaciale

A

N P I N T

T T T T T T T T T
10 mHz 1 Hz 100 Hz 10 kHz 1 MHz 100 MHz 10 GHz 1 THz 100 THz 10 PHz

Fréquences
opliques
L 10 1
Relaxations Résonances

Figure 11-3 : Evolution fréquentielle des parties réelles (¢r’) et imaginaires (¢r’’) de la
permittivité d’un matériau diélectrique[14]

D’aprés la Figure 11-3, la valeur de la partie réelle de la permittivité (,) décroit en fonction de
la fréquence pour atteindre une valeur proche de 1 pour les fréquences supérieures aux
fréquences optiques. Nous remarquons aussi qu’a chaque variation de la partie réelle de la
permittivité, des pics de résonance apparaissent dans la partie imaginaire de la permittivité. Ces
pics deviennent tres étroits dans le domaine optique. Les phénomenes de dispersion diélectrique
sont associés aux différents types de polarisabilité. Chacune de ces résonances et relaxations se
traduit par une dispersion de 1’énergie qui permet aux particules de s’orienter en fonction de la

polarisation.

11.2.4. Transition de phase

Comme déja défini précédemment, les matériaux ferroélectriques sont également
pyroelectriques. Cela signifie que les proprietés diélectriques du matériau dépendent de la
température. En effet, ce type de matériaux présente une température de transition de phase,
appelée température de Curie Tc. En dessous de cette température (T<Tc), le matériau se trouve
dans la phase ferroélectrique. D’un point de vue structural, la maille cristalline est de type
tétragonale avec un barycentre mobile qui induit un moment dipolaire.
Au-dessus de la température de Curie (T>Tc), le matériau devient paraélectrique, avec une
structure cristallographique cubique pour la maille perovskite. Dans cet état, en champ nul, les
barycentres des anions et celui des cations de la maille cristalline sont confondus. Dans ce cas,

le matériau perd sa polarisation spontanée et donc son moment dipolaire est nul [15], [16].
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Figure 11-4 : Evolution de la constante dielectrique et de la structure cristalline des
matériaux ferroélectriques en fonction de la température [17]
11.2.5. Polarisation/Cycle d’hystérésis,

Pour un matériau ferroélectrique, le cycle typique (P-E) dans la phase ferroélectrique
(T<Tc) est présenté sur la Figure 11-5(a). A I’état initial (1, Figure 11-5 (a)), lorsque le
matériau ne comporte aucune polarisation, les domaines sont orientés de maniere aléatoire
mais leur somme est nulle, donc la polarisation globale est nulle. En augmentant le champ
¢lectrique appliqué, la polarisation augmente jusqu’a la polarisation de saturation (Ps) (1 a
2). A cette polarisation tous les domaines sont alignés et présentent la méme direction. Dans
ce cas, le cristal est mono domaine. Nous définissons le domaine comme une région ou les
moments dipolaires sont orientés dans la méme direction. En réduisant le champ appliqué, la
polarisation diminue mais ne retourne pas a zéro. A champ électrique nul, le matériau
présente une polarisation remanente (Pr). Pour rendre la polarisation nulle, il est nécessaire
d’appliquer un champ électrique (-Ec), appelé champ coercitif. En augmentant le champ
électrique négativement, la polarisation augmente jusqu’a saturer a (-Ps). Pour compléter le
cycle d’hystérésis, le champ électrique est augmenté pour passer par (-Pr) jusqu’a la
polarisation (+Ps) [4].
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Figure 11-5 :Cycle de polarisation en fonction du champ électrique d’un matériau
ferroélectrique (a) phase ferroélectrique et (b) phase paraélectrique[17]

Pour la phase paraélectrique (T>Tc), I’évolution de la polarisation en fonction du champ
électrique est quasi-linéaire pour des champs électriques faibles (Figure 11-5(b)): la
polarisation rémanente (Pr) est nulle en 1’absence du champ électrique. Dans cette phase, le

matériau revient a son état initial lorsque le champ appliqué devient nul.

11.2.6. Variation de la permittivité diélectrique

De la méme maniére que pour la polarisation, le matériau posséde une non linéarité de
la valeur de la permittivit¢é en fonction du champ électrique appliqué. Dans [’état
ferroélectrique, la variation de la valeur de la permittivité est irréversible (effet mémoire) et
leurs maximums de permittivité apparaissent au champ *E.. Pour la phase paraélectrique,
nous pouvons remarquer une réversibilité de la valeur de la permittivité quel que soit le
champ électrique appliqué (absence d’effet mémoire). Ainsi, cette phase est privilégiée pour

les applications RF agiles en fréquence intégrant des couches ferroélectriques [11].
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Figure 11-6 : Représentation de I’évolution de la permittivité diélectrique en fonction du
champ électrique appliqué pour un matériau ferroélectrique a des températures : T<Tc
(phase ferroélectrique) (a) et T>Tc(phase paraélectrique) (b)[17]

11.2.7. Accordabilité

Dans les matériaux ferroélectriques, la polarisation P peut étre liée au champ électrique
E. Lorsque le matériau est en phase paraélectrique, cette dépendance se modélise en exprimant
la permittivité € comme un développement limité du champ E ou les termes en puissance

impaires du champ sont nuls pour des raisons de symétrie [13].
E(E,T) = EL(T)_ENZ(T)E2+0(E4) (”'8)

avec 0 une grandeur indépendant de E, ¢ est la permittivité dite linéaire et &y, la permittivité
non linéaire, toutes les deux dépendent de la température T.
En intégrant la relation précédente, nous obtenons un lien entre la polarisation P et le champ E

comme le montre 1’équation (11-9):

1
P(T) = [ 2B T)AE = (1) — 5em (T + 6(E) (11-9)
En déterminant les dérivées partielles de :
a(E))
——=) =2a+ 12B8P? + oP*
(a(P) r B
(11-10)
(ﬁ) = SL — SNlEZ + O'(E4)
a(E)/ .

. ) e L a(E
Nous pouvons déecrire les dépendances de la permittivité &; et &y, en considerant (ﬁ) .
T

ap)
(02 =t
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(6(E)>T . (6(P)

d(P) B(E)) = 1=2ae, — 2aey — 128,°)E* + o(E") (11-11)

Cette relation étant valable pour toute valeur de E, nous obtenons par identification :

{0 = 2aey; — 12B¢,° N {em =K, /(T — T)*

1= 2ag, e, =K /(T —To) (11-12)
Avec K; et K, deux constantes car a« = K. (T —T,)
Ces relations traduisent 1’évolution de la permittivité en fonction de la température pour un
grand nombre de matériaux paraélectriques et montrent que la non-linéarit¢é d’un matériau
ferroélectrique sera maximale au voisinage de sa température de Curie (Tc).
La permittivité du matériau ferroélectrique présente donc une variation sous un champ
électrique appliqué (cf. eq. 8). Cette modification qui est réversible est quantifiée par une
grandeur nommeée « accordabilité » qui est exprimée par la variation de la permittivité sous

champ par rapport a celle en 1’absence du champ :

&(T,E) —&(T,E =0)

ene(T) 2
&(T,E=0) E

e (T)

L’accordabilité dépend du champ électrique appliqué, de la température T et de la fréquence de

Accordabilité (%) =

(11-13)

mesure.

11.3. Couches minces ferroélectriques utilisées

Comme mentionné auparavant, I’utilisation des matériaux ferroélectriques en couches
minces reste une solution prometteuse pour améliorer les performances des dispositifs
accordables en hyperfréquences. L’intégration d’une couche mince dans des dispositifs
accordables permet de réduire la tension de commande sur le dispositif et ainsi, sa
consommation globale. Dans la suite, nous présenterons les différents types de couches minces
utilisées dans le cadre du projet MAESTRO.

11.3.1. Présentation de couches minces utilisées

o BST (Titanate de Baryum et de Strontium)
Le BST (Barium Strontium Titanate BaxSr1xTiOs3) est une solution solide qui combine le

titanate de baryum BaTiOg et la forte permittivité du titanate de strontium du SrTiO3[20], [21].
L’utilisation de ce type de mélange en couche mince permet de realiser des composants
accordables permettant leur intégration dans une antenne miniature pour la rendre agile en

fréquence.
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Les propriétés électriques du BST (phase ferroélectrique ou pyroélectrique, permittiviteé,
pertes) dépendent fortement de la température de Curie de la solution solide, qui peut étre
contrdlée en faisant varier le rapport de Baryum et de Strontium (x) dans la composition globale
du BST. L’évolution de la permittivité du BaxSr1xTiOs avec la température de transition pour
différentes valeurs du ratio x~Ba/Sr est montrée sur la Figure 11-7 dans le cas de matériaux
massifs. La température maximum de chacune des courbes correspond a la température de Curie
et délimite la transition ferroélectrique / paraélectrique pour chaque composition. Il est & noter
que dans le cas des ferroélectriques en couches minces, les pics des courbes des évolutions en
température s’¢largissent fortement, la transition de phase ferroélectrique / paraélectrique se
déroule donc sur un domaine de température large plutot qu’a une température Tc bien précise.
En choisissant un rapport Ba/ Sr spécifique, nous pouvons choisir une phase particuliére du
matériau qui peut étre ferroélectrique ou paraélectrique a la température de fonctionnement du
composant (généralement a température ambiante).

16

Permittivité relative €r(*1 03)

%O 100 150 200 250 300 350 400 450
Température (K)

Figure 11-7 : Constante diélectrique du BaxSri1xTiO3 en fonction de la température (K)
pour différents taux de Baryum [22]

Dans le cadre de cette thése qui vise la conception des dispositifs accordables a base de
couches minces ferroélectriques, nous avons étudié plusieurs types de couches minces de BST
dont la composition a été choisie pour fonctionner en phase paraélectrique a température
ambiante (température de Curie, Tc< 290K). Le choix de la phase paraélectrique pour la couche
mince de BST est dicté par la linéarité de ses propriétés diélectriques permettant un
fonctionnement adapté pour les applications micro-ondes que nous visons. Les compositions

exactes des films de BST ont été choisies pour qu’ils présentent a la fois de fortes accordabilités
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sous I’application d’un champ ¢électrique et en méme temps de faibles pertes di¢lectriques. Les
compositions utilisées pour réaliser des films BST sont :
- Une composition dont le ratio de baryum est x= 2/3 ; Baz;3Sr13TiO3
- Une composition dont le ratio de baryum est x=1/2, Ba1/2Sr12TiO3
Les mélanges de matériaux sous forme de poudres avec ces compositions ont servi a réaliser
des cibles solides par frittage (réalisées au laboratoire SPCTS de I’Université de Limoges). A
partir de ces cibles, le dépot des films ferroélectriques de BST ont été réalisés par la technique
d’ablation laser ou PLD (Pulsed Laser Deposition) au méme laboratoire SPCTS de 1’Université
de Limoges. Cette technique sera détaillée dans la partie suivante.
Plusieurs études ont montré que I’augmentation de la concentration de Ba dans le BST
augmente la permittivité ainsi que les pertes diélectriques de couches minces [23][24], [25].
o Présentation du BNT-BT

Les Titanates de Sodium et Bismuth (BiosNaos)TiOs-BaTiOz sont des matériaux
piézoélectriques sans plomb qui mélangent les deux solutions : le titanate de sodium et de
bismuth (BiosNaos)TiOs .BNT et le titanate de baryum BaTiOs-BT pour former la structure
générale (1-x)(BiosNaos)TiO3 - x(BaTiO3) (abrévié BNT-BTy), avec x entre [0-0,09]. Les
meilleures propriétés diélectriques ont été trouvées dans des compositions proches de la
frontiére de phase morphotropique (MPB) avec un x dans ’intervalle [0,06-0,1]. Plusieurs
chercheurs ont étudié ce type de matériaux en couche mince et leurs propriétés en basses
fréquences jusqu’a 100 kHz. Cependant la caractérisation de ce type du matériau en
hyperfréquences reste trés peu étudiée par rapport aux matériaux de type BST [26], [27], [28],
[29].
Dans le cadre de cette these, nous avons étudié la composition BNT-BTo,0s déposée par voie sol

gel dont la technique de dép6t sera présentée dans la suite de ce mémoire.

11.4. Synthése des couches minces ferroélectriques

Il existe différentes techniques pour élaborer les matériaux ferroélectriques en couche
mince, nous pouvons distinguer les méthodes physiques comme 1’ablation laser (PLD) et la
pulvérisation cathodique magnétron DC ou RF ou les méthodes chimiques comme le sol-gel,
ou les techniques de dépdts chimiques en phase vapeur de type MOD et MOCVD (Metalo -
Organic Chemical VVapor Deposition).
Dans le cadre de nos recherches, le laboratoire SPCTS a 1’Université de Limoges a utilisé la
technique PLD pour élaborer les films minces (BST). Le dép6t par voie chimique, le sol-gel, a
éte utilisé par le laboratoire NIMP (Romanie) pour élaborer des films de type BNT-BT en
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couches minces. Nous décrirons dans la suite ces deux méthodes utilisées pour réaliser les

couches minces.

11.4.1. Réalisation de couches de type BST par la technique PLD

Le dépdt laser pulser (PLD) est 'une des techniques les plus communes pour déposer des
matériaux complexes [30]. Cette méthode d’élaboration consiste a focaliser les impulsions laser
hautement énergétiques d’un faisceau laser UV (dans notre cas a une longueur d’onde
A=248nm) sur une cible massive du matériau que nous voulons deposer sur le substrat placé en
vis-a-vis. Les dépdts peuvent étre realisés sous vide ou dans une atmosphére réactive (ex.
dioxygene dans le cas des dép6ts des matériaux oxydes). La cible est en rotation continue pour
assurer une ablation uniforme et pour éviter sa détérioration (due a son érosion devant le
faisceau laser) pendant les dépdts. La température du substrat, la pression d’oxygene, et la
fréquence de répétition sont les principaux parametres expérimentaux qui influencent les
qualités des films de BST obtenus (structure cristallographique, morphologie, propriétés
électriques etc.).

Lors de I’interaction entre le faisceau laser énergétique et la cible, une plume de plasma
de forte densité est formeée de la cible vers le substrat (Figure Il 8). Elle est composée d’ions,
d’atomes et de clusters d’atomes du matériau cible. Cette vapeur se déplace
perpendiculairement a la surface de la cible et se condense sur le substrat qui est placé a
proximité pour former une couche mince. Cette technique de dépdt permet d’obtenir une
croissance du film de haute qualité a des températures du substrat entre 200°C et 800°C, avec
une trés bonne orientation cristalline et une trés bonne steechiométrie du dépdt. Les cibles
utilisées ont des dimensions relativement petites (25mm de diamétre), ce qui est pratique pour
effectuer des études de variation de la composition du BST.

Cette méthode permet la croissance de couches minces sur différents substrats
monocristallins comme le Si, le saphir (Al203), le MgO, le SrTiOsz et le LaAlOs. En effet, les
parametres de maille, 1’état de surface et le coefficient de dilatation thermique des substrats sont

les différents critéres pour choisir un substrat adapté a la croissance d’une couche mince

spécifique [31]-[33].
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Figure 11-8 : Photographie du dispositif de dépot par ablation laser pulsé (a) et plume
développé lors d’irradiation laser sous vide d’une cible de Baz/3Sr13TiO3(b)

L’inconvénient majeur de cette méthode est de ne pas pouvoir déposer des couches homogénes
sur des substrats de grande taille (uniformité des dépots limités a environ 1 cm?).

Pendant les travaux de cette these, dans un premier temps, les films BST ont été élaborés
a une température de 700°C et déposes sur des substrats de (MgO) pour réaliser des
condensateurs ferroélectriques de type IDT (capacités interdigités). Nous avons choisi le
substrat MgO d’orientation (100) puisqu’il présente de faibles pertes en hautes fréquences et
possede des paramétres de maille cristallines les plus proches de ceux attendus pour le BST.
Par la suite, pour la réalisation des capacités de type MFM, les couches optimisées de BST ont
¢té réalisées sur des substrats de MgO avec des couches d’iridium (Ir) pré-déposées (comme
électrodes inférieures pour les structures MFM) ou sur des substrats de SiO2 /Si haute résistivité
sur lesquelles ont été déposées préalablement des couches de Pt orientées (également comme

électrodes inférieures structurées pour les capacités MFM).

Le diagramme de diffraction a rayon X (DRX) de la couche BST déposée sur un substrat
MgO est représenté dans la Figure 11-9. Les spectres DRX montre que le film BST est poly-
cristallin avec des orientations cristallines différentes, de type (100) mais également (110) et
(111).
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Figure 11-9 : Diagramme de diffraction des rayons X pour un film BST déposé sur un
substrat MgO (100)

Les analyses de la morphologie des couches minces BST élaborées ont été réalisées par
microscopie électronique a balayage (MEB) au sein du laboratoire SPCTS a I’Université de
Limoges. La microstructure typique d’un film de BST observée par MEB présente des grains
de forme allongée et trés dense sur le substrat de MgO et tendent vers une structure de type

colonnaire, comme attendue lors de ce type des dépdts par la technique PLD (Figure 11-10).

BST

MgO (100)

SEI 50KV X50000 100nm WD 4.3mm

Figure 11-10 : Observation MEB en tranche de la couche BST déposée par PLD sur un
substrat de MgO (100)

Des analyses par microscopie a force atomique (AFM) réalisées également au laboratoire

SPCTS ont permis d’évaluer la taille des grains de la couche de BST/ MgO a environ 50 nm.

Mohamad RAMMAL | These de doctorat | Université de Limoges | 2017 87



11.4.2. Dépdts des couches de BNT-BT par la technique sol-gel (spin coating)

Les films de BNT-BT ont été élaborés au laboratoire NIMP (Bucarest, Roumanie) a partir
d’un précurseur de type sol sur des substrats de MgO, par la technique de centrifugation (spin-
coating). Dans cette technique, le substrat a revétir tourne autour d’un axe perpendiculaire a la
zone de revétement (Figure I1. 11). Le précurseur a déposer est versé en faible quantité au centre
du substrat. Sous effet de la force centrifuge, la solution déposée sur le substrat s’étale de
maniere uniforme [34]. Finalement, par une étape d’évaporation, une couche mince solide est
formée sur la surface du substrat. A partir de cette technique de dépdt, nous pouvons obtenir
des couches minces qui peuvent varier de 100 nm a quelques micrométres d’épaisseur, de fagon

uniforme sur la totalité du substrat.

Application Rotation Evaporation
de la solution I I

AV

Figure 11-11 : Représentation du procédé de centrifugation ou spin coating

Le précurseur sol de BNT-BT a été préparé a partir de solutions anhydres d’acétate de
sodium (CH3COONa, 99.995%, Aldrich), acétate de baryum ((CH3COO)2Ba, 99%, Aldrich),
acétate de bismuth (I11) ((CH3COO)3Bi, 99.99%, Aldrich) et isopropoxyde de titane (1V), 97%
solution en 2-propanol (Ti{OCH(CHz)2}4, Aldrich). La stabilité d’isopropoxyde de titane dans
la solution a été améliorée par ’ajout de 1’acetylacetone (Aldrich). Les concentrations de
sodium et le baryum ont été augmentées de 10 mol% and 5 mol% par rapport a leur
concentration finale dans la composition BNT-BT visée pour compenser leur évaporation
pendant les phases de séchage et chauffage haute-température.

Ainsi, les films ont été déposés a partir de la solution de type sol sur un substrat MgO en faisant
tourner I’échantillon a une vitesse de 3000 tr/min pendant 20 secondes. Le substrat a été ensuite
chauffé a 200°C pendant 2 minutes pour évaporer le solvant puis a 400°C pendant 4 minutes a
I’air pour éliminer les composants organiques. Les films ont été préparés en répétant 5 fois ce
cycle de dép6t et de chauffage. Finalement, les couches ont été recuites sous oxygene a 800°C

pendant 15 min pour améliorer leur état de cristallisation [31], [36].
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Apreés ce bref exposé sur les couches minces ferroélectriques utilisées, nous allons décrire leurs
propriétés diélectriques et définir le contexte particulier dans lequel elles seront utilisées, a

savoir la réalisation de condensateurs accordables en fréquence.

La Figure I1-12 présente 1’analyse par diffraction a rayon X (DRX) d’un film de BNT-
BT dépose sur un substrat MgO (100). Nous pouvons remarquer que la couche est poly-

cristalline avec des orientations cristallines différentes de types (100) (110) et (111).

10°

T T T T T T T T
® Au - IDT electrode
EBNT-BT

Mg0(200)

10°

e Au(111)

B BNT-BT(111)

10*

= BNT-BT(110)

Intensity (a.u.)
¢ Au(200)
= BNT-BT(200)

10°

= BNT-BT(100)

10?

20'25I30I35I40I45'50I55I60
2theta (deg.)

Figure 11-12 : Diagramme de diffraction des rayons X pour un film BNT-BT déposé sur
un substrat MgO (100)

11.5. Réalisation et caractérisation de condensateurs interdigités IDT a base

de couches minces
11.5.1. Caracteérisation dans le domaine des hyperfréquences

11.5.1.1. Caractérisation des propriétés diélectriques en utilisant une cavité métallique
intégrant deux résonateurs diélectriques

L’extraction des propriétés diélectriques des couches minces (BST ou BNT-BT)
(permittivité relative et pertes diélectriques) dans le domaine des hyperfréquences est
essentielle avant de concevoir des condensateurs variables. Nous avons caractérisé plusieurs
dépbts de couches minces de BST sur substrats de MgO en utilisant la technique de mesure
employant une cavité cylindrique a deux résonateurs diélectriques, technique développée au
laboratoire Xlim. La cavité integre deux résonateurs diélectriques séparés entre eux par un gap
d’air (Figure 11-13 (a)) et est excitée a vide sur son mode fondamental TEqs a la fréquence de
résonance 12.5GHz. Une fente réalisée au niveau de la cavité permet d'introduire I'échantillon
a caractériser (substrat ou substrat recouvert d'un dépdt en couche mince) entre les deux
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résonateurs, la ou le champ électrique est important (Figure I1-13 (b)). L'insertion de
I'échantillon dans la cavité entraine une modification de la fréquence de résonance et du facteur
de qualité de la cavité sur son mode fondamental TEoss. La quantification de ces modifications
permettent de remonter a la valeur de la permittivité et a la tangente de pertes de 1’échantillon

mesuré [37].

—— Bagues en Téflon

7’ Ré teurs diélectriques
€ L | ||

(@) (b)

Figure 11-13 : Structure a deux résonateurs diélectriques (a), distribution du champ

électrique Ee de la structure a vide (b) [37]

Pour caractériser les propriétés diélectriques des couches minces déposées sur le substrat
MgO, nous avons caractérisé dans un premier temps les propriétés diélectriques du substrat
MgO sur lequel nous déposons le film ferroélectrique. Le substrat présente une orientation (100)
et une épaisseur de 500 um. Son introduction dans la cavité entraine un décalage de la fréquence
de résonance et du facteur de qualité du mode fondamental TEo1s de la cavité résonante par
rapport aux valeurs préalablement enregistrées a vide. A partir du décalage fréquentiel et de la
modification du facteur de qualité du mode résonant, nous pouvons remonter a la valeur de la
permittivité relative et des pertes diélectriques du substrat de MgO. Les résultats de la mesure
du substrat de MgO sont regroupés dans le Tableau I1-1.

La deuxiéme étape consiste a évaluer les variations de la fréquence et du facteur de qualité
de la cavité résonante liées a la présence de la couche mince (BST ou BNT-BT) déposee sur un
substrat identique a celui utilisé précédemment (méme épaisseur, méme orientation et méme
propriétés diélectriques).

L’insertion de I’échantillon de MgO recouvert par une couche mince au sein de la cavité
provoque, de la méme maniére, une modification de la fréquence de résonance et du facteur de
qualité du mode fondamental par rapport au cas ou seul le substrat était inséré dans la cavité.

Ces décalages permettent d’extraire la permittivité et la tangente de perte de la couche mince
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déposée. Le Tableau I1-1 résume les résultats de mesures pour les différentes couches minces

utilisées.

MgO 500 pm 10.07 7.89x107
Film BST/ MgO 650 nm 789 0.075
Film BNT-BT/ MgO 495nm 205 0.15

Tableau I1-1 : Propriétés diélectriques mesurées du substrat de MgO et des couches
minces de BST et BNT-BT

11.5.1.2. Elaboration des condensateurs interdigités (IDT)

Afin d’évaluer les propriétés diélectriques et 1’accordabilité des couches ferroélectriques
réalisées par les deux méthodes de syntheése, elles ont été intégrées dans des dispositifs de type
condensateurs inter-digitées (IDT) [38] [39]. La structure de ce type de condensateur, souvent
utilisé dans la littérature pour réaliser des dispositifs accordables en fréquence, est dite planaire,
car les électrodes métalliques de la structure sont déposées au-dessus de la couche mince. Sa
structure est composée de plusieurs doigts de longueurs (L) et de largeurs (W) séparés entre
eux par un gap d’air (G) (Figure Il. 15a). Cette topologie permet d’obtenir des capacités
variables en fonction de la tension DC appliquée sur les doigts métalliques successifs. La valeur
de la capacité du condensateur varie selon la longueur des doigts, le nombre de doigts dans la
structure, ainsi que I’espacement du gap d’air entre les doigts, permettent d’obtenir des valeurs
de capacité de I’ordre de quelques centaines de femtofarade (fF) a quelques picofarade (pF)
[40]. Tous ces parametres rendent trés compliqués le calcul analytique de la valeur de la
capacité globale, car le champ électromagnétique se propage dans la structure coplanaire a
travers plusieurs milieux de permittivités différentes (air, couche mince, substrat MgO).
Puisque le champ électrique appliqué n’est pas compleétement concentré dans la couche mince
ferroélectrique, ce type de dispositif devrait avoir une accordabilité plus faible que les
topologies de type métal-ferroélectrique-métal, pour les mémes tensions de polarisation

appliquees.
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Figure 11-14 : Réalisation des condensateurs a électrodes interdigitées en utilisant la
technique lift-off. Substrat contenant une couche mince (a), étalement et insolation de la
résine(b) et (c), développement de la résine (d), dépot d’une couche d’Au par
évaporation (e) et élimination de la résine et de la partie résiduelle de la couche d’Au (f)

Le procédé de fabrication des dispositifs IDT est présenté dans la Figure 11-14. La couche
mince subit une étape de photolithographie avec une résine négative associée a une étape de
développement afin de définir la structure (en négatif) du dispositif. Ensuite, la technique
d’évaporation par canon a électrons est utilisée pour déposer sur toute la surface de 1’échantillon
une couche fine de titane (Ti, 10 nm) qui sert comme couche d’accroche pour une deuxieme
couche plus épaisse en or (Au, 200 nm). Une étape finale dite de type « lift off » consiste a
plonger I’échantillon dans un bain d’acétone pour enlever la résine, et les couches métalliques
déposées sur celle-ci. La structure métallique du condensateur IDT reste dans les endroits ou la
résine a ¢té¢ préalablement enlevée par 1’étape de développement. La photographie du
condensateur IDT réalisé composé de 6 doigts de 240um de longueurs (L), 20um de largeur

(W) et 15um d’espacement entre les doigts (G) est présentée dans la Figure 11-15 (a).

50Qport Rs

Figure 11-15 : (a) Photographie du condensateur IDT réalisé et (b) schéma électrique
équivalent

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 92

capacités



Le condensateur IDT peut étre représente par un modele électrique équivalent représenté sur la
Figure 11-15 (b). Ainsi, le dispositif peut étre modélisé par une résistance (Rp) en parallele avec
une capacité Cp et en série avec une résistance Rs. Cp définie la valeur de la capacité globale
du condensateur, la résistance Rp définie les pertes diélectriques du film mince et la résistance
Rs représente les pertes métalliques des électrodes. A partir de la relation (11-14), nous pouvons

extraire les pertes diélectriques du film.

tand = (11-14)

RpCpw
Ce modele simple permet d’extraire a la fois la résistance et la réactance de I’impédance Z de
I’IDC en utilisant 1’équation (11-15) :
2
R;C,w

Z R Ry —j
1 s TR, G2 +1

TR G+l
(11-15)

X———+R;—j——=7 A
Rp(pr)2+ N ]pr R+J 1

Nous avons utilisé 1’approximation RpCpm>>1 dans 1’équation (I1-15), couramment utilisée

pour des dispositifs avec des pertes acceptables en hautes fréquences (pour des valeurs de tan &

données par 1’équation (11-14) de I’ordre de quelques pourcents).

11.5.1.3. Caractérisation en hyperfréquences

Les condensateurs interdigités concus en salle blanche ont été caractérisés en
hyperfréquence a 1’aide d’un banc de mesure qui est disponible au sein du laboratoire Xlim et
qui est présenté sur la Figure 11-16. La mesure du condensateur sous test a été faite en réflexion
(mesure des coefficients de réflexion complexes S11) en utilisant une pointe RF de type GS
(Ground -Signal avec un espacement entre les doigts de 200 um) reliée a un port d’un analyseur
de réseau vectoriel Rohde & Schwarz ZVA qui fonctionne sur une bande de fréquence allant
de 100MHz a 24GHz. L’échantillon sous test est posé sur un module Peltier permettant de
controler et réguler la température du dispositif. A I’aide d’un té de polarisation, une tension
continue entre OV et 180V est appliquée entre le Ground et le Signal de la pointe RF, permettant
de polariser le condensateur et de modifier ainsi la valeur de la permittivité de la couche mince

et donc la valeur globale de la capacité du dispositif.
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Figure 11-16 : Banc de mesure basé sur une station sous pointe et d’un analyseur de

réseau utilisé pour mesurer les condensateurs IDT fabriqués

Avant de réaliser les mesures, il est obligatoire de faire un étalonnage pour calibrer les
pointes RF. Pour cette raison, un calibrage 1 port de type TOSM (Through- Open- Short-
Match) a été effectué en utilisant un substrat de calibrage qui contient tous les standards dont
nous avons besoin pour calibrer la pointe RF. Ces étalonnages permettent a I’analyseur de
corriger les diverses erreurs de mesure dues aux cables et aux connectiques et d’enregistrer la
mesure dans le plan de la pointe RF.

A partir de la mesure des paramétres Sii, nous pouvons extraire 1I’impédance totale du

condensateur sous test Zput (Device Under Test) a partir de la relation suivante :

z 148 .
DUT = Z, (1_311) = Zp+iZ;

(11-16)

1
=R

mes ~ .
](‘)Cmes

Avec Zg égale a 50Q.

La partie réelle de ’impédance de la capacité sous test (Zput) est équivalente aux pertes
globales de la capacité mesurée et sa partie imaginaire permet d’extraire la valeur de la capacité
totale a mesurer.

Pour extraire la valeur de la capacité en fonction du parameétre Si1, nous utilisons la relation

suivante :
I [Z (HS”)] ! (11-17)
m :-_ -
0 1'511 ]Cmesw
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_ ! (11-18)

0 ot (G250

En ce qui concerne les pertes totales du dispositif, I’extraction de la valeur de la résistance totale

du condensateur s’écrit sous la forme :

1454 ) (11-19)

RmeszRe(ZDUT)=Re (ZO- 1+S
11

11.5.1.3.1. Résultats de mesures du condensateur a base de couches BST

Les condensateurs réalisés intégrant une couche de 650 nm d’épaisseur de BST ont été
mesurés en fonction de la tension appliquée qui a été variée de OV et 180V pour différentes
gammes de températures (16°C,18°C, 21°C et 40°C).

0.55

0.5¢

(pF)

20.45

0.4 -

Capacité C
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0.3

0 50 100 150
Tension (V)

Figure 11-17 : Photographie du condensateur IDT a BST mesuré sous pointe GS (a) et
extraction de sa valeur de la capacité a 2.45 GHz en fonction de la tension appliquée
pour différentes températures (b)

La Figure 11-17 (a) montre une image du condensateur IDT mesuré. Les évolutions des valeurs
de la capacité en fonction de la tension appliquée pour plusieurs températures (16°C, 18°C,
21°C, 40°C) a 2,45GHz sont représentées sur la Figure 11-17 (b). Nous rappelons que cette
fréquence est la fréquence de travail a laquelle nous voulons concevoir notre antenne miniature.
L’augmentation de la tension appliquée sur le condensateur permettant de faire varier la
permittivité relative du film BST, entraine une diminution de la valeur de la capacité du
condensateur de 0.54pF a 0.38pF sous une tension de 180V a la température de 16°C. Nous
remarquons €galement que la valeur de la capacité diminue avec I’augmentation de la
température, cela implique que la température de Curie est inférieure a 16°C et que la couche
BST a un comportement de type paraélectrique.

A partir de I’évolution de la valeur de la capacité en fonction de la tension appliquée, nous
pouvons extraire 1’accordabilité du dispositif qui peut étre définie par 1’équation (11-20) :
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C(V=0)-C(V=180)) (11-20)

C(V=0)

L’accordabilité calculée du condensateur mesuré est ainsi de 1’ordre de 29% sous une tension

A(%)= (

de 180V (champ appliqué de 120 kV/cm) a la température de 16°C. En effet cette accordabilité
diminue de 29% a 19% en augmentant la température a 40°C.

La Figure 11-18 montre I’évolution de la partie réelle de I’impédance ramenée par le
condensateur IDT en fonction de la tension de polarisation, pour les quatre températures. Ces
courbes présentent les pertes globales du condensateur étudié, incluant les pertes métalliques et
les pertes diélectriques du matériau. Nous pouvons constater que ce condensateur présente, par
exemple, une résistance globale d’environ 7 Q pour les températures 16°C, 18°C, 21°C et 6.8
Q pour la température 40°C. Ces valeurs restent constantes en fonction de la tension pour
différentes valeurs de températures.

1.5
16°C
-~ 18°C
=8-21°C
40°C
S
= 7@ = = = °
N
6-5 1 1 L
0 50 100 150

Tension (V)

Figure 11-18 : Extraction de la valeur de la résistance globale en fonction de la tension

appliquée pour différentes températures

Afin de valider la mesure du condensateur congu a base d’une couche mince de BST, et pour
valider les propriétés diélectriques de la couche de BST obtenue lors de sa caractérisation en
cavité, nous avons simulé le condensateur IDT en utilisant le simulateur 3D électromagnétique
CST-MWS en prenant en compte dans la simulation les propriétés diélectriques du film de BST
et du substrat de MgO.
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Figure 11-19 : (a) Représentation du condensateur IDT sous le logiciel CST-MWS et (b)
maillage fréquentiel de la structure

L’épaisseur tres fine du film de BST ainsi que sa forte permittivité se traduisent par une
longueur d’onde guidée dans le matériau de faible valeur, ce qui nécessite de mailler trés
finement la couche de BST pour éviter les erreurs de calcul pendant la simulation (Figure 11-19
(b)). Pour cette raison, nous avons utilisé un maillage tétraédrique permettant de mailler toute
la couche de BST et de forcer le maillage dans les endroits ou le champ électrique est fort. La
faible dimension de la structure (400 x 270 x 500um?®) demande un temps de calcul trés grand
(> 5 heures). Pour cela, nous avons simulé la structure seulement dans la bande [2GHz- 3GHz]
et nous avons comparé les résultats de simulation avec ceux de la mesure.

Les parametres S11 de la mesure et de la simulation du condensateur interdigité sont
reportés sur I’abaque de Smith qui permet de vérifier que le condensateur a un comportement
capacitif puisqu’il est situé dans la partie inférieure de 1’abaque. Les résultats de simulation
montrent une bonne concordance entre les coefficients de réflexion S11 de la simulation et la
mesure du condensateur & 0V pour une température de 16°C (représentés entre 2 GHz et 3 GHz
sur I’abaque de Smith dans la Figure 11-19) permettant de valider la mesure de la couche mince

en cavité.
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Figure 11-20 : Comparaison des coefficients de réflexion S11 entre simulation et mesure
du condensateur IDT (représentés sur ’abaque de Smith entre 2 GHz et 3 GHz)

11.5.1.3.2. Mesure du condensateur IDT a base de couche mince de type BNT-BT

Plusieurs condensateurs ont été concus a base de couche mince de type BNT-BTo.0s

d’épaisseur 495 nm. La mesure sous pointe GS en hyperfréquence nous permettent d’extraire,

en utilisant la méme méthodologie, la variation de la capacité et de la résistance globale du

dispositif en fonction de la tension de polarisation et de la température.
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Figure 11-21 : Extraction de la valeur de la capacité (a) et de la résistance (b) des
dispositifs IDT intégrant des couches minces de BNT-BT, en fonction de la tension
appliquée pour différentes températures, a 2.45 GHz
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La Figure 11-21(a) décrit I’évolution de la valeur de la capacité du dispositif IDT, extraite a la
fréquence 2.45 GHz en fonction de la tension appliquée pour différentes valeurs de
températures.

L’application d’une tension variable sur le dispositif, entre 0 V et 150 V, montre une
variation relativement faible de la valeur de la capacité, de 0.235 pF a 0.195 pF pour une
température de 80°C. L’accordabilité calculée a cette température est de I’ordre de 8% sous
150V, qui est équivalente a un champ de 100kV/cm entre les doigts du dispositif IDT. Cette
accordabilité diminue de 8% a 5% en diminuant la température du dispositif de 80°C a 20°C.
L’accordabilité calculée est beaucoup plus faible par rapport au dispositif IDT intégrant une
couche de BST. L’augmentation de la capacité du dispositif avec la température pour une
fréquence et une polarisation données implique le fait que la couche de BNT-BT est de type
ferroélectrique, avec une température de Curie supérieure a 80°C.

En ce qui concerne les pertes, I’évolution de la valeur de la résistance totale du dispositif
IDT intégrant une couche de BNT-BT en fonction de la tension appliquée pour différentes
températures (Figure 11-21(b)) montre que ce dispositif présente une résistance totale supérieure
a 14Q qui augmente avec I’augmentation de la température.

La Figure 11-22 montre les coefficients de réflexion de la mesure pour OV et 150V sur I’abaque
de Smith, dans la gamme des fréquences 100 MHz — 24 GHz. Nous remarquons que le dispositif
présente un comportement capacitif puisque les résultats sont dans la partie inférieure de
I’abaque. L’évolution du coefficient de réflexion montre que le dispositif présente des fortes
pertes ainsi qu’une faible accordabilité, puisque la variation entre les deux courbes (0V et 150V)
est faible.
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Figure 11-22 : Représentation sur ’abaque de Smith de la mesure du coefficient de
réflexion S11du condensateur IDT a BNT-BT a 0V et 150V
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Nous avons également simulé la structure 3D du condensateur IDT a base du film mince
d’épaisseur 495nm et de permittivité 205. Le résultat de la simulation électromagnétique 3D
entre [2GHz et 3GHz] montre une bonne concordance avec la mesure du condensateur a 0V

pour une température de 20°C.
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Figure 11-23 : Comparaison des coefficients de réflexion S11 entre simulation et mesure
a 0V pour un condensateur IDT intégrant un film BNT-BT (représentés sur ’abaque de
Smith entre 100 MHz et 15 GHz)

11.5.2. Conclusion

Dans cette partie nous avons présenté la conception et la caractérisation de condensateurs
de type interdigité. Nous avons étudié 1’agilité de deux condensateurs, le premier intégrant une
couche de BST d’épaisseur 650 nm obtenu avec la technique PLD et le deuxiéme un film de
BNT-BT obtenu par voie chimique sol-gel. Les mesures des condensateurs fabriqués ont
montré des agilités de ’ordre de 28% sous 180 V pour le dispositif a base de BST et de 5%
sous 150 V pour celui a base de BNT-BT, ainsi que des fortes pertes, représentées par des
résistances globales supérieures a 7 Q. Dans la topologie utilisée les caractéristiques des
condensateurs IDT mesurées ne sont pas adaptées pour les intégrer dans un dispositif antennaire
pour le rendre agile en frequence. La faible valeur de capacités présentées par les condensateurs
IDT reste le seul avantage devant les fortes résistances (pertes globales) qui peuvent dégrader
les performances de D’antenne. Pour les dimensions spécifiques utilisées, les faibles
accordabilités sous une forte tension est le deuxieme inconvénient pour ce type de
condensateurs IDT.
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Pour remédier a ce probléme nous avons envisagé d’utiliser une autre structure de condensateur,
la structure de type MFM (Métal-Ferroélectrique-Métal) qui va étre présentée dans la partie

suivante.

11.6. Condensateurs de type MFM

Dans une structure de type MFM (Meétal/ Ferroélectrique /Métal) la couche mince
ferroélectrique est prise en sandwich entre une électrode supérieure et une électrode inférieure
[41], [42], I’électrode inferieure étant déposée sur un substrat tels que du MgO, Si ou Al,O3
[43]. Pour ce type de condensateur sous forme de plaques paralléles, la distance entre les
¢lectrodes est équivalente a 1’épaisseur du film ferroélectrique (BST dans notre cas).
L’¢épaisseur du film de BST étant beaucoup plus petite que les espacements du gap d’air dans
les structures interdigitées, pour une tension de polarisation équivalente, les champs électriques
se propageant dans le film BST sont beaucoup plus forts que ceux appliqués sur les couches
ferroélectriques dans les dispositifs de type IDT. L’application d’un champ électrique continu
entre les deux électrodes dans la structure MFM permet la modification de la permittivité de la
couche de BST et engendre une variation de la valeur de la capacité qui permet d’obtenir une
accordabilité beaucoup plus importante par rapport aux structures IDT car les champs
électriques sont confinés dans la totalité du film.

Pour des applications micro-ondes reconfigurables en fréquence, les condensateurs de
type MFM restent des candidats intéressants.
Durant ces travaux de thése, nous avons fabriqué des condensateurs MFM de type
(MgO/It/BST/Au). L’¢électrode inférieure d’iridium (Ir) a été choisie car ce matériau possede
une faible résistivité (12.108Q) et des paramétres de maille cristalline proches de ceux du MgO,
qui permet de faciliter son orientation cristalline et celle des couches BST déposées

ultérieurement.

11.6.1. Réalisation d’une électrode inferieure (Ir) par pulvérisation RF

magnetron

Cette technique consiste a arracher des atomes de la cible a déposer par des collisions
avec les ions de I’environnement gazeux (généralement sous atmosphere d’Ar). La cible
(matériau a déposer) est fixée sur une électrode qui joue le role de la cathode. Ce processus se
déroule dans une enceinte a vide dans laquelle sont placés la cible et le substrat. Les ions de
bombardement sont créés a partir d’un gaz neutre introduit dans la chambre sous vide. Lors de

I’application d’une tension sur la cible, un plasma constitué d’ions argon et d’¢lectrons est ainsi
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créé. Les ions créés sont attirés par 1’électrode polarisée négativement : la cathode ou se situe
la cible. Les atomes arrachés de la cible viennent se déplacer sur le substrat en formant une
couche mince [44], [45].

Dans le cas du dépot d’un isolant, un signal RF est utilisé a la place d’une tension continue
pour éviter I’accumulation de charges positives sur la cathode. Le signal RF est normalisé a la
fréquence de 13,6 MHz [46]. L’avantage de cette technique est qu’elle permet de déposer
différents types de matériaux (isolant ou conducteur) de maniére trés homogéne avec une bonne

adhérence sur le substrat.

Portes substrat

4\— =
Entrée des gaz “ Hublot en quartz

Jauge de pressmn ' Systeme de pompage

Cible

Magnétron

Puissance RF

Figure 11-24 : Schéma de principe de la pulverisation RF magnétron[47]

Cette méthode a été utilisée au laboratoire NIMP pour déposer des électrodes inférieures
d’Iridium (Ir) de 50 nm d’épaisseur sur la totalité de la surface du substrat de dioxyde de
manganése MgO d’orientation (100) et d’épaisseur 500 um. Les films minces ont été déposés
a une température de 600°C sous atmosphere d’argon a une pression de 0.04 Pa et une densité
de puissance appliquée de 1W/cmz2. La cristallisation de la couche métallique a la température
de dépot favorise I’orientation de la couche mince ferroélectrique qui sera déposée au-dessus

de 1’électrode Ir.

11.6.2. Elaboration des films minces de BST

La composition chimique de la cible utilisée pour élaborer les films BST est
Baz/3Sr13TiOs. Nous rappelons que le ratio de baryum de x=2/3 a été choisi pour que le matériau
soit dans une phase paraélectrique ou la température de Curie est proche de la température

ambiante, ce qui permet d'avoir une forte accordabilité. Les couches ont été realisees sur des

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 102



substrats de Ir/ MgO au laboratoire SPCTS par la technique PLD (Pulsed laser Deposition) avec
des épaisseurs, de 200 nm, 450 nm et 1450 nm. Durant la phase de dépét, le substrat est
maintenu a une température de 700°C sous atmosphére d’oxygene (pression de travail est de
0.3 mbar).

L’ensemble des conditions de depdt des couches de BST est resume dans le Tableau 11-2.

Laser, Iongueur d'onde Excimere KrF, x 248nm

—

Tableau 11-2 : Tableau représentant les conditions de dép6t des couches minces de BST
par PLD

11.6.3. Caracterisation structurale et morphologique des films minces de BST

sur substrats de Ir/ MgO

Pour caractériser les propriétés structurales du film de BST et évaluer la qualité des
couches déposées, nous avons analysé par diffraction des rayons X (DRX) en configuration (6-
20) des films de BST avec différentes €paisseurs déposées sur un substrat de MgO recouvert
par un film d’Iridium (électrode inférieure dans la future configuration du dispositif MFM)).
Cette technique permet d’identifier toutes les familles de plans (hkl) dans 1’échantillon afin de
détecter les différentes phases cristallines des films et leurs orientations. Comme le montre les
spectres de diffractions sur la Figure 11-25, les films minces de BST avec différentes épaisseurs
présentent une orientation prédominante de type (100). Cette orientation prédominante est
rendue possible par I’orientation initiale de 1’électrode inférieure d’iridium, elle-méme orientée
(100), déposée sur un substrat MgO orienté (100). D’autres orientations secondaires
correspondent aux orientations BST (111) et présentent une intensité beaucoup plus réduite.
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Figure 11-25 : Spectres DRX des films de BST avec différentes épaisseurs déposees sur
une couche de 1r(100)/MgO(100) [48]

L’analyse par microscopie électronique a balayage (MEB) des films de BST en coupe
transversale (Figure 11-26 : pour une couche de BST de 450 nm d’épaisseur), nous permet
d’observer une croissance des films de BST de type colonnaire et relativement dense, spécifique
a la technique de dépdt PLD. Nous pouvons également identifier et évaluer 1’épaisseur de

I’électrode d’iridium déposée sur le substrat de MgO.

BST

Ir

MgO

SEI 50KV X50,000 100nm WD 6.0mm

Figure 11-26 : Observation par MEB en coupe transversale de la couche mince déposée
de BST sur un substrat de MgO recouvert par un film mince d’iridium.
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11.6.4. Elaboration des condensateurs MFM

La premiere étape de fabrication des dispositifs MFM consiste a graver la couche

ferroélectrique avec des motifs carrés localisés en utilisant la photolithographie et le
développement d’une couche de résine photosensible positive (résine S1813) déposée sur la
totalité de la couche de BST (réalisation de motifs de 100x100um? qui seront utilisés comme
masque pour la gravure ultérieure du film de BST, étapes a-c sur la Figure 11-27).
Suite au développement de la résine, la couche BST est gravée dans une solution de gravure a
trois acides : I’acide phosphorique, nitrique et sulfurique (étape d sur la Figure 11-27).
Finalement, I’échantillon est plongé dans un bain d’acétone permettant d’enlever la résine
restant sur la couche de BST et est nettoyé dans un bain d’alcool isopropylique, un bain d’eau
d’ionisée et séché avec un pistolet a 1’air sec.

EEEN Résine 1813
. ST Alignement + Exposition UV

0 HAREREEY

Masque
1 1 e —

(a) (b) (c)

(d) (e)

Figure 11-27 : Etape de gravure la couche BST. Etalement et isolation de la résine (a) et
(b), développement de la résine (c), gravure chimique du BST (d) et retrait de la résine

(e)

La derniere étape de fabrication du dispositif MFM consiste a réaliser des électrodes
supérieures sur les motifs de BST, sous forme de patchs carrés de différentes tailles (30x30pum?,
40x40um2, 50x50um?) (Figure 11-28). Suite a une étape de photolithographie en utilisant une
résine négative et d’un dépdt de Ti/ Au par évaporation a canon d’électrons en utilisant la
technique lift-off, les électrodes supérieures de Ti/Au (10/200nm) ont été réalisées de maniére
localisée sur les motifs de BST. Nous avons choisi I’or (Au) comme métal pour réaliser les
électrodes supérieures des condensateurs MFM car il posséde de faibles résistivités et contribue
ainsi a la réduction des pertes d’insertion dans les dispositifs.

La valeur de la capacité du condensateur MFM réalisé dépend de dimensions de
I’électrode supérieure, de 1’épaisseur et de la permittivité de la couche mince ferroélectrique

selon la relation suivante :
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£0&,S
c=" (11-21)
st

Ou & est la permittivité relative du film mince de BST, S la surface des électrodes en regard,

tesT est I'épaisseur du film et go la permittivité du vide.

—r Au Alignement + Exposition UV
W mgo EmEN BST  EEEEE Résine 5214 l l l l l l l l l

(a) (b) (c)

(d) (e)

Figure 11-28 : Etape de fabrication de I’électrode supérieure du dispositif MFM : couche
de BST sous forme de motif de 100 umx100um (a), dép6t et recuit de la résine négative
(b), isolation de la résine avec le masque de photolithographie et isolation de la résine
(c), développement de la résine non isolée et dép6t de la couche métallique (d) retrait de
la résine et du métal (e)

Electrode supérieure

(@)

Electrode inférieure

(b)

Au/ Ti
e BST
—

— MgO

Figure 11-29 : Vue de dessus du condensateur MFM réalisé(a), modéle 3D du
condensateur (b)

Les condensateurs MFM concus en salle blanche (Figure 11-29 : (a)) ont été caractérisés
dans le domaine des hyperfréquences a 1’aide d’un banc de mesure qui est composé d’un

analyseur de réseau vectoriel Rohde & Schwarz qui fonctionne sur une bande de fréquence
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allant de 10MHz a 24GHz et d’une pointe RF ACP40AGSG 125. La pointe de type GSG
(Ground Signal Ground) a un espacement (pitch) de 125um et est constituée de trois pointes en
paralléles : la pointe centrale (signal) qui permet de contacter 1’électrode supéricure du
dispositif MFM et les deux pointes latérales (ground) qui sont en contact avec 1’électrode
inférieure du dispositif (commun a 1’ensemble des condensateurs MFM obtenus sur la surface
de I’échantillon). Avant d’effectuer la mesure, il est nécessaire d’effectuer un étalonnage de
type TOSM (Through- Open- Short- Match) en utilisant un substrat de calibrage coplanaire
adapté a la pointe de mesure.

Les mesures des condensateurs MFM ont été effectuées en réflexion sur une bande de
fréquence allant de 100MHz & 10 GHz en mesurant les coefficients de réflexion complexes
(S11). Une tension continue (DC) variable comprise entre 0 V et 10 V est amenée par la pointe
GSG et est appliquée sur le dispositif entre 1’¢lectrode supérieure et inférieure via un té de
polarisation. Les mesures peuvent étre réalisées a différentes températures en utilisant un
module Peltier. Pour la suite, nous présentons les caractéristiques des capacités MFM avec une
électrode supeérieure de dimensions 30x30um?2.

A partir du modeéle électrique du condensateur MFM (une capacité et une résistance en
série), nous pouvons établir une relation entre I’impédance d’entrée du modele et la valeur de
la capacité et de la résistance a extraire. Cette résistance est équivalente aux pertes globales du
condensateur incluant les pertes diélectriques du BST et les pertes métalliques de la structure.
Une fois les paramétres Si1 du condensateur mesurés, nous pouvons extraire la valeur de la
capacité en fonction de la fréquence pour différentes tensions DC appliquées en utilisant
I’équation (11-22) :

1

- 1+Sy, (1-22)
Zo.w.Im |
| 0 (1 - Sll)

L’extraction de la valeur de la capacité en fonction de la fréquence pour différentes épaisseurs

des couches BST est rapportée sur la Figure 11-30 (mesures réalisées a la température ambiante

20°C pour une tension égale a 0V).
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Figure 11-30 : Evolution de la valeur de la capacité en fonction de la fréquence pour des
condensateurs MFM intégrant des films BST avec différentes épaisseurs

La valeur de la capacité pour le condensateur intégrant un film de BST de 200nm

d’épaisseur est relativement forte et décroit rapidement en fonction de la fréquence.
L’augmentation de 1’épaisseur du film BST de 200 nm a 1450 nm entraine la décroissance de
la valeur de la capacité, selon 1’équation (11-21), comme indiqué sur la Figure 11-30.
Nous avons choisi le condensateur MFM intégrant un film de BST de 450 nm pour présenter
I’évolution fréquentielle de la valeur de la permittivité pour différentes tensions appliquées
(Figure 11-31). Nous remarquons que la valeur de la permittivité diminue avec 1’augmentation
de la tension appliquée sur le dispositif et que la valeur de la permittivité décroit avec la
fréquence. Ce dernier comportement est en accord avec la loi de Debye [49]-[52].
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Figure 11-31 : Evolution fréquentielle de la valeur de la permittivité pour un
condensateur MFM intégrant un film de 450 nm, pour différentes tensions appliquées.
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11.6.4.1. Variation de la valeur de la capacité MFM avec la tension de polarisation

La Figure 11-32 présente I’influence de 1’épaisseur des couches minces de BST sur la
valeur des capacités MFM en fonction de la tension DC appliquée (valeurs extraites a une
fréquence de 2.45 GHz et a 20°C). Ainsi, la valeur de la capacité pour un condensateur intégrant
un film de BST épais de 450 nm diminue de 13 pF (polarisation 0V) a 2.5 pF pour une
polarisation DC de 10V (correspondant a un champ électrique appliqué sur le dispositif de 220
kV/cm).

25,

° 10 L
ssr
—_— BST450 m g 8 —40°C
20r —&—BST 450 mm % o
<~ 154
O
—
S
Q
2.
210"
@)

0 2 4 6 8 10
Tension (V)
Figure 11-32 :Variation des valeurs des capacités MFM intégrant des couches de BST
avec différentes épaisseurs, en fonction de la tension appliquée a la fréquence 2.45GHz.

L’insert présente la variation avec la polarisation DC de la capacité du dispositif MFM
intégrant une couche BST de 1450 nm, pour deux températures, de 20 et 40°C.

L’insert sur la Figure 11-32 : représente le cycle C=f(V) correspondant un condensateur
MFM intégrant un film de 1450 nm d’épaisseur (variation de la valeur de la capacité en fonction
de la tension appliquée) pour deux températures (20°C et 40°C). Nous remarquons que la valeur
de la capacité diminue lorsque la température du dispositif augmente. Cela montre que le film
est en phase paraélectrique et que la température de Curie est inférieure a 20°C.

Les résultats présentés sur la Figure 11-32 : nous permettent de déterminer 1’accordabilité de
chaque dispositif MFM mesuré. Nous rappelons que la définition de 1’accordabilité est donnée
par I’équation (11-20). Les valeurs des accordabilités obtenues sous une tension appliquée de
10V sur les dispositifs MFM intégrant des couches de BST de 200 nm, 450 nm et 1450 nm sont
respectivement de ’ordre de 82%, 81% et 71%, pour des champs électriques équivalents
appliqués de 500 kV/cm, 220 kV/cm et 70 kV/cm. Ces valeurs d’accordabilité, extrémement

élevées dans le domaine des hyperfréguences, pour de tres faibles champs électriques appligqués,
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permettent d’envisager 1’intégration de ce type de composants pour la conception de dispositifs

accordables (antennes, filtres), de maniere tres efficace et a tres faible consommation.

11.6.4.2. Evaluation des pertes globales des dispositifs MFM
Pour déterminer les pertes globales des structures MFM, il est possible d’extraire la valeur
de la résistance globale du condensateur a partir de la mesure des paramétres Si1 selon

I’équation (11-23) :

1t S”) (11-23)

Rmesure = Re(Zar) = Re (Zo. 75
Les évolutions fréquentielles des parties réelles des impédances d’entrée des condensateurs sont
présentées sur la Figure 11-33 : pour des tensions de polarisation de 0V et 10V. Ces évolutions
représentent les pertes globales des dispositifs, incluant les pertes métalliques des électrodes
ainsi que les pertes diélectriques du film de BST. Nous observons également que I’application
d’une tension DC de 10V sur les condensateurs MFM fait apparaitre des résonances de type
acoustique sur les courbes des parties réelles des impédances, provenant d’un effet de type

électrostrictif dans les couches de BST [53].
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Figure 11-33 : Evolution fréquentielle de la partie réelle de I’'impédance d’entrée de
condensateurs MFM integrant des couches de BST avec differentes épaisseures pour
une tension de polarisation de 0 V (a) et pour une tension de polarisation de 10V (b).

Ces résonances dépendent de la valeur de la tension appliquée sur le condensateur MFM
et leurs amplitudes augmentent avec I’augmentation de la valeur de la tension appliquée sur les
dispositifs MFM. En effet, a champ nul (DC=0V) le dispositif ne présente quasiment pas de
résonances acoustiques (Figure 11-33 : (a)), car la couche de BST est en phase paraélectrique,

contrairement aux couches de BST en phase ferroélectrique qui développent ce type de
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phénomene méme a champ nul [53]-[56]. Ces résonances de type acoustique seront modélisées
par un modele électrique dans la partie (11.6.5) du manuscrit.

La présence de ces résonances autour des fréquences de la bande ISM induit de fortes
pertes au sein du dispositif RF reconfigurable et augmentera fortement les pertes d’une antenne
miniature fonctionnant dans cette région fréquentielle. Comme indiqué sur la Figure 11-33 : (b),
les pics des résonances fondamentales de dispositifs intégrant des couches minces de BST
d’épaisseur 200 nm et 450 nm sont positionnées autour de 3,5 GHz et 2,3 GHz respectivement,
induisant de pertes considérables a 2,45 GHz. Cependant le domaine fréquentiel d’apparition
de ces résonances peut étre contrélé en modifiant 1’épaisseur du film BST du condensateur
MFM. En effet, il existe une relation liant la fréquence de résonance fondamentale du dispositif

MEFM et I’épaisseur du film BST du dispositif, selon 1’équation suivante [57]:

_ Vac
= (11-24)

Avec v, la vitesse acoustique du film BS et tgst I’épaisseur du film BST.

En effet, I’intégration d’une couche de BST d’épaisseur 1450 nm dans le dispositif MFM
permet de remédier aux pertes liées aux phénomenes électrostrictifs, en décalant le phénomeéne
de résonance en dehors de la bande d’intérét (la bande ISM), vers les basses fréquences (1
GHz). Ainsi, les pertes globales du dispositif seront dans ce cas optimales, avec des valeurs
autour de 1 Q & 2,45GHz (Figure 11-33(b)).

La Figure 11-34 représente I'évolution des pertes globales a 2,45 GHz des capacités MFM avec
différentes épaisseurs de BST, en fonction de la tension appliquée, a la température de 20°C.
Nous constatons que pour un dispositif intégrant une couche avec une épaisseur de1450 nm, les
pertes restent constantes autour de 1 Q jusqu'a une tension de polarisation appliquée de 10V.
Par contre, pour les dispositifs MFM intégrant les couches BST avec des épaisseurs de 200 nm

et 450 nm, nous remarquons une augmentation des pertes globales en fonction de la tension.
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Figure 11-34 : Evolution a 2,45 GHz de la partie reelle de ’'impédance d’entrée des

capacités MFM integrant differentes épaisseures de BST, en fonction de la tension de
polarisation appliquee.

Dans le Tableau 11-3, nous avons comparé les performances électriques de condensateurs
MFM a base de films de BST réalisés avec les caractéristiques de dispositifs similaires rapportés
dans la littérature, ainsi qu’avec les performances de diodes varactors commercialement
disponibles. Comme nous pouvons le constater, les performances hyperfréquences de nos
condensateurs MFM sont significativement plus importantes en termes d’agilité, champ

électrique appliqué et résistance globale du dispositif que les solutions existantes.

Référence Epaisseur Accordabilité Char_np électrique | Résistance Fréquence
(nm) (A %) appliqué (kV/cm) | totale (Q)

[58] - 70 600 - 10 GHz
[59] 200 81 1000 2 1 GHz
[60] 350 50 350 3.25 5 GHz
[61] 100 45 900 - 20 GHz
[62] - 27 500 - 5 GHz
[63] - 56 200 0.5 10GHz

Ce travail 200 82 500 2.1 2.45GHz

Ce travail 450 81 220 7.1 2.45GHz

Ce travail 1450 70 70 1.13 2.45 GHz

185'E;P2T ['54'] - 85 - >6 2.45 GHz
MAO070[65] - 77 - <2 2 GHz

S'V['gg]ﬂg - 75 - <2 500MHz
MA201[65] - 90 - <2.5 2 GHz

Tableau 11-3 : Comparaison entre les performances des condensateurs MFM a base de
couche mince de BST réalisés et des dispositifs similaires rapportés dans la littérature
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11.6.5. Modélisation des résonances acoustiques dans les dispositifs MFM a

base des couches de BST

Comme les matériaux ferroélectriques possedent également un comportement
piézoélectrique, il est généralement possible de générer des ondes acoustiques en appliquant
une polarisation DC sur un film mince de BST. En état ferroélectrique, les couches minces de
BST peuvent générer des résonances acoustiques méme en champ nul. Par contre, ce
phénomeéne n’est pas visible lorsque le film BST se trouve dans un état paraélectrique [66].
Quel que soit I’état du film BST (ferroélectrique ou paraélectrique), les amplitudes des
résonances électrostrictives dépendent fortement de la tension appliquée sur la couche BST et
ses amplitudes sont positionnées a des fréquences bien spécifiques qui dépendent de la
géomeétrie du dispositif et des caractéristiques des films (épaisseur, vitesse acoustique conforme
a I’équation (11-24)) [67], [68]. Ainsi, la position de ces fréquences de résonances
électrostrictives peut étre controlée a partir de ’épaisseur du film BST et de sa vitesse
acoustique. Comme mentionnée auparavant, ces résonances augmentent les pertes globales
dans le dispositif aux fréquences de leur apparition. Afin de maitriser ces pertes et proposer des
solutions pouvant les minimiser, nous avons étudié ce phénomeéne d’électrostriction dans le
condensateur MFM intégrant un film de BST d’épaisseur 450nm. L’évolution fréquentielle de
la partie réelle de I’impédance d’entrée du dispositif en fonction de la tension appliquée (Figure
11-35) montre ’apparition de deux pics de résonances aux fréquences de 2GHz et 5.8GHz dont
I’amplitude augmente avec I’augmentation de la tension de polarisation. Ce dispositif peut étre
exploité seulement sur la bande de fréquence allant de 3.8 GHz a 5.5 GHz car dans ce domaine
fréquentiel les pertes globales du dispositif sont relativement faibles. Cependant, nous visons
la réalisation d’une antenne opérant autour de la bande ISM (a 2.45GHz), donc ce dispositif
dégradera de maniére considérable les performances de I’antenne et surtout son efficacité de

rayonnement.
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Figure 11-35 : Evolution fréquentielle des pertes globales du condensateur MFM
intégrant un film de BST d’épaisseur 450nm pour différentes tensions de polarisation

D’un point de vue matériau, ces résonances électrostrictives sont dues a la déformation

ou a I’allongement relatif de la structure cristalline du matériau lors de I’application d’une

tension continue. D’un point de vue cristallographique, I’application d’un champ électrique

permet de modifier la maille pérovskite du cristal de type ABO3, permettant aux cations B** et

a I’ion O% de se déplacer de leurs positions dans le réseau cristallin sous 1’application d’un

champ électrique. Cette vibration des ions et cations va créer un moment dipolaire qui génére

des résonances acoustiques (Figure 11-36). En champ nul, les ions et les cations reviennent a

leurs positions initiales au centre de la maille cristalline et les résonances acoustiques induites

par Deffet électrostrictif sont éliminées.

Un moment
dipolaire

Figure 11-36 : Représentation de la maille cristalline de type ABOs et apparition d’un

moment dipolaire lors de I’application d’un champ électrique

Pour modéliser les résonances électrostrictives générées par 1’application d’un champ

électrique sur le condensateur MFM a base de couche ferroélectrique, il existe dans la littérature

des modeéles de type piézoélectriques (comme les modeles de Mason et de Lakin) prenant en
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compte les propriétés diélectriques et acoustiques des matériaux constituant le dispositifs MFM

(substrats, films de BST et électrodes métalliques).

11.6.5.1. Modélisation des phénomeénes électrostrictifs dans les dispositifs MFM en
utilisant le modele de Lakin

Le modele de Lakin est une approche simple et pratique pour modéliser le comportement
acoustique/électrostrictif des couches de BST intégrées dans un condensateur de type MFM.
Les résonances acoustiques générées par le condensateur MFM en fonction de la tension
peuvent étre déterminées a ’aide du modé¢le de lignes de transmission acoustiques (Figure
11-37 :). En effet, ce modéle est basé sur la transformation des lignes de transmission en prenant
en compte les propriétés acoustiques de chaque couche intégrée dans le dispositif (substrat,
électrode inférieure, couche BST et électrode supérieure). L'impédance électrique du dispositif
MFM est décrite par les impédances de charge acoustiques normalisées (z: et zy) de chaque c6té
du film mince ferroélectrique pris en sandwich entre les électrodes métalliques. Les différentes
couches du dispositif agissent comme des lignes de transmissions acoustiques qui transmettent

les différentes impédances au film de BST.

t t
Zair Au Ir z air
Zpyy Zv  Zy, Zp  Zmgo

Figure 11-37 : Modéle équivalent du condensateur MFM réalisé

Dans le modele de Lakin, I’impédance acoustique équivalente du condensateur MIM est décrite

par I'équation suivante :

Zoy = ——|1 - K2V,
eq ]C(U (DC)

(11-25)

tan @ (z¢ + zp) * cos?@ + jsin (20)
@ (z¢ + zp) * cos(20) + j(z; * zp + 1)sin(20)

ou o est la pulsation, C la capacité globale du dispositif, @ la constante de phase sur la couche

BST définie par @ = % avec k la constante de propagation et t I’épaisseur de la couche de BST,

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 115



K2 (Vbc) est le coefficient de couplage électromécanique qui dépend de la tension de
polarisation appliquée Voc, z:=Z: / Zst et zb=2Zy | Zgst, OU ZgsT est I'impédance acoustique du
film de BST tandis que Z: et Zy sont les impédances acoustiques des interfaces du film de BST
avec 1’¢électrode supérieure et inférieure, respectivement. Z: et Z, sont calculées par I'équation
classique des lignes de transmission :

ZL + Zitanh()/At)
Zinterface = ZiZ- T 7 tanh(v.t
i Ltanh(y,t)

(11-26)

Avec y; = a; + jB;, la constante de propagation pour chaque couche « i » dans le modéle, «;

est sa constante d’atténuation et [; sa constante de propagation qui dépend de la vitesse

acoustique vi selon la relation suivante :

_2nf
U

Les paramétres acoustiques typiques pour chaque couche constituant le dispositif MFM sont

Bi (n-27)

répertoriés dans le Tableau 11-4.

Impédance
acoustique
(Hm) (m/S) Z*106(Kg/mzs)

|T|T|T|T||
BST I 0.45 I 4400 I 55.1 I
. Ar 30 | 400 |

Tableau 11-4 : Paramétres acoustiques des matériaux constituant le dispositif MFM.

Epaisseur Vitesse acoustique

Matériau

La Figure 11-38 compare les évolutions fréquentielles des impédances d’entrée issues des
simulations du modeéle de Lakin avec les résultats de mesures du condensateur intégrant un film
de BST d’épaisseur 450nm, pour plusieurs tensions de polarisation. Nous remarquons un bon
accord entre les résultats du modéle et les mesures pour la premiére résonance acoustique qui
est positionnée a la fréquence 2.3GHz. Cependant, le modele n’arrive pas a décrire correctement
I’évolution de la deuxiéme résonance acoustique qui présente un décalage fréquentiel

considérable et un niveau d’amplitude trés faible par rapport aux résultats de mesure.
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Figure 11-38 : Comparaison entre 1’évolution fréquentielle de la partie réelle de
I’impédance d’entrée du modele de Lakin (courbes bleus) et les résultats de mesure
(courbes noires) pour différentes tensions appliquées

Ce comportement peut s’expliquer par une possible dispersion avec la fréquence de la vitesse
acoustique dans le matériau ferroélectrique, qui n’est pas prise en compte dans le modéle de
Lakin et qui pourra expliquer le décalage fréquentiel de la deuxiéme résonance harmonique [63,
64]. Suivant cette hypothése, nous avons envisagé d'introduire dans le modele Lakin du
condensateur MFM une couche d’interface additionnelle (épaisseur typique d’environ 10 a 70
nm) positionnée a l'interface Ir / BST, avec des propriétés acoustiques dissemblables par rapport
a la couche principale de BST, tout en gardant les mémes épaisseurs pour les autres couches
(Figure 11-39). Les différentes interprétations proposees dans la littérature pour cette couche
considérent qu’elle présente une faible permittivité et est considérée comme une couche
intrinséque développée lors des premieres étapes de croissance du BST sur le substrat [65]—
[67]. Dans le cadre du projet MAESTRO, Dr. Areski Ghalem a ainsi développé le modeéle
modifié de Lakin (Figure 11-39) en introduisant dans le mod¢le initial une couche d’interface
de BST avec des propriétés acoustiques optimisées, qui présentent une épaisseur de 50nm avec
une vitesse acoustique de 2200m/s (vitesse deux fois moins importante que la vitesse acoustique
du film BST utilisée dans le modele initial) [64].
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Figure 11-39 : Modé¢le équivalent du dispositif MFM intégrant une couche d’interface
entre le BST et I’électrode Ir

La comparaison des résultats de simulation du modéle de Lakin optimisé avec les résultats
de mesure est montrée sur la Figure 11-40. Nous remarquons une bonne convergence entre le
modele sur les deux résonances acoustiques ainsi que pour les différentes tensions appliquées.
Ces résultats sont importants du point de vue pratique, pour la prévision et I’évaluation des
pertes globales de ce type de dispositifs sur une large bande de fréquence.

En effet, il convient de rappeler que la partie réelle du paramétre Z11 est égale a la résistance
globale de la capacité accordable. Dans I'élément rayonnant d'une antenne accordable, une
résistance supérieure a 4Q introduit des pertes difficilement acceptables. Par conséquent, la
position fréquentielle et I’amplitude de ces résonances électrostricitives doivent étre connues
lors du design d’une antenne afin d’éviter et/ ou minimiser leur impact dans la bande de

fréquence de fonctionnement de I'antenne.
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Figure 11-40 : Comparaison entre 1’évolution fréquentielle de la partie réelle de
I’impédance du dispositif MFM obtenus en utilisant le modeéle de Lakin modifié et les
résultats de mesure pour différentes tensions appliquées

11.7. Conclusion

Dans ce chapitre nous avons abordé la conception et la caractérisation en hyperfréquences de
condensateurs congus a base de films ferroélectriques. Dans la premiere partie du chapitre, nous
avons étudié 1’élaboration de films minces en nous intéressant & deux techniques de dépots a
savoir le procédé d’ablation laser PLD pour ¢laborer des films BST de composition
Baz/3Sr13TiOs et le procédé sol-gel pour élaborer des films de BNT-BT. Ensuite, nous avons
caractérisé ces couches minces en hyperfréquences pour déterminer leurs propriétés
diélectriques en utilisant la méthode de la cavité a deux résonateurs. A 1’issue de ces mesures
en cavité résonante, nous avons extrait les valeurs de la permittivité et les tangentes de pertes
des couches déposées sur MgO. Nous avons réalisé en salle blanche des condensateurs
interdigités intégrant ces couches, qui ont été caractérisés en hyperfréquences, en fonction des
différentes tensions de polarisation appliquées aux couches de BST et BNT-BT. Les mesures
de condensateurs IDT intégrant des films (BST ou NBT-BT) montrent une faible accordabilite,
de ’ordre de 28% et 5% sous un champ de 120kV/cm (180V) et 100kV/cm (120V) avec des
pertes relativement fortes (autour de 7Q pour les dispositifs IDT a base BST). Les fortes pertes,
la faible accordabilité et la forte tension appliquée aux condensateurs IDT n’encouragent pas
leur intégration (dans la topologie precise utilisee) dans une antenne miniature pour la rendre
agile en fréquence. Pour cela, nos recherches se sont concentrées par la suite sur le
développement de condensateurs de type MFM a base de films minces de BST. Nous avons
ainsi réalisé des condensateurs de type MFM intégrant des films de BST de différentes

épaisseurs déposées par la technique PLD. La caractérisation hautes fréquences de ces
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dispositifs montrent des fortes valeurs d’accordabilités, a 1’état de I’art international de 1’ordre
de 70% a 82%, sous des champs électriques entre 70kV/cm et 500kV/cm a 2.45GHz. Nous
avons optimisé la structure des dispositifs en minimisant leurs pertes & 2.45GHz induites par
des resonances électrostrictives en intégrant des couches de BST avec des épaisseurs
supérieures a 1450nm. Ce phénomeéne de résonances acoustiques a été également modélisé en
utilisant le modéle de Lakin, permettant de prédire leurs fréquences et intensités spécifiques
dans le spectre fréquentiel des dispositifs, sur une large bande de fréquence.

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 120



Références
[1] D. BREWSTER, Observations of the pyro-electrocity of minerals. 1824.

[2] J. Curie and P. Curie, “Développement par compression de 1’¢lectricité polaire dans les
cristaux hémiedres a faces inclinées,” Bull. Société Minérologique Fr., vol. 3, 1880.

[3] W. Kinzig, “Ferroelectrics and Antiferroeletrics,” in Solid State Physics, vol. 4,
Supplement C vols., F. Seitz and D. Turnbull, Eds. Academic Press, 1957, pp. 1-197.

[4] J. Valasek, “Piezo-Electric and Allied Phenomena in Rochelle Salt,” American Physical
Society, p. 475, Apr-1921.

[5] H. Mueller, “Properties of Rochelle Salt,” American Physical Society, pp. 175-191, Jan-
1935.

[6] R. Blinc, “The soft mode concept and the history of ferroelectricity,” Ferroelectrics,
vol. 74, no. 1, pp. 301-303, Aug. 1987.

[7] “High Performance Barium Strontium Titanate Varactor Technology for Low Cost
Circuit Applications - Semantic Scholar.” [Online]. Available: /paper/High-Performance-
Barium-Strontium-Titanate-Varacto-Acikel-
Lynch/e292b314bfe98dbf11b622f7balf6fb9db062138. [Accessed: 19-Aug-2017].

[8] J. F. Scott, “HIGH-DIELECTRIC CONSTANT THIN FILMS FOR DYNAMIC
RANDOM ACCESS MEMORIES (DRAM),” Annu. Rev. Mater. Sci., vol. 28, no. 1, pp. 79—
100, Aug. 1998.

[9] D.-S. Yoon, J. S. Roh, H. K. Baik, and S.-M. Lee, “Future Direction for a Diffusion
Barrier in Future High-Density Volatile and Nonvolatile Memory Devices,” Crit. Rev. Solid
State Mater. Sci., vol. 27, no. 3-4, pp. 143-226, Jul. 2002.

[10] L. Malcolm and Glass, Principe and applications of ferroelectrics and related materials
by M. E. Lines and A. M. Glass. .

[11] L. Eyraud, Diélectriques solides, anisotropes et ferroélectricité,. Paris: Gauthier-
Villars, 1967.

[12] F.J. Gotor, C. Real, M. J. Dianez, and J. M. Criado, “Relationships between the texture
and structure of a BaTiO3 and its tetragonal — cubic transition enthalpy,” J. Solid State Chem.,
vol. 123, no. 2, pp. 301-305, 1996.

[13] “Physique de I’état solide - Dunod.” [Online]. Available:
http://www.dunod.com/sciences-techniques/sciences-fondamentales/physique-et-
astrophysique/master-et-doctorat-capes-agreg/physique-de-letat-so.  [Accessed:  21-May-
2014].

[14] C. Elissalde and J. Ravez, “Ferroelectric ceramics: defects and dielectric relaxations,”
J. Mater. Chem., vol. 11, no. 8, pp. 1957-1967, Jan. 2001.

[15] “Fabrication and characterization of Bal—xSr1—xTiO3 tunable thin film capacitors -
ScienceDirect.” [Online]. Available:
http://www.sciencedirect.com/science/article/pii/0040609094064512. [Accessed: 19-Aug-
2017].

[16] A. Deleniv, “Characterization techniques for thin and thick ferroelectric films,” J. Eur.
Ceram. Soc., vol. 27, no. 8, pp. 2759-2764, Jan. 2007.

[17] O.G. Vendik, E. K. Hollmann, A. B. Kozyrev, and A. M. Prudan, “Ferroelectric Tuning
of Planar and Bulk Microwave Devices,” J. Supercond., vol. 12, no. 2, pp. 325-338, Apr. 1999.

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 121



[18] M. Maglione, U. Hochli, and J. Joffrin, “Dipolar Glass State in K {1-
x}Na_ {x}TaO_{3},” Phys. Rev. Lett., vol. 57, no. 4, pp. 436-439, Jul. 1986.

[19] M. E. Lines and A. M. Glass, Principles and applications of ferroelectrics and related
materials. Oxford: University Press, 1977.

[20] G..Smolenskii, and V. .A.Isupov, “Segnetoelektricheskie svoistva tverdykh rastvorov
stannata bariya v titanate bariya»,” Soviet Journal of Technical Physics, p. vol 24, p 1375, 1959.

[21] K. A. Miiller and H. Burkard, “SrTi${\mathrm{O}}_{3}$: An intrinsic quantum
paraelectric below 4 K,” Phys. Rev. B, vol. 19, no. 7, pp. 3593-3602, Apr. 1979.

[22] G. Smolenskii and V. A.Isupov, “Segnetoelektricheskie svoistva tverdykh rastvorov
stannata bariya v titanate bariy,” Soviet Journal of Technical Physics, p. vol 24, p 1375, 1959.

[23] A. Catalan et al.“Preparation of barium strontium titanate thin film capacitors on silicon
by metallorganic decomposition: Journal of Applied Physics: Vol 76, No 4.” [Online].
Available: http://aip.scitation.org/doi/abs/10.1063/1.357568. [Accessed: 19-Aug-2017].

[24] D. Shihua, S. Tianxiu, Y. Xiaojing, and L. Guanghua, “Effect of Grain Size of BaTiO3
Ceramics on Dielectric Properties,” Ferroelectrics, vol. 402, no. 1, pp. 55-59, Oct. 2010.

[25] “Effect of grain size on dielectric and ferroelectric properties of nanostructured
Bao.sSro2TiO3 ceramics.” [Online]. Available:
http://jac.tsinghuajournals.com/EN/abstract/abstract148386.shtml. [Accessed: 19-Aug-2017].

[26] Z.H. Zhou, J. M. Xue, W. Z. Li, J. Wang, H. Zhu, and J. M. Miao, “Ferroelectric and
electrical behavior of (Na0.5Bi0.5)TiO3 thin films,” Appl. Phys. Lett., vol. 85, no. 5, pp. 804—
806, Jul. 2004,

[27] Y. Hiruma, H. Nagata, and T. Takenaka, “Phase diagrams and electrical properties of
(Bil/2Nal/2)TiO3-based solid solutions,” J. Appl. Phys., vol. 104, no. 12, p. 124106, Dec.
2008.

[28] M. Zannen, M. Dietze, H. Khemakhem, and M. Es-Souni, “Ferroelectric
(Nal/2Bi1/2)TiO3 thin films showing photoluminescence properties,” Appl. Phys. A, vol. 117,
no. 3, pp. 1485-1490, Nov. 2014.

[29] T. Takenaka, K.-I. Maruyama, and K. Sakata, “(Bi(1/2)Na(1/2))TiO3-BaTiO3 system
for lead-free piezoelectric ceramics,” Jpn. J. Appl. Phys., vol. 30, pp. 2236-2239, Sep. 1991.

[30] R.E. Treece, J. S. Horwitz, J. H. Claassen, and D. B. Chrisey, ‘“Pulsed laser deposition
of high- quality NbN thin films,” Appl. Phys. Lett., vol. 65, no. 22, pp. 2860-2862, Nov. 1994.

[31] D.J.R.Appleby etal., “Ferroelectric properties in thin film barium titanate grown using
pulsed laser deposition,” J. Appl. Phys., vol. 116, no. 12, p. 124105, Sep. 2014.

[32] S. B. Xiong, Z. G. Liu, X. Y. Chen, X. L. Guo, X. Liu, and S. N. Zhu, “Pulsed laser
deposition and characterization of optical waveguiding (Pb,La)(Zr,Ti)O3 thin films,” Appl.
Phys. Lett., vol. 67, no. 18, pp. 2729-2731, Oct. 1995.

[33] S. Yilmaz, T. Venkatesan, and R. Gerhard-Multhaupt, “Pulsed laser deposition of
stoichiometric potassium-tantalate-niobate films from segmented evaporation targets,” Appl.
Phys. Lett., vol. 58, pp. 2479-2481, Jun. 1991.

[34] J. P. MERCURIO and P. MARCHET, “Thin Films of Na0.5Bi0.5TiO3 Deposited by
Spin-Coating,” Integr. Ferroelectr., vol. 61, no. 1, pp. 163-165, Aug. 2004.

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 122



[35] G. Subramanyam et al., “Challenges and opportunities for multi-functional oxide thin

films for voltage tunable radio frequency/microwave components,” J Appl Phys, vol. 114, p.
191301, 2013.

[36] M. Jain, S. B. Majumder, R. S. Katiyar, and A. S. Bhalla, “Structural and dielectric
properties of heterostructured BST thin films by sol—gel technique,” Thin Solid Films, vol. 447,
pp. 537-541, Jan. 2004.

[37] P. Queffelec et al., “Intercomparison of permittivity measurement techniques for
ferroelectric thin layers,” J. Appl. Phys., vol. 115, no. 2, p. 024103, Jan. 2014.

[38] J. Bellotti, E. K. Akdogan, A. Safari, W. Chang, and J. Pond, “Frequency Agile BST
Thin Films for RF/Microwave Applications,” Ferroelectrics, vol. 271, no. 1, pp. 131-136, Jan.
2002.

[39] J. Nath, D. Ghosh, J. Maria, M. B. Steer, A. Kingon, and G. T. Stauf, “Microwave
properties of bst thin film interdigital capacitors on low cost alumina substrates,” in 34th
European Microwave Conference, 2004., 2004, vol. 3, pp. 1497-1500.

[40] M. A. Ahmad, M. Brunet, S. Payan, D. Michau, M. Maglione, and R. Plana, “Wide-
Tunable Low-Field Interdigitated Barium Strontium Titanate Capacitors,” IEEE Microw.
Wirel. Compon. Lett., vol. 17, no. 11, pp. 769-771, Nov. 2007.

[41] S. Sheng, P. Wang, X. Y. Zhang, and C. K. Ong, “Characterization of microwave
dielectric properties of ferroelectric parallel plate varactors,” J. Phys. Appl. Phys., vol. 42, no.
1, p. 015501, 2009.

[42] “Crystallinity Dependence of Microwave Dielectric Properties in (Ba,Sr)TiO3 Thin
Films,” Jpn. J. Appl. Phys., vol. 42, no. 3R, p. 1315, Mar. 2003.

[43] S.Krishnan, S. Bhansali, E. Stefanakos, and Y. Goswami, “Thin Film Metal-Insulator-
Metal Junction for Millimeter Wave Detection,” Procedia Chem., vol. 1, no. 1, pp. 409-412,
Sep. 2009.

[44] D. Kaden et al., “Influence of platinum bottom electrode on the piezoelectric
performance of hot RF sputtered PZT films,” in 2011 International Symposium on Applications
of Ferroelectrics (ISAF/PFM) and 2011 International Symposium on Piezoresponse Force
Microscopy and Nanoscale Phenomena in Polar Materials, 2011, pp. 1-4.

[45] K. Abeetal. “PZT Thin Film Preparation on Pt-Ti Electrode by RF Sputtering,” Jpn. J.
Appl. Phys., vol. 30, no. 9S, p. 2152, Sep. 1991.

[46] D.M.G. Leite, A. L. J. Pereira, L. F. da Silva, and J. H. D. da Silva, “Nanocrystalline
GaN and GaN: H films grown by RF-magnetron sputtering,” Braz. J. Phys., vol. 36, no. 3B,
pp. 978-981, Sep. 2006.

[47] F. Zoubian, “Couches minces d’oxynitrure de tantale déposées par pulvérisation
réactive. Etude du systeme Ta-Ar-O2-N2 et caractérisation des films,” phdthesis, Université
Blaise Pascal - Clermont-Ferrand 11, 2013.

[48] A. Ghalem et al., “Ultra-High Tunability of -Based Capacitors Under Low Electric
Fields,” IEEE Microw. Wirel. Compon. Lett., vol. 26, no. 7, pp. 504-506, Jul. 2016.

[49] H. Naceur, A. Megriche, and M. E. Maaoui, “Frequency-dependant dielectric
characteristics and conductivity behavior of Sr1—x(Na0.5Bi0.5)xBi2Nb209 (x = 0.0, 0.2, 0.5,
0.8 and 1.0) ceramics,” Orient. J. Chem., vol. 29, no. 3, pp. 937-944, Nov. 2013.

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 123



[50] V. S. Y. Member, D. K. Sahu, and Y. S. Member, “The Effect of Frequency and
Temperature on Dielectric Properties of Pure Poly Vinylidene Fluoride (PVDF) Thin Films,”
2013.

[51] P. Debye, “Polar molecules,” Journal of the Society of Chemical Industry, New York,
pp. 1036-1037, 1929.

[52] U.Kaatze, “Complex permittivity of water as a function of frequency and temperature,”
J. Chem. Eng. Data, vol. 34, no. 4, pp. 371-374, Oct. 1989.

[53] S. Gevorgian, A. Vorobiev, and T. Lewin, “DC field and temperature dependent
acoustic resonances in parallel-plate capacitors based on SrTiO3 and Ba0.25Sr0.75TiO3 films:
Experiment and modeling,” J Appl Phys, vol. 99, p. 124112, 2006.

[54] R. Schafranek et al., “Influence of sputter deposition parameters on the properties of
tunable barium strontium titanate thin films for microwave applications,” J. Eur. Ceram. Soc.,
vol. 29, no. 8, pp. 1433-1442, May 2009.

[55] M. Schreiter, R. Gabl, D. Pitzer, R. Primig, and W. Wersing, “Electro-acoustic
hysteresis behaviour of PZT thin film bulk acoustic resonators,” J Eur Ceram Soc, vol. 24, p.
1589, 2004.

[56] S. Tappe, U. Bottger, and R. Waser, “Electrostrictive resonances in (Ba0.7Sr0.3)TiO3
thin films at microwave frequencies,” Center of Nanoelectronic Systems for Information
Technology, Elektronische Materialien, PreJuSER-49740, 2004.

[57] H. P. Loebl, C. Metzmacher, R. F. Milsom, P. Lok, F. van Straten, and A. Tuinhout,
“RF Bulk Acoustic Wave Resonators and Filters,” J. Electroceramics, vol. 12, no. 1-2, pp.
109-118, Jan. 2004.

[58] D. Levasseur et al., “Systematic investigation of the annealing temperature and
composition effects on the dielectric properties of sol-gel BaxSr1—xTiO3 thin films,” J Eur
Ceram Soc, vol. 33, p. 139, 2013.

[59] R. De Paolis, S. Payan, M. Maglione, G. Guegan, and F. Coccetti, “High-tunability and
high- q -factor integrated ferroelectric circuits up to millimeter waves,” IEEE Trans Microw.
Theory Tech, vol. 63, p. 2570, 2015.

[60] A. Ghalem, F. Ponchel, D. Remiens, J. F. Legier, and T. Lasri, “Broadband Dielectric
Characterization of Sapphire/TiOx/Ba0.3Sr0.7TiO3 (111)-Oriented Thin Films for the
Realization of a Tunable Interdigitated Capacitor,” IEEE Trans. Ultrason. Ferroelectr. Freq.
Control, vol. 60, no. 5, pp. 880-887, May 2013.

[61] Y. Liu et al., “BaSrTiO3 interdigitated capacitors for distributed phase shifter
applications,” IEEE Microw. Guid. Wave Lett., vol. 10, no. 11, pp. 448-450, Nov. 2000.

[62] S. Delprat, M. Ouaddari, F. Vidal, M. Chaker, and K. Wu, “Voltage and frequency
dependent dielectric properties of BST-0.5 thin films on alumina substrates,” IEEE Microw.
Wirel. Compon. Lett., vol. 13, no. 6, pp. 211-213, Jun. 2003.

[63] E. A. Fardin, A. S. Holland, K. Ghorbani, and P. Reichart, “Enhanced tunability of
magnetron sputtered Ba0.5Sr0.5TiO3 thin films on c-plane sapphire substrates,” Appl. Phys.
Lett., vol. 89, no. 2, p. 022901, Jul. 2006.

[64] “Home - STMicroelectronics.” [Online]. Available:
http://www.st.com/content/st_com/en.html. [Accessed: 20-Aug-2017].

[65] “Mouser Electronics France - Distributeur de composants €lectroniques.” [Online].
Available:

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 124



http://www.mouser.fr/?gclid=CjwKCAjw5uTMBRAYEiwA5HXQNtNRolTah5hEW-
OGDzYIQr-Z_JG8AKrA2ITY XCOFtGHIYLEk2qtzGxoCKOUQAVD_BWE. [Accessed: 20-
Aug-2017].

[66] A. Noeth, T. Yamada, A. K. Tagantsev, and N. Setter, “Electrical tuning of dc bias
induced acoustic resonances in paraelectric thin films,” J. Appl. Phys., vol. 104, no. 9, p.
094102, Nov. 2008.

[67] J.Berge, M. Norling, A. Vorobiev, and S. Gevorgian, “Field and temperature dependent
parameters of the dc field induced resonances in BaxSr1—xTiO3-based tunable thin film bulk
acoustic resonators,” J. Appl. Phys., vol. 103, no. 6, p. 064508, Mar. 2008.

[68] P. A. Turalchuk and I. B. Vendik, “Modelling of tunable bulk acoustic resonators and
filters with induced piezoelectric effect in BSTO film in a wide temperature range,” in IEEE
EUROCON 2009, 2009, pp. 64—69.

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 125



Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 126



Chapitre I11. Développement et

modeélisation d’une antenne fente
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I11.1. Introduction

Le chapitre précédent a mis en avant la potentialité du matériau BST en tant que capacité
variable. Dans ce chapitre, nous nous intéressons au développement d’une antenne agile en
fréquence afin de pouvoir intégrer cet élément accordable. En effet, les travaux issus de la
littérature présentés dans le chapitre 1 de ce manuscrit ont montré le compromis entre la
compacité d’une antenne et la largeur de sa bande passante. L’intégration d’un élément agile
répond favorablement a ces problématiques puisqu’il peut permettre la couverture de plusieurs
bandes de fréquence en changeant la longueur électrique de I’antenne. L’analyse de la littérature
présentée dans le premier chapitre a montré que 1’utilisation d’une diode varactor permettait le
balayage fréquentiel de larges bandes de fréquence. Cependant, nous avons également mis en
évidence qu’elle était limitée en termes de puissance acceptée et leurs pertes sont souvent
élevées a hautes frequences. L’objectif des travaux présentés dans ce chapitre est de lier les
développements réalisés sur les capacités variables a base de BST a un développement

antennaire optimiseé.

Pour ce faire, nous sommes partis d’une antenne fente passive qui présente un design
relativement simple pour lequel I'optimisation se fera par une approche électrique équivalente.
Cette approche sera validée a la fois par une simulation électromagnétique full-wave et par la
réalisation et la mesure du systeme antennaire. Une fois cette étude validée, nous nous
intéresserons a 1’agilité fréquentielle de cette antenne en intégrant une capacité variable. En se
basant sur la modélisation électrique préliminaire de I'antenne fente passive, nous déterminons
les valeurs de capacité a intégrer afin d’obtenir la meilleure agilité fréquentielle et nous
optimisons I'excitation de I’antenne pour qu'elle soit adaptée sur la gamme de valeurs de

capacité prédéterminée.

I11.2. Propriétés générales de I’antenne fente

La topologie de base de I'antenne présentée dans ce chapitre est basée sur une antenne
fente. L’objectif est d’obtenir une agilité fréquentielle maximale tout en optimisant les
performances de I'antenne. Pour cela, nous étudierons dans un premier temps la structure
antennaire de base pour laquelle nous établirons son modele équivalent en employant
différentes méthodes. Nous étudierons l'influence de la position de l'excitation suivi de
I’intégration d’une excitation par une ligne microstrip dans le modele électrique. En maitrisant

le modéle équivalent de I'antenne, nous déterminerons I'impédance de la ligne d'excitation et
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ses dimensions, afin d'adapter I'antenne. Cette méthode de conception sera ensuite poursuivie
en intégrant une capacité au sein de I'antenne fente. La position de cette capacité et les valeurs
de capacité a présenter pour obtenir la meilleure agilité fréquentielle seront finalement déduites

de notre étude et validée par la simulation électromagnétique.

Afin d’établir un modele équivalent, le design considéré dans un premier temps est
constitué¢ d’une fente gravée dans le plan de masse d’un substrat (Figure 111-1). Lorsque la fente
est excitée en son milieu, elle fonctionne sur son mode fondamental dont le rayonnement
caractéristique est celui d’un dipdle magnétique [1]. La longueur de la fente est dans ce cas en
Ag/2avec Ay = 4o/ \/g , Ao est la longueur d’onde dans le vide a la fréquence f, de la
résonance du mode fondamental et .¢, la permittivite effective qui sera definie dans le

paragraphe suivant.

citation

Lo
@ (b)

Figure 111-1 : (a) Equivalence de la fente a une antenne dipéle et (b) diagramme de
rayonnement 3D

Lors de cette étude, la modélisation d’une antenne fente a été divisée en différentes parties :

e Dans un premier temps, nous détaillerons la modélisation d’une fente par une étude
analytique puis par un modele de lignes de transmission et finalement par un modele
quadripolaire. L’impact des paramétres physiques de 1’antenne comme sa longueur électrique
et sa largeur sera étudié. L’ impédance d’entrée des trois modé¢les mis en ceuvre Sera comparée
avec la simulation électromagnétique 3D de I’antenne fente. Nous discuterons des avantages a

utiliser ces différents modéles ainsi que leurs limitations.

e Dans un deuxiéme temps, nous présenterons 1’intégration d’une capacité variable au

sein de nos modéles et nous étudierons (en utilisant les modéles précédemment développés)

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 130



I’impact de la variation de la valeur de la capacité sur 1’agilité de I’antenne en fonction de la
fréquence. Cette étude a pour but d’optimiser I’agilité fréquenticlle de I’antenne. Cependant,

ces études seront faites sans prendre en compte 1’adaptation ou la désadaptation de 1’antenne.

e Une troisieme étape consistera a adapter 1’antenne en synthétisant toujours de maniere
analytique la ligne d’excitation de ’antenne fente pour nous en servir comme d’un circuit

d’adaptation.

111.2.1. Modélisation de I’antenne fente
111.2.1.1. Design de ’antenne fente considérée

Afin d’expliquer notre démarche de conception, considérons dans un premier temps une
fente de longueur physique L=30mm et de largeur W=0.5mm. La structure 3D de I’antenne
fente considérée est présentée Figure I11-2. Elle est étudiée sur un substrat de type Rogers
RT5870 de 50mm x 50mm, de hauteur h=0.8mm, de permittivité relative £.=2.33 et dont
I’épaisseur de métallisation est de 18um. Nos différentes méthodes de modélisation seront
expliquées dans ce paragraphe et finalement comparées a la simulation 3D de I’antenne excitée

en son milieu par un port discret de 50 Q.

50 mm
Plan de masse
\\
Port discret
500
£ w
£ / o
=] 3
i 3
Substrat <_, i
\ W=0,5mm { *

Figure 111-2 : Structure d’une antenne fente excitée par un port 50Q au milieu
111.2.1.2. Etude analytique
Pour établir un modele équivalent de 1’antenne fente, il faut partir du principe de Babinet

qui a été illustré sur la Figure I11-1et qui permet d’établir I’équation (111-1).

2
ZpZg ="/, (n-1)
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Avec Zg; I'impédance d’entrée de la fente, Z; I'impédance d’entrée du dipdle équivalent et n
I’'impédance du vide (377Q). L’impédance Z; = R; + jX,; du dipble peut étre déterminée en
appliquant les équations de Maxwell pour lesquelles il faut prendre en compte les conditions
aux limites imposées par les deux conducteurs de dimensions finies. Cette résolution est
complexe et ne peut étre faite que numériquement. Plusieurs méthodes de modélisations
approchées ont été proposées [3]-[5] et I'une d’entre elles consiste a considérer que les courants
circulant sur I’antenne dipdle s’apparentent a ceux sur une ligne de transmission a pertes en
circuit ouvert. L’impédance d’entrée du dipole de longueur totale 21 et de rayon a (dipdle épais)

s’exprime ainsi de maniére assez simple (équation (111-2)).

Zy = Zy coth((a + jp)I) (111-2)
2
avec ZO=RO(1—j%> et ,3:/1_;[ (111-3)

Le développement de la formule de Z; permet de déterminer les expressions de R, et X, :

sh(2al) — “//3 sin(2p1)
ch(2al) — cos(2p1)

Rd=R0

“/g sh(2al) + sin(2B1) (11-4)

Xa = ~Ro—= 1 GaD —coszan

Les expressions de a et R, ont été déterminées par Dubost [6] :

D
2lH
60H

RO ==

eors (111-5)

21
avec H=2 (ln (—) — 1)
a

A partir de ces €quations, il est possible de déterminer I’impédance d’entrée du dipdle et donc
d’aprés 1’équation (I11-1) I'impédance d’entrée de 1’antenne fente sachant que la fente

équivalente au dipdle est telle que L=21 et W=2a.

Il est donc possible de tracer I'impédance d’entrée Z¢;, de I’antenne fente présentée dans

le paragraphe 111.2.1.1 en fonction de la fréquence. Les parties réelles et imaginaires de Z¢,
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sont présentees sur la Figure 111-3. Il est a noter que cette modélisation n’est valable qu’autour
de la premiére résonance car en dessous le dipole n’est plus considéré comme étant épais (le
diamétre du dipdle (2a) n’est plus supérieur a Ao/100 et le dipble devient fin) et au-dessus, le
diametre du dip6le devient trop grand par rapport a sa longueur.

800 T : ‘ ;
Domaine de validité

@ 4
=

5 4
= 1

£ 1

= 1

| 1 1
8 '.
= \ 1
5 1

%) | 1 ’
R 200 | P ]
N
-400 1 I I 1 I I I

2 4 6 8 10 12 14
Fréquence (GHz)

Figure 111-3 : L’évolution de la partie réelle et de la partie imaginaire de ’impédance
d’entrée (Z,) du modele analytique de la fente

111.2.1.3. Modélisation de I’antenne en utilisant un modéle de ligne

Une méthode de modélisation plus large bande consiste a réaliser un schéma équivalent

basé sur des modeles de lignes. Dans le cas d’une antenne fente excitée au milieu, le modele

équivalent est présenteé sur la Figure I11-4.

Figure 111-4 : Schéma équivalent d’une fente excitée au milieu

Dans ce cas, I’admittance d’entrée est la somme des admittances des deux lignes en parall¢le.
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Yo=1+1, (111-6)
1 Z;+jZ,, tan(Bl)
Z¢c Zpq + jZo tan(Bl)

v = 1 Z;+jZ,tan(B)
2 Z¢ Ziy + jZctan(BL)

Avec Y, =
(11-7)

Afin de pouvoir tracer Z, en fonction de la fréquence, il faut déterminer Z et Z;. Pour
cela, il faut se placer a la fréquence de résonance f, de I’antenne fente fonctionnant sur son
mode fondamental, la longueur de chaque brin est dans ce cas telle que [ = 4,/4 impliquant la

simplification de 1’expression de I’impédance d’entrée (équation (I11-8)).

ZLl

Y1(f0) =7

Z 1 ZZ
et Y(fo) =—F  ainsi Zpy(fy) = ¢ (111-8)
Cc

g Yeo (fo) CZn+ 27,

La symétrie de la structure implique que Z,; = Z,, = Z,, et ainsi ’expression de
I’'impédance d’entrée de la fente a sa fréquence de résonance f, déduite de son modele
équivalent de ligne est donnée par I’équation (111-9).

2

Z¢
Zs>(fo) :E (11-9)

L’impédance caractéristique Z- peut étre calculée, par analogie a une ligne microstrip, a

partir de la largeur de la fente et du substrat sur lequel elle est gravée (équation (111-9)) [10].

p 60 ] (8h N W)
= nl— —_—
©7 Jeer \W ' 4h
1 111-10
&e+1 &g -1 h\ 2 z ( )
avec Eqpp = > + > (1 + 12W> + 0.04 (1—7)

D’autre part, d’apres 1’équation (111-1) il est possible de déterminer I’impédance d’entrée

de I’antenne fente Z¢(f) et donc d’en déduire Z;, (équation (111-11)) [6].

z:
ZL ==
2Z¢(fo)
2 11-11
e e () 1] (=D
avec Zf(fo) = 22,07 = =
d 0 4‘R05h (_)
4H
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En reprenant I’exemple précédent, ¢’est-a-dire en considérant une fente de longueur physique

L=30mm et de largeur W=0.5mm gravée sur un substrat de Rogers de permittivité &, = 2.33,

nous pouvons déterminer toutes les grandeurs nécessaires au traceé de Zy, en fonction de la

fréquence (Figure 111-5).

c
Grandeurs Eeff Zc fo= m Zs(fo) Z
Valeurs 1.82 114 Q 3.7 GHz 652.7 Q 10 Q

Tableau I11-1 : Tableau représentant les valeurs obtenues théoriquement de différentes

800

N & =)
(= S S
=] =] =]

- Re(Z)()) ---Img(Z) ()

-200

-400

grandeurs de I’antenne fente

2 4 6 8 10 12 14
Fréquence (GHz)

Figure 111-5 : Evolution de la partie réelle et de la partie imaginaire de I’'impédance
d’entée du modéle de ligne de la fente (30x0.5mm?)

111.2.1.4. Modélisation de I’antenne en utilisant un modéle quadripolaire

En considérant qu’une ligne peut étre représentée par un modéle quadripolaire, il est ainsi

possible de remplacer chaque ligne du modele précédent par une cellule qui n’inclut que des

capacités et des selfs en cascade [7]. Dans notre cas, la ligne microstrip a un comportement

inductif puisqu’elle est étroite ce qui permet d’avoir une forte impédance caractéristique. Dans

ce cas, le modele en P1 présenté en Figure 111-6 est le plus adapte.

L

T

I° T

Figure 111-6: Représentation d’une cellule en modéle en Pl pour modéliser une

ligne microruban

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 135



Son impédance est définie par 1’équation (I11-12) et sa fréquence de résonance f, par

I’équation (111-13).

L

Z= |2 (111-12)
1

_ 11-13

fo 2mVIC ( )

A T’aide de ces deux équations, il est possible de déterminer le couple (L, C) pour la ligne

précédente.
1

C =
27TZCf0

(111-14)
L=C.Z2

On obtient des valeurs de self L=4.9nH et de capacité C=0.377pF. Ainsi I’antenne fente peut
étre modélisée par le schéma électrique présenté en Figure I11-7(a) et son impédance d’entrée

tracée en fonction de la fréquence (Figure 111-7 (b)).

-T— 800
J_ J_ S 600
T . T
L =
T 200
1
L
r YN S —
I S -
Zf3 C _|_ C _|_ Z éa 2200 -
-400 : . L I | | |
J— 2 4 6 8 10 12 14
- Fréquence (GHz)
(@) (b)

Figure 111-7 : (a) Modéle quadripolaire de I’antenne fente excitée au milieu (b) partie
réelle et partie imaginaire de I’'impédance d’entrée du modéle

111.2.1.5. Comparaison des différents modeéles avec la simulation électromagnétique

Ces trois modéles mis en ccuvre seront maintenant comparés a la simulation
électromagnétique 3D full-wave. Afin de se rapprocher du modele théorique, cette simulation
n’intégre aucune perte et elle est faite sur un substrat de dimensions latérales trés importantes.
La Figure 111-8 présente la comparaison des impédances d’entrée Z¢; (modéle analytique), Z¢,

(modéle de lignes), Z¢; (modele quadripolaire) avec I’'impédance d’entrée simulée Zg -
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Modele analytique

600 -

400

200

- Re(Z)() ---Img(Z) ()

-200 | ¥ v ]
J

-400 L L L L L L L
2 4 6 8 10 12 14

Fréquence (GHz)
Figure 111-8 : Comparaison des parties réelle et partie imaginaire de I’'impédance

d’entrée de modéles étudiés avec la simulation électromagnétique 3D

Une bonne concordance entre les différentes méthodes théoriques et la simulation 3D est
obtenue. Nous pouvons noter que certaines méthodes sont limitées notamment en termes de
validité sur une large bande de fréquence. En effet, I’étude analytique et le modele quadripolaire
ne sont valides que pour la premiere fréquence de résonance. Le modéle de ligne quant a lui est
valable sur une trés large bande de fréquence et le tracé de son impédance d’entrée montre une

trés bonne concordance avec la simulation 3D sur la bande [LGHz - 15GHZz].

L’avantage de ces différents modeéles est le gain en termes de temps de simulation. Nous
verrons par la suite et notamment lors de I’optimisation de 1’agilité fréquentielle de 1’antenne
qu’il est nécessaire de passer par un modele équivalent pour lequel la réponse fréquentielle de

I’antenne est obtenue en quelques secondes.

Ainsi, ces différents modeles seront utilisés et adaptés a chacun des cas considérés lors
de la conception de I’antenne. Le prochain paragraphe montrera 1’étude et I’optimisation de

différents parametres physiques de I’antenne.

111.2.2. Etude des paramétres physiques de I’antenne fente

Cette partie va s’intéresser a I’influence de certains parameétres physiques de 1’antenne

fente, & savoir la longueur de I’antenne, sa largeur et la position de son excitation.

111.2.2.1. Impact de la largeur de ’antenne fente

En reprenant le modele de ligne précédent, on peut lier la largeur de la fente a I’impédance
Zc de la ligne équivalente. L’effet de la variation de I’impédance caractéristique Zc de la ligne

sur la fréquence de résonance de la fente a éte étudié en fixant la longueur de lignes [ = 4,/4
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sur un substrat de hauteur h=0.8mm, de permittivité relative .=2.33. La Figure 111-9 montre
une augmentation en amplitude pour les résonances lorsque 1’impédance caractéristique de la
ligne augmente c¢’est-a-dire lorsque la largeur de la ligne diminue. Nous constatons également
que la modification de I’impédance caractéristique de la ligne a un impact sur I’amplitude a la

fréquence de résonance mais ne modifie pas la position de la fréquence de résonance.

1500
g 1000 + —— W=2.39mm -->Zc=50 Q
= —— W=0.683mm -->Zc=100 Q
5 W=0.228mm -->Zc=150 Q
E 500 -
= A A
g 0_-7‘-17' "——7'7;""“"*'—'_":77’ v‘s—;'r"""'-'
ﬁ lv . - ‘\\ , -
-1
& 500+
-1000 : ' : : ‘

2 4 6 8 10 12 14
Fréquence (GHz)

Figure 111-9 : Evolution de la partie réelle et imaginaire de I'impédance d’entrée du
modele des lignes en fonction de la fréquence pour les différentes impédances
caractéristiques (Zc).

111.2.2.2. Impact de la longueur de ’antenne fente

Afin d’identifier I’influence de la longueur électrique de la ligne S1 sur la fréquence de
résonance de la fente. Pour réaliser cette étude, nous avons fait varier la longueur électrique de
la fente en fixant son impédance caractéristique (Zc). La Figure 111-10 présente 1’évolution des

parties réelle et imaginaire de I’impédance d’entrée de 1’antenne pour différentes longueurs

électriques Bl = 45°,90° et 135°.

138
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Figure 111-10 : Variation des parties réelle et imaginaire de I'impédance d’entrée du
modele des lignes en fonction de la fréquence pour les différentes longueurs
électriques (pl).

Nous remarquons que lorsque la longueur électrique de la fente augmente, la fréquence

de résonance se décale vers les basses fréquences sans modifier I’amplitude des résonances.

111.2.2.3. Impact de la position de I’excitation

e Impact sur les modes résonants

La position de I’excitation joue un role important car elle peut interdire certains modes

résonants. La Figure I11-11 présente I’impédance d’entrée de I’antenne fente excitée au milieu

et excitée au quart de sa longueur.

1000

——excitation au quart
——excitation au milieu

800

600 -

400 r

200§

0

- Re(Z)(12) - - Im(Z)(£)

-200 |

_400 L 1 1 I
2 4 6 8 10 12 14

Fréquence (GHz)

Figure 111-11 : Comparaison les parties réelles et imaginaires d’une fente excité au
milieu et au quart
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Les courants de surface sur les différentes structures de la fente sont représentés sur la

Figure 111-12 et Figure 111-13 pour chacune des fréquences de résonance.

10
2.09
8.18
7.27
5,36
5.45
4.55
3.64
2.73
1.82
0.909
o

(@) (b)

Figure 111-12 : Distribution du courant sur la surface de ’antenne a la fréquence (a)
4GHz (b) 11GHz

(a) (b) (©

Figure 111-13 : Distribution du courant sur la surface de ’antenne a la fréquence (a)
4GHz (b) 8GHz (c) 11GHz, pour une excitation au quart de la fente

La modification de la position de I’excitation change la circulation du courant autour de
la fente permettant d’exciter un nouveau mode de résonance a la fréquence 8GHz. Le courant
de surface de la structure excitée au quart montre le nouveau mode de fonctionnement a 8 GHz,

fréquence a laquelle I’impédance de la fente présente une résonance intermédiaire.

e Impact sur le facteur de qualité

Le facteur de qualité est un paramétre important pour étudier une antenne miniature. Nous
avons mis en évidence dans le premier chapitre que 1’expression du facteur de qualité [8] est

reliée a la partie réelle et imaginaire de I’impédance de I’antenne telle que définie par I’équation
(I-15).

Wo

¢= 2Ry (wo)

120 (o) = —2— [[R (w2 + | X (wg) + @ © (lis)
o 2Ro(wo) ° 0 Wy

Avec Ro la partie réelle de I'impédance d’entrée de 1’antenne, Zo’ la dérivée de

I’impédance d’entrée et w, la pulsation de ’antenne a sa résonance. La Figure 111-14 montre
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I’évolution du facteur de qualité (extrait de la simulation EM) en fonction de la fréquence pour

une fente excitée au milieu et au quart de sa longueur.

50 T T T

—— Excitation au quart
— Excitation au milieu

[\ 173 -
= =S >
T T T

Facteur de qualité (Q)

—
>
T

2 3 4 5 6 7 8 9 10
Fréquence (GHz)

Figure 111-14 : Evolution du facteur de qualité d’une fente excitée au milieu et au quart
de sa longueur

Pour le mode fondamental de la fente a la fréquence autour de 4 GHz, le facteur de qualité
de la fente passe de 15.3 pour une excitation au milieu a 10.8 pour une excitation au quart de
sa longueur. Comme évoqué dans le chapitre 1, la bande passante de 1’antenne est inversement
proportionnelle & son facteur de qualité, la diminution du facteur de qualité de I’antenne excitée

au quart de sa longueur permet donc de faciliter son adaptation.

A T’issue de cette €tude, il semble plus pertinent de choisir une excitation au quart de la
fente puisqu’elle permettra une meilleure adaptation de 1’antenne. En effet, le but est de rendre
cette fente agile en fréquence par 1’intégration des capacités variables. L’ajout d’une capacité
impliquera également la diminution de sa fréquence de résonance, donc une diminution de
I’antenne par rapport a sa fréquence de fonctionnement et ainsi une augmentation de son facteur
de qualité. Minimiser le facteur de qualité avant I’intégration d’une capacité permettra donc de
conserver des bandes passantes instantanées acceptables. Afin de continuer a travailler sur les
modeles équivalents déterminés précédemment, ceux-ci seront adaptés a 1’excitation au quart

de la longueur de la fente.

111.2.3. Modélisation de I’antenne fente excitée au quart de sa longueur

Comme les modéles ont déja été détaillés précédemment, ce paragraphe montrera les
résultats essentiels a la compréhension de notre démarche. Le modéle analytique étant le moins

pertinent dans sa comparaison avec le modele 3D, nous choisissons ici de ne montrer que le
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modele équivalent utilisant le modele de ligne et celui utilisant le modéle quadripolaire. Comme

précedemment ces modéles seront finalement validés par la simulation électromagnétique 3D.

111.2.3.1. Design de ’antenne fente considérée

La structure 3D de I’antenne fente considérée est présentée Figure I11-15. Comme
précédemment, c¢’est une fente de longueur physique L=30mm et de largeur W=0.5mm gravée
sur un substrat de type Rogers RT5870 de hauteur h=0.8mm, de permittivité relative £,=2.33.

Elle est dans ce nouveau cas d’étude excitée au quart de sa longueur par un port discret de 50Q.

50 mm
Plan de masse
\\
Port discret
50Q
.
£
E 3
3
ki 3
Substrat -~ p
W=0,5mm t N

Figure 111-15 : Structure d’une antenne fente excitée par un port discret au quart de la
longueur de la fente

111.2.3.2. Modélisation de I’antenne en utilisant un modéle de ligne

Le modele équivalent de 1’antenne excitée au quart de sa longueur est trés proche de
celui de I’antenne excitée au milieu puisqu’on reste sur des dimensions physiques égales. Ainsi,
I’impédance caractéristique de la ligne et la résistance de charges sont les mémes. Seules les

longueurs des lignes de part et d’autre de I’excitation changent (Figure 111-16).
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Figure 111-16 : Schéma équivalent d’une fente modélisée par des lignes et excitée au
quart de sa longueur

Les grandeurs Z. et Z, sont identiques a celles présentées dans le Tableau Il1I-1 au
paragraphe 111.2.1.3 et les équations mentionnées dans ce méme paragraphe nous permettent

de tracer Z, en fonction de la fréequence (Figure 111-19).

111.2.3.3. Modélisation de ’antenne en utilisant un modéle de quadripole

Nous avons vu précédemment que le modele quadripolaire de ’antenne fente excitée en
son milieu pouvait étre représenté par un modéle en P1 que nous rappelons Figure 111-17(a). Ce

méme modele quadripolaire est équivalent au modéle présenté sur la Figure 111-17(b).

L 5L/7 5L/7

C _[ C o Zy —_— 3C/7 _Emy:;ﬂ —

— — — 3C/7 3CIT e ZL

I I
(a) (b)

Figure 111-17 : (a) Modéle en PI d’une cellule LC et (b) équivalent du modé¢le avec 2
cellules en cascade

Ainsi le modele équivalent de I’antenne excitée au quart de sa longueur peut étre

représenté par la Figure 111-18.
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Figure 111-18 : Modéle quadripolaire d’une fente excitée au quart de sa longueur

De ce mod¢le quadripolaire, nous pouvons déterminer I’'impédance d’entrée Zr, (équation

(111-16) et équations (17)-(20)) et le programmer sous Matlab. Son tracé en fonction de la

fréquence est présenté également Figure I11-19.

_ AR A,
Za= 7737, (111-16)
Zy=—z- iy 7 )w( (37C) wﬂ) (111-17)
(7)) 014 (F) o [a41706 (F) o+ )

A= jCw +1+jCw[Z, + jLw(jCw + 1)] (111-18)

- 3
i A+]( ) [ZL+]Lw(]Cw+1)+]( )u)EI] (111-19)

=7, +jLo(Cw + 1)

(111-20)

+iC[a+5 (5) 0 +iCHei (5) e + 1)

111.2.3.4. Comparaison des différents modeles avec la simulation électromagnétique

Comme dans le cas de I’antenne excitée au milieu, nous pouvons comparer nos différents
modeéles avec la simulation électromagnétique 3D full-wave. Il est a rappeler que cette
simulation n’intégre aucune perte et qu’elle est faite sur un substrat de dimensions latérales tres
importantes. La Figure I11-19 présente la comparaison des impédances d’entrée Zs;, Z¢, avec
I’impédance d’entrée simulée Zg;y, -
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Figure 111-19 : Comparaison des parties réelles et imaginaires de I’impédance d’entrée
du modéle quadripolaire, modeéle de ligne et la simulation électromagnétique pour une
fente excitée au quart de sa longueur

Une bonne concordance entre les différentes méthodes théoriques et la simulation 3D est

obtenue et comme dans le cas précédent, la validité du modele quadripolaire est limitée a la

premiére fréquence de résonance. Dans le cas de notre étude, le but étant de développer une

antenne qui soit a la fois miniature et agile en fréquence, nous travaillerons uniquement sur le

premier mode de I’antenne. Ces modéles investigués sont donc complétement satisfaisants dans

le cas de notre étude. Ces différents mode¢les étant validés, il est maintenant possible d’étudier

et d’optimiser 1’agilité fréquentielle de I’antenne.

111.2.4. Etude de I’agilité frequentielle de ’antenne fente

Au sein d’un élément rayonnant, 1’élément accordable doit étre intégré 1a ou le champ

électrique est maximal afin d’influencer de maniére optimale le comportement de I’antenne. La

Figure I11-20 présente la distribution du champ électrique total de I’antenne.
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Figure 111-20 : Cartographie du champ E d’une antenne fente sans capacité (a) et avec
une capacité insérée au milieu de la longueur de la fente (b)

Dans le cas de ’antenne fente excitée au quart de sa longueur, le champ électrique est
maximal au centre de I’antenne. Notre étude vise donc I’optimisation et le choix des valeurs de
capacités a intégrer afin de maximiser 1’agilité de 1’antenne. Le nouveau modéle équivalent de
la fente intégrant la capacité variable Cy est présenté Figure 111-21.

5L/7 5L/7

3Cr7 C/l7 -|_

r-b
N
<
|

Port SOQ

Figure 111-21 : Modéle quadripolaire d’une antenne fente excitée au quart de sa
longueur intégrant une capacité Cy

De la méme maniére que précédemment, nous pouvons déduire de ce mod¢le I’expression
de I’'impédance d’entrée Zs (équations (21) - (23)). A partir de cette expression intégrée sous
Matlab, il est ainsi possible de tracer les différentes impédances d’entrée de 1’antenne en faisant

varier la valeur de la capacité Cy (Figure 111-22). Il est & noter que pour cette étude, la capacité
variable est considérée sans perte.
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Zy * Zg (1m-21)
va =
Zy+Z3

7 (ZL+]Lw(]Cw+1))+]( )w(i‘l) (111-22)

?.l+]w( )(ZL+]Lw(]wC+1))+]( Yw(@)

A=A+C, ](l)(ZL+]L(D(]C(0+1))+](0( )(ZL+]Lw(]wC+1)) o
400 . | | ‘
200 - ‘ ‘ |
- 100
-100 f
-200 : 2 3 | |
Fréquence (GHz)

Figure 111-22 : Evolution des parties réelle et imaginaire de I’impédance d’entrée du
modele quadripolaire (Z#) pour une capacité (Cv) qui varie entre 0.1pF et 6pF

A I’issue de cette étude, nous pouvons identifier des valeurs de capacité pour lesquelles
I’agilité¢ de ’antenne est meilleure. Ainsi pour des valeurs de capacité inférieures a 1.5 pF,
I’antenne présente une trés bonne agilité, la variation fréquentielle devient de plus en plus

importante en diminuant la valeur de cette capacité.

Dans le chapitre 2, nous avons montré la réalisation des capacités dont 1’agilité était de
I’ordre de 60% sous 20V, avec des pertes relativement faibles. Cependant compte tenu de ces
valeurs d’agilités, il ne sera pas possible de couvrir une gamme de valeurs de capacité comprise
entre 0.1 pF et 1.5 pF mais plutét une gamme entre 0.6 pF et 1.5 pF pour une tension appliquee
de 20V.

Comme pour les études précédentes, nous pouvons comparer nos résultats avec les deux
types de modélisations mises en ceuvre a savoir le modele quadripolaire (Figure 111-21) et le
modele de ligne (Figure 111-23 (a)) ainsi qu’avec le modéle électromagnétique 3D présenté en
Figure 111-23 (b) pour les deux valeurs extrémes de la gamme de variation de la capacité, ¢’est-

a-dire 2 0.6 pF et 1.5 pF.
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(b)

Figure 111-23 : Antenne fente intégrant une capacité variable (a) modeéle électrique

équivalent et (b) modeéle électromagnétique 3D

Les Figure 111-24 et Figure 111-25 présentent de maniere comparative, pour les deux valeurs des
capacités extrémes, 1’évolution des parties réelle et imaginaire de I’impédance d’entrée pour

chaque modele étudié et la simulation électromagnétique de I’antenne fente.

400

T T
—— Simulation électromagnétique
Modéle quadripolaire
Modeéle Ligne

-Re(Z) () --1Im(Z) ()

-100 ¢

-200 : : :
Fréquence (GHz)

Figure 111-24 : Evolution des parties réelles et imaginaires de ’impédance d’entrée
extraites en utilisant le modéle analytique, le modele de lignes et la simulation
électromagnétique 3D avec une capacité de Cv=0.6pF
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Figure 111-25 : Evolution de la partie réelle et imaginaire de I’'impédance d’entrée
extraites en utilisant le modéle analytique, le modele de lignes et la simulation
électromagnétique 3D avec une capacité de Cv=1.5pF.

Selon la valeur de la capacité intégrée, nous remarquons un faible décalage fréquentiel
entre les modéles et la simulation EM mais ceux-ci restent proches de la simulation

¢lectromagnétique et prédisent correctement la réponse de 1’antenne.

Jusqu’a présent les modéles étudiés n’ont considéré ni I’adaptation de 1’antenne ni son

excitation, puisqu’ils n’ont été dédiés qu’a I’optimisation de 1’agilité fréquentielle.

111.2.5. Excitation et adaptation de ’antenne fente

L’¢étude précédente a abouti a ’optimisation de I’agilité fréquentielle de 1’antenne.
Cependant, ces études ont été faites sans prendre en compte 1’adaptation ou la désadaptation de
I’antenne. En effet, en reprenant les deux valeurs extrémes de la variation de la capacité que
nous souhaitons intégrer, la Figure 111-26 représente les parametres |S11| pour I’antenne excitée
par un port de 502 et intégrant une capacité de 1.5 pF et 0.6 pF respectivement. Ces résultats

montrent que 1’agilité fréquentielle est bonne mais que 1’antenne n’est pas adaptée sur 50€Q.
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Figure 111-26 : (a) Evolution de I’'impédance d’entrée et (b) évolution du coefficient de
réflexion en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de capacité (Cv)

Dans la réalité, I’antenne fente est excitée par une ligne microstrip qui est déposée sur la
face inférieure du substrat permettant d’exciter la fente par couplage électromagnétique [9].
Afin de pouvoir adapter I’antenne intégrant la capacité variable, nous avons étudié dans cette
partie la topologie de la ligne d’excitation afin qu’elle présente I’impédance complexe
conjuguée de I’antenne fente (Figure 111-27). Ainsi le coefficient de réflexion de I’antenne fente
est défini par I’équation (111-24).
Zry = Zcq

Spp = ———2
11 Zey + Zeq (1n-24)

Avec Zg, 'impédance d’entrée de la fente et Z., I'impédance d’entrée de son excitation.

Pour synthétiser la ligne d’excitation qui servira de circuit d’adaptation de I’antenne fente,
les impédances d’entrée déterminées précédemment sont injectées comme parametres d'entrée
dans un programme développé sous Matlab. Afin de se donner un maximum de degrés de
liberté, le synopsis du circuit d’adaptation utilisé et programmé sous Matlab est présenté sur la

Figure 111-27.
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Figure 111-27 : Modéle électrique de I’antenne fente excitée au quart de sa longueur avec
le circuit d’adaptation

Le circuit d’adaptation est composé d’un transformateur d’impédance qui est une ligne
microruban d’impédance caractéristique Z;, de longueur L, et d’un stub d’impédance
caractéristique Z,,;, et de longueur Lg,;,. Une ligne de 50Q permet de faire la transition entre
le connecteur (Port 50€2) et le transformateur. L’expression de Z, a été déterminée
précédemment (équation (I111-21)) et son équation, intégrée sous Matlab, a été validée
puisqu’elle est conforme a la réponse de I’antenne fente et ce quelle que soit la valeur de la
capacité variable Cy. L’impédance d’entrée du circuit d’adaptation Z, est définie par I’équation
(1-25).

50 +thtan(ﬁl)>

Zea = N? <_sttub cotlBLsun) + 2t 750 ean(BD)

(111-25)
Le couplage électromagnétique (a travers le substrat) entre le circuit d’adaptation et la

fente est modélisé par un transformateur électrique de rapport de transformation N.

Les variables d’entrée de ce programme sont Z;, L, Zgtyp €t Lgiyp €t 1objectif est de
minimiser le |S11| a ’entrée du dispositif pour des valeurs de la capacité Cy comprises entre
0.6pF et 1.5pF. Pour illustrer I’optimisation que nous faisons, nous allons considérer une valeur
de capacité de 1pF et montrer I’influence de chacune des variables sur le paramétre |Sia|.

La Figure 111-28 montre la variation du parameétre |S11| en fonction de la longueur du stub et de
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son impédance caractéristique a la fréquence de résonance de I’antenne lorsque 1I’impédance de
la ligne Z, = 50Q.

Nous pouvons remarquer que dans ce cas, ’antenne fente intégrant une capacité de 1pF
a besoin d’un stub de longueur supérieure a 10 mm avec une impédance caractéristique Zs

supérieure aussi a 100Q2.

Adaptation par un stub

-20

1S11]/dB

-30
20

-40
140

20 -25

120
110

z_,,(ohm) 100 0 L

-30

Figure 111-28 : Figure 3D de I’adaptation d’impédance de I’antenne avec un stub de
différentes longueurs (Lstb) et impédances caractéristiques (Zstub)

Pour adapter I’antenne avec une longueur du stub inférieure a 10 mm, nous pouvons faire varier
I’'impédance caractéristique de ligne Z;. La Figure 111-29 montre la variation du paramétre |S11|
en fonction de la longueur du transformateur d’impédance L, et de son impédance
caractéristique Z, lorsque le stub a une impédance caractéristique Zg.,, = 10602 et une

longueur Ly, = 10mm.
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Figure 111-29 : Figure 3D de I’adaptation d’impédance de I’antenne avec la variation de
la longueur (Lt) et impédance caractéristique (Zt) de la ligne
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Ainsi, pour une ligne dont la longueur varie entre 15mm et 23mm et dont I’impédance

caractéristique varie entre 80Q et 100 Q, I’antenne présente toujours une adaptation inférieure

a-15dB.

La gamme de variation des paramétres d’entrées Z;, L;, Zsiyp €t Loy @ 1€ fixée en

fonction des possibilités de réalisation (largeur minimale d’une ligne de 0.3mm) et des

dimensions latérales du substrat choisie a 50mm x 50mm impliquant que la longueur L; doit

étre inférieure a 23mm. Pour chaque itération, le minimum de |S11| a été déterminé. Le critére

final fixé est d’obtenir une configuration pour laquelle le minimum du paramétre |S11| Soit

inférieur & -15dB pour des valeurs de capacité Cy comprises en 0.6pF et 1.5pF. Dans cet objectif,

les valeurs déterminées par le code Matlab développé sont répertoriées dans le Tableau I11-2.

Variables d’entrée

4

L

Zstub

Lstub

Valeurs optimisées

83Q

23mm

137Q

mm

Tableau I11-2 : Les caractéristiques du circuit d’adaptation de I’antenne

Afin de valider les résultats obtenus en utilisant le code Matlab, nous les avons comparés

a une simulation circuit réalisée sous ADS (Advanced Design System) et présentée Figure

I11-30(a) ainsi qu’a la simulation électromagnétique 3D (Figure 111-30 (b)).

MSub1
H=0.8 mm
Er=2.33
Mur=1
Cond=4.0E+50
Hu=3.9e+034 mm
T=18 um

Subat="MS b
W !
L=7
MSUB mm c31 £, cso R
}E c=c R19
R=R

TanD=0.002
Rough=0 mil
Bbase=
Dpeaks=

© L
Cc28
C=

(@)

R
[}
czgls
c=05%7 pF (1

O'kiz.Ban-\)(t)
R= ]_

w—

Excitation

(b)

Figure 111-30 : (a) Schéma électrique sous ADS de I’antenne fente avec une capacité
(Cv=1pF) et (b) modéle 3D sous CST de I’antenne fente avec la ligne d’excitation

En reprenant I’exemple précédent pour une valeur de capacité de 1pF, la Figure 111-31

montre une comparaison de ces différents modeéles et nous observons une bonne convergence

entre les différents résultats.
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Figure 111-31 : Comparaison des S11 simulé de différentes modeéles étudiés (ADS,
MATLAB, 3D électromagnétique) avec une capacité (Cv=1pF)

Le Tableau I11-3 récapitule le temps de simulation pour chacune des méthodes employées.
Nous constatons que CST nécessite un temps de calcul éleve par rapport a ADS et notre code
développé sous Matlab. Ainsi en plus du gain de temps, notre optimisation s’avére rigoureuse

grace au développement de modeles équivalents fiables.

Simulateur CST-MWS ADS Matlab
854 secondes 1 seconde
P 1
CPU (76 907 tétraedres) 5 secondes

Tableau I11-3 : Temps de calcul des trois méthodes employées
Jusqu’a présent nous avons validé nos différents modéles et codes par la simulation
électromagnétique. La suite de ce chapitre va venir valider ces différents développements par
la réalisation et la mesure d’une antenne fente passive c’est-a-dire, n’intégrant pas dans un
premier temps de capacité variable.

111.3. Validation expérimentale

111.3.1. Fabrication de I’antenne fente
Afin de valider les résultats obtenus théoriqguement, nous avons réalisé une antenne fente

selon les études exposées précédemment. Elle est réalisée sur un substrat de type Rogers
RT5870 de dimensions (50 mm x 50 mm x 0.8mm) de permittivité relative er=2.33 et
tand=0.0012. Ce dernier est métallis¢ avec du cuivre d’épaisseur 18 um. La fente étudice
précédemment de longueur L=30mm et de largeur w=0.5mm est gravée au milieu du plan de
masse, elle représente I’¢élément rayonnant. Une ligne d’excitation présentant un transformateur
d’onde et terminée par un stub ouvert est déposée sur la face arriére du substrat. Une

photographie de I’antenne fente fabriquée est montrée Figure I11-32.
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(b)

Figure 111-32 :Photographie de I’antenne fente fabriquée (a) face arriere (b) face avant

111.3.2. Mesure du coefficient de réflexion
L’antenne fente a été étudiée dans la chambre anéchoide du laboratoire Xlim en utilisant

un analyseur de réseau vectoriel délivrant dans ce cas une puissance RF injectée de -10dBm sur
I’entrée de I’antenne sur la bande de fréquence [3GHz - 4 GHz]. Les résultats de la mesure et
de simulation du coefficient de réflexion de 1’antenne sont présentés sur la Figure 111-33. Cette
figure intégre également notre modeéle développé sous Matlab. Nous remarquons une excellente
cohérence entre la mesure et les deux méthodes de simulation sur toute la bande fréquentielle
étudiée. Les résultats montrent une adaptation inférieure a -10dB a 3.6GHz avec une bande
passante de 25MHz (7 %).

11

IS |dB

= Mesure
=== Simulation 3D électromagnétique
wmm Modeéle Matlab

3 3.2 34 3.6 3.8 4
Fréquence (GHz)

Figure 111-33 : Mesure et simulation (3D électromagnétique et électrique) du coefficient
de réflexion de I’antenne fente réalisée
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111.3.3. Mesure de I'impédance d’entrée de I’antenne
La Figure 111-34 présente la mesure et la simulation de la partie réelle et de la partie imaginaire

de I'impédance d’entrée de 1’antenne fente lorsque la référence est prise au niveau du

connecteur SMA. Un bon accord entre la mesure et la simulation a été obtenu.

2000 - ‘ = Mesure 1000 + ' = Mesure
=== Simulation 3D électromagnétique = Simulation 3D électromagnétique
= Mod¢éle Matlab == Mod¢le Matlab
g 1500 g S0
't g
£1000 o
< <
S) S
& g
500 - ] -500 f
0 — -1000 . w w
2 2.5 3 35 4 2 2.5 3 3.5 4
Fréquence (GHz) Fréquetr)lce (GHz)

(a)

Figure 111-34 : Evolution de I'impédance d’entrée de I’antenne en mesure et en
simulation (3D électromagnétique et électrique) de (a) la partie réelle et (b) la partie
imaginaire

111.3.4. Mesure du diagramme de rayonnement de I’antenne

Pour valider le fonctionnement de I’antenne fabriquée, nous proposons de comparer les
diagrammes de rayonnement de 1’antenne simulée et mesuréee. Les diagrammes de rayonnement
dans les deux plans d’¢lévation xOz (¢=0°) et yOz (¢=90°) ont ét¢ mesurés dans la chambre
anéchoique d’Xlim (Figure 111-35). Le Tableau 111-4 montre les diagrammes des gains mesurés

a Xlim et simulé a la fréquence de travail de I’antenne 3.6GHz.

Antenne fente

Support (Rohacell)
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Figure 111-35 : Antenne sous test dans la chambre anéchoique (base de mesure d’XLIM)

Plan Polarisation principale Polarisation croisée
---- Simulation —Mesure
---- Simulation —Mesure
00 dBi
-30° 4 30°
-60° - 60°
x0z (¢=0°) -90 90°
-120 -1 120°
-150° 150°
180°
yOz (9=90°)

Tableau I11-4 : Diagrammes de gain de I’antenne fente
L’antenne présente un rayonnement quasi-dipolaire avec un niveau de gain réalisé maximum
de I’ordre de 8 dBi en mesure et 4dBi en simulation. Cette mesure montre que I’antenne présente
un niveau de polarisation croisée élevée. Cela est dii au cable de mesure qui est placé derriere

I’antenne et qui perturbe son rayonnement. Dans le prochain chapitre, nous envisagerons de
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remplacer le céble d’excitation par un dispositif optique pour diminuer la perturbation du

diagramme de rayonnement.

111.3.5. Mesure de Pefficacité totale de I’antenne

L’efficacité totale de I’antenne fente est déduite de 1’intégration des diagrammes de gains
réalisés. La simulation et la mesure de 1’efficacité totale en fonction de la fréquence est
présentée sur la Figure 111-36. Nous remarquons une bonne convergence entre la simulation et

la mesure avec une efficacité totale de 1’ordre de 96% a la fréquence 3.6GHz.

100 ; . .

= Mesure
= Simulation

80

60

40

Efficacité totale (%)

20

L

L

0 1 1 1
3 3.2 34 3.6 3.8 4
Fréquence (GHz)

Figure 111-36 : Mesure et simulation de I’efficacité totale de I’antenne fente
Cette tres bonne efficacité de rayonnement est due au fait qu’a cette fréquence I’antenne n’est

pas miniature puisqu’elle n’intégre pas encore de capacité variable.

111.4. Conclusion

Ce chapitre a été consacré a la modélisation d’une antenne fente en utilisant plusieurs
techniques. L’objectif principale de ces différentes approches est 1’optimisation de 1’agilité
fréquentielle de 1’antenne. Dans un premier temps une fente sans ligne d’excitation a été
modélisée analytiquement en se servant des équations développées pour 1I’étude d’un dipole.
Cette étude donne de bons résultats mais présente une modélisation viable autour de la
résonance fondamentale de I’antenne fente. Une seconde méthode plus fiable et tres large bande
est I’utilisation de mode¢les de ligne. De ce modéle de ligne, nous avons pu extraire les équations
caractéristiques de I’antenne, nous permettant leurs programmations aisées sous Matlab. La
bonne concordance entre les différentes méthodes théoriques développées et la simulation

électromagnétique 3D nous a permis de valider ces modéles.
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La deuxieme étape a consisté a complexifier ces modeles par 1’ajout d’une capacité
variable au sein de la fente. Le modéle quadripolaire s’est alors imposé¢ comme étant le plus
pratique et le plus rapide a exécuter en termes de temps de simulation. En effet, aprés avoir
intégré la capacité dans 1’équation du mode¢le quadripolaire, il ne restait plus qu’a faire varier
la valeur de la capacité variable pour obtenir I’impédance d’entrée de 1’antenne fente agile.
Cette étude a permis de déterminer la gamme de valeurs de capacité a intégrer afin d’obtenir la
meilleure agilité fréquentielle, celle-ci se situant entre 0.6 pF et 1.5 pF. Cette étude a donc
permis d’aboutir a I’optimisation de I’agilité fréquentielle de I’antenne. Cependant, ces études

ont été faites sans prendre en compte 1’adaptation ou la désadaptation de 1’antenne.

Une troisiéme étape d’adaptation de 1’antenne a donc été nécessaire. De la méme maniére
que précédemment et afin d’étre le plus rigoureux possible, cette étude a été faite de maniére
analytique. En effet, a partir du modele quadripolaire de I’antenne fente que nous avions
développé sous Matlab dans les premiéres et deuxiemes parties du chapitre, nous avons
synthétisé la ligne d’excitation de I’antenne fente pour nous en servir comme circuit
d’adaptation. Différentes variables d’entrées composent ce programme et 1’objectif était de
minimiser le |Syu1| a ’entrée du dispositif pour des valeurs de la capacité Cy comprises entre
0.6pF et 1.5pF. Finalement, 1’objectif d’obtenir une adaptation inférieure a -20dB a été trouvé

pour une configuration physique précise qui sera utilisé dans le prochain chapitre.

Finalement, la validation expérimentale a été réalisée sur une antenne fente n’intégrant
pas de capacité variable pour le moment. Les résultats obtenus par nos modeles et par la
simulation électromagnétique convergent trés bien, nous permettant de valider les différentes

études menées tout au long de ce chapitre.

Le prochain chapitre concernera dans un premier temps le développement de capacités a
base de BST répondant a nos critéres de maximisation de 1’agilité de notre antenne, a savoir des
capacités dont les valeurs seront comprises entre 0.6 pF et 1.5 pF puis a leur intégration au sein

de I’antenne fente développée et optimisée dans ce chapitre.
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Chapitre IV. Reéalisation d’une antenne
fente agile intéegrant un condensateur

ferroélectrique de type MFM
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1VV.1. Introduction

Dans le chapitre 1, des condensateurs MFM intégrant des films BST ont été réalisés et
caractérisés en hyperfréquence. Les résultats des mesures ont montré des performances
intéressantes en termes d’agilit¢ et de faible perte totale. Leurs performances nous ont
encouragé a les intégrer dans une antenne pour la rendre agile en fréquence. Les
développements faits au cours du chapitre III ont montré que 1’intégration d’un élément actif
comme un condensateur permet de changer la fréquence de fonctionnement de I’antenne. Ainsi,
I’agilité fréquentielle d’une antenne fente a été optimisée afin de couvrir une large bande de
fréquence. Suite a cette étude, nous avons pu identifier la gamme de valeurs de capacité a

intégrer qui doit étre comprise entre 0.6 pF et 1.5 pF.

L’objectif de ce chapitre est de concevoir une antenne fente agile en fréquence basée sur
la structure antennaire développée dans le chapitre III. Pour cela, la fente de I’antenne sera
chargée par un condensateur MFM a base de couche mince de BST. Une premiere partie du
chapitre s’intéressera au développement d’un condensateur a base de BST répondant aux
criteres des valeurs de capacités fixées a I’issue du chapitre III. Les performances des
condensateurs MFM développés et présentés au chapitre 11 étaient trés encourageantes mais
leurs valeurs de capacités sont trop fortes en vue de leur intégration au sein de I’antenne fente
développée au chapitre 111. Dans cette partie, nous développerons donc un condensateur MFM

a électrodes structurées afin de minimiser ses valeurs de capacité.

A T’issue du développement du condensateur MFM a base de couche BST, celui-ci sera
intégré dans I’¢lément rayonnant (fente). Les mesures et les simulations électromagnétiques de
I’antenne agile seront présentées afin de déterminer ses performances et les positionner par

rapport a la littérature.

Une fois la méthode validée, nous nous intéresserons a 1’intégration d’un condensateur
commercial a base de films BST dans I’antenne fente afin de comparer ses performances a
celles de notre antenne. Des mesures en puissance seront effectuées afin d’étudier la tenue en
puissance des deux antennes. Ensuite, la linéarité des deux antennes sera aussi étudiée par la
mesure du parametre ACPR (Adjacent Chanel Power Ratio) afin de montrer et valider que
I’intégration de condensateurs MFM déeveloppés pendant cette thése est une solution adaptee

pour les antennes miniatures agiles intégrables dans les chaines d’émission et réception.
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Finalement, a titre de comparaison, une diode varactor a base d’AsGa sera intégrée dans
I’antenne fente en se basant sur la méme topologie d’antenne. Une étude en puissance sera
présentée afin de montrer la non linéarité de la diode varactor en fonction de la puissance RF

injectée et valider la solution d’agilité adoptée au cours de nos recherches.

1VV.2. Réalisation des condensateurs a électrodes structurées

La structure du condensateur MFM «a électrodes structurées » est composée d’une
électrode structurée inférieure de platine (Pt ~100nm) déposée a la température ambiante sur
un substrat de silicium Si haute résistivité oxyde, par pulvérisation cathodique magnétron et la
technique de lift-off. Ensuite, les couches minces de BST sont déposées sur la totalité de la
surface de 1’échantillon via le procédé de dépét PLD en utilisant des cibles de types
Ba12Sr12TiO3 et BaosSry3TiOs. Ces couches minces de BST sont structurées par des étapes de
photolithographie et de gravure humide. Finalement, une électrode supérieure de Ti/Au
(10/200nm) est déposée de maniere localisée sur les motifs de BST en utilisant la technique lift-
off [1].

Une derniére étape consiste a déposer les électrodes épaisses de contact du condensateur
(épaisseur totale de 1 um), permettant a la fois la mesure du parameétre S et son intégration au

sein du dispositif antennaire (Figure 1V-2).

Figure 1V-1 : Réalisation des condensateurs MFM a électrodes structurée avec des
surfaces en vis-a-vis différentes (30x30 pum?, 30x10 pum?2 et 20x10 um?) intégrés sur des
lignes de transmission micro-ondes
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Figure 1V-2 : Vue transversale du condensateur MFM a électrode structurée (a),
photographie du condensateur MFM intégrable dans le dispositif antennaire (b)

IV.2.1. Performances des dispositifs MFM en hyperfréquences

Plusieurs condensateurs avec des surfaces différentes des électrodes ont été fabriqués et
mesurés en transmission ou en réflexion a I’aide de pointes de type GS (Ground-Signal) sur une
bande de fréquence allant de 100MHz a 10GHz (Figure 1V-3).

30x10um?2

Figure IV-3 : Extraction des paramétres S du condensateur MFM

Une tension continue (DC) variable comprise entre -20V et 20V a été appliquée sur les
électrodes du dispositif (équivalent a une application d’un champ électrique entre 1’électrode

inférieure (Pt) et 1’électrode supérieure (Ti/Au)).

A partir de la mesure des coefficients de réflexion Si1 de condensateurs MFM sous différentes
tensions de polarisation, nous pouvons extraire les valeurs de la capacité et de la résistance en
fonction de la fréquence selon les équations présentées dans le chapitre I1.
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Figure 1V-4 : Extraction de la valeur de la capacité a 2.45GHz en fonction de la tension
appliquée dans le cas d’un dispositif MFM avec une surface des électrodes en vis-a-vis
de 30x10um?2 (a) et avec une surface en vis-a-vis de 30x30um2 (b)

La Figure V-4 représente le cycle C=f(V), correspondant aux variations de la valeur de
la capacité du condensateur MFM en fonction de la tension appliquée a la fréquence 2.45GHz.
Les mesures ont été faites a la température ambiante (20°C), pour différentes surfaces des
électrodes en vis-a-vis. Nous remarquons que la réduction de la surface des électrodes en vis-
a-vis de 30x30um2 a 30x10um?2 diminue la valeur de la capacité du condensateur.

A partir des cycles représentes dans la Figure IV-4, nous pouvons extraire I’accordabilité
T(%) des dispositifs mesurés a 2.45GHz. Ces dispositifs présentent une agilité de 1’ordre de
56% sous 20V pour un condensateur avec des surfaces de 30x10um?2 et 50% sous 20V pour un
condensateur avec des surfaces de 30x30um2.

Les pertes globales des condensateurs mesurés sont extraites et présentées sur la Figure 1V-5.
Ces résultats montrent 1’évolution fréquentielle de la partie réelle de I’'impédance d’entrée du

dispositif pour différentes tensions appliquées a la température ambiante.
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Figure 1V-5 : Evolution des pertes globales du condensateur en fonction de la fréquence
pour différentes tensions appliquées (a) surface des électrodes 30x10um?2 (b) surface des
électrodes 30x30pum?2

Nous avons remarqué précédemment que 1’augmentation de la tension appliquée sur le
condensateur MFM entraine une augmentation des résonances acoustiques du dispositif. Nous
pouvons conclure que sur la bande ISM, les pertes globales des condensateurs sont bien

optimisées pour que les résonances acoustiques soient en dehors de la bande du travail.

Le cycle R=f(V) représenté sur la Figure 1\VV-6 correspond a la variation des résistances globales
des condensateurs MFM (électrodes 30x10um? et 30x30um32) en fonction de la tension
appliquée a la fréquence de travail 2.45 GHz.
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Figure 1V-6 : Evolution de la valeur de la résistance en fonction de la tension appliquée a
2.45GHz pour des dispositifs MFM avec des surfaces des électrodes (a) de 30x10um2 et
(b) 30x30um?

Nous remarquons que la diminution de la taille de 1’¢lectrode supérieure de 30x30um? a

30x10um? entraine une augmentation de la valeur de résistance globale du dispositif, comme
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le montre la Figure IV-6. Nous pouvons expliquer cette diminution a partir de 1’équation du
facteur de qualité (Q = ﬁ). En effet, le facteur de qualité du dispositif restant constant, la

diminution de la valeur de la capacité implique une augmentation de la valeur de la résistance.

1VV.2.2. Performances du condensateur a électrodes structurées

Suite a la mesure des leurs caractéristiques sous pointes (directement sur le substrat de
réalisation), les dispositifs MFM a électrodes structurées ont éte découpeés en utilisant une scie
a disque diamanté, afin d’évaluer leurs performances individuelles dans des conditions
d’intégration réelle. Ainsi, apres la découpe, les condensateurs MFM ont été insérés sur des
lignes de transmission microstrip (d’impédances caractéristiques (Zc=50Q) sur un substrat FR4

d’épaisseur 1.53mm) par collage avec une colle époxy conductrice.

Pour évaluer la tenue en puissance du dispositif a électrodes structurées (dimensions 20
x 10um?) nous avons mesuré la réponse en transmission du condensateur fabriqué en injectant
différents niveaux de puissance RF (0dBm, 5dBm, 10dBm et 15dBm) a I’entrée du dispositif.
Avant les mesures, nous avons réalisé un étalonnage en utilisant un kit TRL (Through-Reflect-
Line) fabriqué sur le méme type de substrat, permettant de corriger les erreurs internes de
I’analyseur vectoriel et celle introduites par I’utilisateur lors de la mesure (cable, Té de
polarisation, etc..). La structure du kit TRL présentée sur la Figure IV-7 permet d’étalonner la
bande de fréquence allant de 500MHz a 3.5GHz.

Figure IV-7 : Kit d’étalonnage TRL (Through-Reflect-Line) réalisé sur un substrat de
FR4 d’épaisseur 1.53mm
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Figure V-8 : Intégration et mesure des paramétres S du condensateur MFM a films
BST

Pour extraire la valeur de la capacité et de la résistance du dispositif MFM intégré sur les
lignes de transmission microstrip, il faut tout d’abord convertir les paramétres S mesurés en
parameétre Z ou Y. Pour analyser les résultats, un modeéle électrique de la structure DUT a été

mis en place sous forme d’un modéle simple en i (Figure 1V-9)

Port 1 Port 2
® 'l Y DUT 'l ®

Figure IV-9 : Modeéle équivalent du condensateur MFM monté sur une ligne de

transmission microstrip

Le modeéle électrique en m représente les admittances du dispositif sous teste (DUT) et celles

des capacités parasites liées au substrat d’accueil.

Les équations exprimant la capacité et la résistance du dispositif MFM s’expriment selon les

relations suivantes :

-1

Cpyr =
2nf. imag(i) (1V-1)
Y21
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—1
Rpyr = real (E) (1v-2)

—imag(1/y,,)
real(l/ym) (1V-3)

Qpur =

Les Figure 1V-10 et Figure 1V-11 présentent I’extraction (en utilisant les équations (IV-1)-
(IV-3) ci-dessus) des valeurs de la capacité et de la résistance ainsi que du facteur de qualité du
condensateur BST a électrodes structurées, en fonction de la fréquence, pour différentes valeurs
de tensions appliquées et pour différentes puissances RF injectées (0dBm et 15dBm). Dans un
premier temps, le condensateur BST a été caractérisé avec une puissance de 0dBm et pour
différentes tensions appliquées. Ce condensateur BST présente une forte résonance acoustique
aux alentours de la fréquence 1 GHz dont I’amplitude augmente avec la tension appliquée sur
le dispositif pour dépasser un niveau de 50 Q des pertes globales & 30V. A cette tension, les

résonances acoustiques entrainent une chute du facteur de qualité comme indiqué sur la Figure
IV-10 c.
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Figure 1V-10 : Evolution en fonction de la fréquence pour différentes tensions de
polarisation, avec une puissance d’entrée RF=0dBm (a) de la capacité (b) de la
résistance et (c) du facteur de qualité du dispositif MFM a électrodes structurées
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Figure 1V-11 : Evolution en fonction de la fréquence pour différentes tensions de
polarisation avec une puissance RF=15dBm (a) de la capacité (b) de la résistance et (c)
du facteur de qualité du dispositif MFM a électrodes structurées

En augmentant la puissance RF injectée dans le condensateur de 0dBm a 15dBm, nous
remarquons également une faible augmentation de la résonance acoustique a la fréquence

2.1GHz. Cependant, cette résonance reste en dehors de la bande de travail.

Dans le Tableau V-1 sont comparées les valeurs de la capacité, de la résistance et du
facteur de qualité a la fréquence 2.45 GHz pour un condensateur BST a électrode structurée
(20x10 um?) pour les deux valeurs de puissance RF injectées (0dBm et 15dBm). En analysant
les données du tableau nous pouvons remarquer que les caractéristiques du condensateur BST
sont presque stables avec I’augmentation de la puissance injectée de 0dBm a 15dBm. Cependant
la valeur de la résistance a OV et 2.45 GHz a subi une 1égére augmentation, de 4.4Q (pour une
puissance 0dBm), a 5.2Q (pour une puissance de 15dBm). De méme pour une tension 30V, la

valeur de la résistance a augmentée de 4.5Q a 5.2Q.
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Tension Puissance 0dBm Puissance 15dBm

Capacité=1.7pF Capacité=1.7 pF
ov Résistance=4.1Q Résistance=4.7Q
Facteur de qualité=9.5 Facteur de qualité=8
Capacite=0.7pF Capacité=0.7pF
0V Résistance=4.6Q Résistance=5Q

Facteur de qualité=20.1 | Facteur de qualité=18.5

Tableau IV-1 : Comparaison entre les caractéristiques du condensateur BST a électrode
structurée pour deux puissances RF injectées (0dBm et 15dBm) a la fréquence 2.45GHz

en fonction de la tension DC

Nous pouvons conclure que les condensateurs MFM a électrodes structurées intégrant des
couches de BST évoluent de maniére relativement linéaire avec la puissance autour de la bande
de fonctionnement ISM. Leurs caractéristiques (valeurs de capacités et pertes globales) sont

également adaptées a I’intégration dans I’antenne fente développée précédemment.

IV.3. Intégration du condensateur MFM a électrode structurée

Dans cette partie, nous étudions 1’intégration du condensateur MFM a base de couche
BST au sein de I’antenne fente. Grace a cette intégration et sous la variation de la tension DC
appliquée, nous pouvons contréler I’impédance de la fente afin de couvrir une large bande des

fréquences de fonctionnement.

1V.3.1. Description physique de I’antenne

La topologie de I’élément rayonnant reprend la conception de 1’antenne fente étudiée dans
le chapitre III. Quelques modifications ont été réalisées pour permettre 1’intégration du
condensateur MFM. La Figure 1VV-12 présente la structure antennaire étudiée. L’idée ici est
d’intégrer au sein de la simulation électromagnétique 3D les mesures réelles du condensateur.

Pour cela, un port discret 50Q représentant 1’élément accordable (condensateur) dans la
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structure a été intégré au milieu de la fente de longueur physique L= 30mm et de largueur
W=0.5mm. L’intégration des données de mesure dans le port numérique permet la modification
de la fréquence de résonance et donc la frequence de fonctionnement de I’antenne. La
polarisation DC du condensateur se fait par I’intermédiaire d une ligne gravée sur la face ou se
trouve la fente (face avant), ligne qui est elle-méme reliée par un via métallique de rayon
de100um a une ligne de polarisation sur la face arriere du substrat. Une résistance (RF-Block)
de forte valeur (11KQ) a été montée sur la ligne de polarisation et connectée a la ligne
d’excitation de I’antenne. L’excitation de 1’antenne portera donc en amont du connecteur SMA
un Té de polarisation afin d’amener le signal RF et la polarisation DC. La résistance permet
ainsi de bloquer le signal RF dans le circuit de polarisation en laissant seulement la tension DC

polariser le condensateur intégré dans la fente de 1’antenne (Figure 1V-13).

— e
> / 0 o
9 e
Résistance
11KQ
ément o =
accordable
=)
, \
Via métallique Ligne de
polarisation
=
o )
V\
Fente
=)
Excitation 50Q YV:,X

Toit métallique

Figure 1V-12 :Topologie de I’antenne fente avec un élément accordable (face avant)
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Figure 1V-13: Topologie de I’antenne fente avec un élément accordable (face

Via métallique

arriere)

1VV.3.2. Co-simulation de la mesure du condensateur MFM et de
I’antenne

L’¢tude de I’agilité fréquentielle de I’antenne fente est réalisée par I’intégration des
mesures du condensateur MFM dans la simulation électromagnétique de I’antenne. Cette étude
permettra de valider par simulation les performances de 1’antenne pour différentes tensions
appliquées sur le dispositif. Dans la partie précédente, nous avons caractérisé le condensateur
MFM a électrode structurée pour différentes tensions appliquées. Ces condensateurs ont été
mesurés dans leur cas réel d’intégration c’est-a-dire collés sur une ligne de transmission. Afin
d’étre au plus proche de ce que donnera la mesure de I’antenne, ce sont ces parametres extraits
des mesures qui seront intégrés dans la simulation électromagnétique. En effet, avec cette
méthode, les pertes dues au collage du condensateur seront intégrées dans la simulation. Ces
fichiers de mesure sont entrés au format TouchStone (s2p) pour chaque tension DC appliquée
entre OV et 20V. Les parameétres S mesurés du condensateur MFM dont la taille des électrodes
est de 30x10um2 ont été intégrés dans la simulation CST MWS de ’antenne fente 3D via le
simulateur circuit Design Studio, comme illustré sur la Figure 1V-14.
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Simulation électromagnétique Fichiers TouchStone extraits de la mesure
de ’antenne du condensateur MFM (kit TRL)

Port 50Q

; 1‘__*2"2 1

Figure IV-14 : Intégration dans CST Design Studio des fichiers de mesures du
condensateur MFM

La Figure 1\V-15 présente 1’évolution de la partie réelle et de la partie imaginaire de I’impédance
I’entrée de 1’antenne fente. Comme attendu, la valeur de la fréquence de résonance de 1’antenne
augmente avec la tension appliquée sur le dispositif et donc avec la diminution de la valeur de

la capacité MFM.

-Re(Zantenne) (Q) “Im(Zantenne) (Q)

1.8 2 2.2 2.4 2.6
Fréquence (GHz)

Figure 1V-15 : Evolution de la partie réelle et de la partie imaginaire de

I’impédance d’entrée de I’antenne fente pour différentes tensions appliquées

La Figure IV-16 présente 1’évolution du coefficient de réflexion de 1’antenne en fonction de la
tension continue appliquée sur le dispositif. Sous 1’application d’une tension DC entre 0V et
20V sur le condensateur MFM, I’antenne est capable de couvrir une bande de fréquence allant
de 1.9GHz & 2.45GHz. La variation de I’adaptation de 1’antenne est traduite par une agilité de
I’ordre de 25% sous une tension maximale appliquée de 20V, ce qui correspond a un champ
électrique appliqué de 111kV/cm sur le condensateur MFM. La bande passante totale

recouverte est de 550 MHz avec des bandes instantanées de 1’ordre de 5%.
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Figure IV-16 : Variation du coefficient de réflexion (S11) de I’antenne fente pour

différentes tensions appliquées.

Apreés avoir étudié ’agilité de I’antenne par co-simulation, nous allons étudier dans la suite

I’intégration de ce condensateur au sein de la fente.

IV.4. Intégration du condensateur MFM a électrodes structurées
(dimensions des électrodes 30 x 10um3)

IV.4.1. La technique d’intégration dans la fente de I’antenne

Les condensateurs MFM a électrodes structurées ont été découpés un par un en salle
blanche afin de permettre leur intégration dans 1’antenne fente. Pour les intégrer au sein du

dispositif antennaire, deux techniques principales de montage peuvent étre utilisées :

Le wire bonding qui utilise des fils en aluminium, en cuivre ou en or avec des diametres de
I’ordre de 20um. Cette technique consiste a effectuer une connexion électrique entre deux
contacts métalliques. Cependant cette technique de montage présente plusieurs inconvénients
comme la fragilité et la création des d’effets parasites (résistifs et inductifs) pour des longueurs

de fil importantes.

Le Flip-Chip est une technique utilisée pour connecter des composants RF (semi-
conducteurs, circuits intégrés, MEMS, etc) a un circuit imprimé externe en utilisant une colle
conductrice. Cette technique d’intégration a ¢té utilisée pour intégrer notre condensateur MFM
dans I’antenne en raison des plusieurs avantages : réduction de taille, bonne performances

(faible résistivité) et fiabilité.
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Figure I1V-17 : Photographie de I’intégration du condensateur BST dans I’antenne

fente

Apres la découpe du condensateur MFM a électrode structurée de dimension (30x10um?),
nous avons ajouté de la colle conductrice sur les deux contacts électriques du condensateur.
Ensuite, le condensateur MFM a été retourné de sorte que les lignes de contact en or du

dispositif MFM soient en contact avec la ligne d’alimentation DC d’un part et le plan de masse
de I’antenne fente d’autre part (Figure 1V-18).

CondensateurBST

Colle

d’argent \\

Fente

Ligne d’alimentation Plan de masse

DC

Figure 1VV-18 : Technologie de montage en surface utilisée pour intégrer le
condensateur MFM dans I’antenne.

IV.4.2. Etude des performances de I’antenne intégrant un
condensateur MFM

Les mesures du paramétre S11 de I’antenne fente ont été effectuées a 1’aide d’un
analyseur de réseau vectoriel, d’un générateur de tension continue et d’un Té de polarisation.

En effet, a ’aide d’un té de polarisation connecté a la sortie de 1’analyseur, des signaux RF et
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DC sont superposés sur I’entrée de 1’antenne. Grace a la forte résistance de blocage (11KQ)

intégrée dans I’antenne, seule la tension DC peut étre appliquée sur le condensateur MFM.

Nous appliquons une tension variable entre 0V et 60V sur I’antenne, impliquant la
diminution de la valeur de la capacité du condensateur ce qui entraine une variation de la
fréquence de résonance de I’antenne vers les hautes fréquences. Les mesures des parties reelles
et imaginaires de I’impédance d’entrée de I’antenne, pour différentes valeurs de polarisation

DC montrent des évolutions similaires avec les valeurs simulées de I’antenne (Figure 1V-19)

1000 500
—0V
—20V
g 600 | —40v g
T 60V g ¢
%400 1= q
200
0 = : - -500 : :
2 2.5 3 2 2.5 3
Fréquence (GHz) (a) Fréquence (GHz)
2000 : ‘ 1000
—0V
1500 - 10V 1 500
o —20V -
S 1000 —40v 18
g 60V E
500 1 1 =500 -
0 ‘ — L1000 ‘ ‘ ‘ ‘ V ‘
2 2.5 3 1.8 2 22 24 26 28 3
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(b)

Figure 1V-19 : Partie réelle et partie imaginaire de ’impédance d’entrée de
I’antenne pour différentes valeurs de tension (a) en simulation (b) en mesure

La Figure 1V-20 présente les résultats des coefficients de réflexion de I’antenne fente simulée
et mesurée pour les différentes valeurs de tensions appliquées. Pour une tension DC appliquée
variant entre OV et 60V, la fréquence de fonctionnement de I’antenne varie de 2GHz a 2.83GHz.
Ainsi ’antenne fente est capable de couvrir une bande passante totale de 830MHz pour des

valeurs de |S11| inférieures a -10dB. Cette variation totale de la fréquence d’adaptation de
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I’antenne se traduit par une agilité de 1’ordre de 42% sous une tension appliquée de 60V ce qui
correspond a un champ électrice appliqué sur le condensateur de I’ordre de 333kV/cm. Les

bandes instantanées restent supérieures a 50MHz autour de la fréquence centrale sélectionnée.

Ao

X223 la fréquence de 2.05GHz.
292 182

o o . , A
Ainsi la taille électrique de I’antenne est de ?OX

- Mesure ---Simulation

S,,|(dB)

50 Bande Passante=830MHz

-60 I I I 1 I
1.8 2 2.2 2.4 2.6 2.8 3
Fréquence (GHz)

Figure 1VV-20 : Coefficients de réflexion mesurés et simulés pour différentes valeurs
de tension appliquée sur le condensateur MFM

Il est a noter que ces résultats sont reproductibles. Ainsi apres avoir injecté 60V aux bornes du
condensateur, I’adaptation de I’antenne a OV est strictement identique a celle qu’elle était avant
d’appliquer le polarisation DC. Ceci n’est possible que lorsque le matériau BST est dans son
état para-électrique, c’est-a-dire que qu’il n’y a pas d’effet d’hystérésis sur la courbe de

polarisation électrique en fonction du champ appliqué du matériau ferroélectrique.
Pour quantifier I’efficacité d’agilité en fréquence de 1’antenne fente, il est courant de calculer
le rendement d’agilité na défini par :

_A%)

Na=

(IV-4)

Emax'Emin

Ou Emin et Emax sont les champs électriques appliqués sur le condensateur BST (kV/cm) et A

(%) est ’agilité calculée de I’antenne.

D’aprés 1’équation ci-dessus, 1’antenne réalisee présente un rendement d’agilité na de
I’ordre de 12.6% pour un champ maximal de 333 kV/cm (tension 60V). Ce résultat apparait

intéressant en comparaison avec les résultats répertoriés dans la littérature pour des antennes
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intégrant des condensateurs BST (Tableau 1V-2). En effet, I’état de I’art actuel montre des

rendements d’agilité tres faibles obtenus pour des champs appliqués forts.

Réfeérence Agilité Emax Na
[2] 1.2% 1950 kV/cm 0.06%
[3] 7% 400kV/cm 1.7%
[4] 9.4% 280kV/cm 3%
[5] 15.5% 300 kV/cm 5%

Ce travail 42% 333 kV/cm 12.6%

Tableau 1V-2 : Comparaison des performances des antennes reconfigurables a base de
films BST par rapport a notre travail.

Comme montré dans le tableau ci-dessus, les travaux de Li et al [2] présentent une antenne agile
en fréquence intégrant un condensateur interdigité a base de BST. L’application d’un fort
champ électrique de I’ordre de 1950 kV/cm montre une faible agilité de ’antenne de 1’ordre de
1.2 %, ce qui se traduit par un faible rendement d’agilité de 0.06%. Ce rendement d’agilité a
été améliorée par les travaux de Pan et al [3] en intégrant un condensateur MFM a base de
couches minces ferroélectriques dans une antenne de type bow-Tie. Un rendement de 1.7% a

été obtenu avec un champ de 400kV/cm.

L’agilité de I’antenne et donc le rendement d’agilité a été augmenté jusqu’a 3% pour un champ

appliqué de 280kV/cm en utilisant la structure de capacité décrit dans les travaux de Hai [4].

Dans le travail de thése de H. Nguyen [5], celui-ci a amélioré I’agilité de 1’antenne fente pour
atteindre une valeur de ’ordre de 15.5% et le rendement calculé sous un champ maximal de
300 kV/cm est de I’ordre de 5%. Notre travail figure ainsi parmi les meilleurs dans le domaine

des antennes agiles a base de matériaux ferroélectriques.

Nous avons aussi pu tester la tenue en tension du condensateur MFM intégré dans

I’antenne, en augmentant la tension appliquée sur le condensateur MFM jusqu’a 100V. La
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Figure 1V-21 illustre les mesures de I’antenne fente pour plusieurs tensions de polarisation DC
prises entre OV et 100V.
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Figure 1V-21 : Coefficients de réflexion mesurés pour différentes valeurs de
tension appliquée

Les différents paramétres |Si1) montrent que I’antenne intégrant un condensateur MFM est
capable de couvrir une large bande de 1000MHz. Dans ce cas, I’antenne présente une agilité de
I’ordre de 50% sous un champ électrique appliqué de 555kV/cm. Nous avons étudié la variation
de la fréquence de résonance et la variation relative (AFres (%)) de I’antenne pour différentes

tensions appliquées selon I’équation suivante :

Ftension-Fov

AF es=

x100 (IV-5)

Fov

ou Fov est la fréquence de résonance de 1’antenne lorsque la tension appliquee est nulle et Frension
est la fréquence de résonance de I’antenne pour différentes tensions appliquées sur le

condensateur BST.

La Figure 1V-22 montre 1’évolution de AFres en fonction de la tension appliquée.
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Figure 1V-22 : Evolution de la variation relative de la fréquence d’antenne en fonction

de la tension appliquée

En analysant les résultats de la Figure 1\VV-22, pour des tensions supérieures a 60V, nous pouvons
remarquer que la variation relative de la fréquence de résonance de 1’antenne commence a
diminuer. Cela s’explique par le fait que le film BST intégré dans le condensateur MFM est
proche de la zone de saturation. Dans cette zone, la variation de la valeur de la permittivité de

la couche devient trés faible méme sous un champ électrique fort.

IV.4.3. Mesure des diagrammes de rayonnement

Pour valider le fonctionnement de I’antenne pour les différentes tensions appliquées, nous
proposons de comparer les diagrammes de gain simulés et mesurés dans les deux plans xOz
(9=0°) et yOz (9=90°). Nous rappelons que toutes ces mesures ont été faites dans la chambre
anéchoique présente a Xlim sur le site de la Faculté des Sciences et Techniques de 1’Université

de Limoges.

L’antenne mesurée dans la chambre a ¢ét¢ montée sur un support composé d’une plaque de

Rohacell de 16cm x16cm maintenue par 4 colonnes cylindriques en plastique (Figure 1V-23).

Afin de ne pas perturber le diagramme de rayonnement de I’antenne, nous avons utilisé un
convertisseur optique-RF qui est capable de transmettre un signal RF et une tension DC.
Cependant, ce convertisseur est limité en tension et est capable de delivrer une tension DC

maximale de 10V.

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 182



Antenne sous test

Support

Convertisseur optique-RF

Figure 1V-23 : L’antenne reconfigurable sous test dans la chambre anéchoique

Pour les tensions supérieures a 10V, nous avons utilisé un cable coaxial pour exciter I’antenne
avec un té de polarisation connecté a I’analyseur vectoriel afin d’amener le signal RF+DC au

niveau de 1’antenne.

Le Tableau IV-3 présente les diagrammes de gain réalisé obtenus en mesure et en
simulation pour différentes valeurs de tensions appliquées sur I’antenne a ses fréquences de
fonctionnement. Afin d’étre au plus proche des conditions de mesure, nous avons pris en
compte dans les simulations de I’antenne le support ainsi que le convertisseur optique pour les
tensions de OV et 10V ainsi que ’influence du cable d’alimentation pour des tensions de
polarisation supérieures a 10V. Les résultats de simulations et de mesures sont relativement
proches avec toutefois quelques différences dues a I’influence du cable de mesure et du support
qui perturbent le diagramme de rayonnement de 1’antenne. La forme du diagramme de
rayonnement est celui d’un dipole dans 1’axe avec un niveau de polarisation croisée assez haut
da au fait que I’antenne est étudiée sur un plan de masse réduit ainsi qu’aux perturbations du

support et du convertisseur optique ou au cable coaxial, selon le cas étudié.
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Tableau V-3 : Diagrammes de gains de I’antenne MFM pour différentes tensions

appliquées

Ces résultats obtenus par mesure et simulation montrent que le gain réalisé de ’antenne diminue
lorsque la tension appliquée sur le condensateur diminue. En effet, le gain réaliseé maximal est
égal a 4 dBi pour une tension 60V et -2 dBi pour une tension 0V. Plus la tension appliquée est

faible, plus la valeur de la capacité du condensateur MFM intégrée dans 1’antenne augmente et

Mohamad RAMMAL | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2017 185



I’antenne fonctionne a des fréquences plus basses, elle devient donc de plus en plus miniature
ce qui entraine une diminution du gain réalisé¢ de I’antenne. Ce résultat est conforme aux
relations décrivant les limites fondamentales des antennes électriquement petites. En outre,
I’intégration du condensateur dans la fente de I’antenne n’affecte pas la forme du digramme de

rayonnement.

1V.4.4. Efficacité totale

La Figure 1V-24 présente ’efficacité totale de I’antenne fente intégrant un condensateur
MFM a BST. Nous avons comparé en fonction de la fréquence les résultats obtenus en mesure
et en simulation pour les différentes tensions de polarisation (0V, 10V, 20V, 40Vet 60V).
L’antenne fente présente une efficacité totale de 1’ordre de 32% pour une tension de OV et cette
efficacité totale augmente pour atteindre une valeur de 80% a 60V. Comme déja indiqué
précédemment, 1’augmentation de la valeur de la capacité intégrée décale la fréquence de
fonctionnement de 1I’antenne vers les basses fréquences, ce qui implique la miniaturisation de
I’antenne. Avec la miniaturisation de 1’antenne, 1’efficacité totale diminue, conformément aux

limites fondamentales des antennes miniatures.

%0 - Mesure et ---Simulation
| 60V

Efficacité Totale (%)

2.5 3
Fréquence (GHz)

Figure 1V-24 : Mesure et simulation de ’efficacité totale de I’antenne intégrant un

condensateur MFM

Apres avoir validé I’intégration du condensateur MFM au sein de 1’antenne fente et 1’obtention

de bonnes performances par rapport a 1’état de 1’art des antennes intégrant des capacités a base
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de BST, nous allons maintenant comparer les performances obtenues avec des antennes avec

une topologie similaire mais intégrant des condensateurs variables du commerce.

IV.5. Intégration de condensateurs commerciaux
Cette partie décrit la comparaison des performances de I’antenne intégrant un

condensateur MFM avec une antenne utilisant la méme structure mais intégrant des
condensateurs commerciaux. Nous avons choisi deux types de condensateurs commerciaux, le
premier est une diode varactor réalisée avec de I’arséniure de gallium (AsGa)[6] et le second
est le seul condensateur variable du commerce a base de BST et fabriqué par la société

STMicroelectronics [7].

IV.5.1. Caractérisation d’un condensateur BST de type STPTIC-
15G2

Le condensateur BST de type STPTIC-15G2 illustré dans la Figure 1V-25 presente des
dimensions compactes de 0.61 x 0.66 x 0.3 mm?. Son packaging présente 4 broches, une entrée
et une sortie RF pour la capacité variable (+RF et -RF), une bronche pour 1’alimentation DC et

une inactive.

PTIC

RF2 O | | O RF1

Bias

Figure 1V-25 : Schéma du condensateur STPTIC-15G2 et schéma électrique simplifié de
sa structure

Le Tableau IV-4 récapitule les performances globales de ce condensateur.

Tension maximale 24V

Accordabilité 80%

Facteur de qualité a (1GHz) 60

Puissance RF maximale 33dBm

Courant de fuite a 24V 100nA

Tableau V-4 : Performances du condensateur STPTIC-15G2
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La Figure 1V-26 présente les caractéristiques (courbe C= f(V) et facteur de qualité en fonction

de la frequence) du condensateur, telles que fournies par le fabriquant.

CipF)

24E-12 Quality factor e 2V e 24V

100
2.2E-12
2.0E-12 £ 20

80 SSS =
18E-12 1 b
1.6E-12 (a 70 i\ D)
1.4E-12 60
1.2E-12 50 = S=E==SSS==S
1.0E-12 40 HEER e o e e e
8.0E-13 20 === '\-'55_\
6.0E-13 20 N
4.08-13 ‘[ 1‘ } ]l i 10 B
20E-13 Bias voltage(V) == FfMHZ)
0.0E+00 ittt 0

012345678 9101112131415161718192021222324 0 500 1000 1500 2000 2500 3000

Figure 1V-26 : (a) Evolution de la valeur de la capacité du condensateur STPTIC-15G2
en fonction de la tension appliquée a la fréquence 500MHz (b) Evolution de son facteur
de qualité en fonction de la fréguence pour deux tensions appliquée (2V et 24V)

Pour sa caractérisation dans des conditions de fonctionnement réelles, le condensateur a été
monté sur une ligne de transmission microstrip d’impédance caractéristique de 50 Q afin de
mesurer les valeurs de la capacité et de la résistance sur une bande de fréquence allant de
500MHz a 3.5GHz. Il est a noter que nous avons utilisé le méme kit TRL utilisé lors de la
caractérisation des dispositifs MFM pour étalonner cette mesure.

La Figure IV-27 présente 1’extraction de la valeur de la capacité et de la résistance de ce
dispositif en fonction de la fréquence pour différentes tensions appliquées avec une puissance
RF de 0 dBm injectée a I’entrée du condensateur. Nous remarquons que dans les conditions de
nos mesures, le condensateur présente une résistance supérieure a 3Q). Cette forte résistance est

probablement introduite lors du collage du condensateur sur les lignes de transmission.
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Figure IV-27 : L’évolution de la valeur de (a) capacité et (b) de la résistance du
condensateur STPTIC-15G2 pour différentes tensions appliquées, avec une puissance
RF d’entrée de 0dBm
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La Figure 1V-28 présente 1’évolution de la capacité et de la résistance en fonction de la tension

a la fréquence de 500MHz et de 2.45GHz.
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Figure 1V-28 : Evolution de la valeur de (a) la capacité et (b) de la résistance du
dispositif STPTIC-15G2 en fonction de la tension appliquée pour deux fréquences de

fonctionnement.

Par la suite, une puissance RF de 15 dBm a été injectée a I’entrée du condensateur ST afin de

vérifier sa tenue en puissance sur la bande de fréquences de 500MHz a 3.5GHz. La Figure

IV-29 présente I’extraction de la valeur de la capacité et de la résistance en fonction de la

fréquence pour différentes tensions appliquées avec une puissance d’entrée de 15 dBm. Nous

remarquons que les valeurs des capacités ne sont pas impactées par cette augmentation de

puissance. Le Tableau I\VV-5 compare les résultats de mesures du condensateur ST pour les deux

valeurs de puissance RF (0dBm et 15dBm).
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Figure 1VV-29 : Evolution de la valeur de (a) la capacité et (b)de la résistance pour le
condensateur type STPTIC-15G2 en fonction de la tension, avec une puissance injectée
dans le dispositif de 15dBm
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Tension Puissance 0dBm Puissance 15dBm

Capacité=3.3pF Capacité=3.3 pF
ovVv Résistance=3.3Q Résistance=3.5Q

Facteur de qualité=6.5 Facteur de qualité=6

Capacité=1 pF Capacité=1.1 pF
24V Résistance=3.5Q Résistance=3.8Q
Facteur de qualité=11 Facteur de qualité=9

Tableau IV-5 : Comparaison des caractéristiques du condensateur BST de type
STPTIC-15G2 pour deux puissances RF injectées (0dBm et 15dBm) a la fréquence 2.45
GHz pour deux tensions de polarisation DC (0V et 24 V).

Nous pouvons conclure que ce condensateur commercial a base de films BST évolue de maniére
relativement linéaire avec la puissance autour de la bande de fonctionnement ISM. Les valeurs
de sa capacité et de sa résistance restent adaptées pour une intégration dans 1’antenne fente que

nous avons présentée précédemment.

1VV.5.2. Caractérisation d’une diode varactor en AsGA SKYWORKS
SMV079

Nous avons évoqué dans le premier chapitre que les diodes varactors présentent la
solution la plus utilisée pour rendre une antenne miniature agile en fréquence. Plusieurs diodes
varactors ont été caractérisées. Pour étre concis, nous ne montrerons que la caractérisation du
composant présentant les meilleures performances pour une application RF. De la méme
maniére que précédemment, le composant a été monté sur une ligne microruban. La Figure
IV-30 montre I’évolution de la valeur de sa capacité et de sa résistance en fonction de la

fréguence pour une puissance RF injectée de 0 dBm.
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Figure 1\VV-30 : Evolution de la valeur de la (a) capacité et (b) résistance pour une
varactor de type SMV079 pour différentes tensions avec une puissance injectée de
0dBm.

Comme pour le composant précédent, nous étudions sa réponse en fonction de la puissance RF
injectée. La Figure 1V-31 montre I’évolution de la valeur de la capacité et de la résistance en
fonction de la fréquence pour différentes tensions appliquées mais cette fois-ci pour une
puissance injectée de 15dBm. Finalement le Tableau V-6 compare les résultats de mesures de

la diode varactor pour les deux valeurs de puissance RF (0dBm et 15dBm).
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Figure 1VV-31 : Evolution de la valeur de (a) la capacité et (b) de la résistance pour la
diode varactor en fonction de la tension, avec une puissance injectée dans le dispositif de
15dBm
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Tension Puissance 0dBm Puissance 15dBm

Capacité=4.5 pF Capacité=6 pF
ov Résistance=4.5Q Résistance=5.5Q
Facteur de qualité=3.2 Facteur de qualité=2
Capacité=0.6 pF Capacité=0.6 pF
14V Résistance=4.3Q Résistance=6Q

Facteur de qualité=25 Facteur de qualité=18

Tableau I1V-6 : Tableau récapitulatif représentant les performances de la diode varactor
en puissance pour différentes tensions appliquées a la fréquence 2.45GHz.

D’apreés la caractérisation de la diode varactor, nous pouvons conclure que les valeurs de la
capacité et de la résistance sont modifiées fortement par I’augmentation de la puissance. Cette
variation de ces valeurs montre que la diode présente des effets non linéaires et ne peut pas étre

une solution pour une intégration dans le systéme de transmission.

IV.5.3. Etude des performances de I’antenne intégrant un
condensateur ST

La Figure 1\V-32 présente la mesure et la simulation du coefficient de réflexion de
I’antenne intégrant le condensateur ST pour différentes tensions appliquées. L’application
d’une tension DC qui varie entre OV et 20V entraine une variation de la valeur de la capacité
du condensateur qui permet de changer I’impédance d’entrée de I’antenne et donc sa fréquence
de travail. Cette variation continue de la fréquence d’adaptation de 1’antenne en fonction de la
tension appliquée permet a 1’antenne de couvrir une bande passante totale de S80MHz (de
1.92GHz a 2.5GHz) a -10dB d’adaptation. Cette variation de la fréquence d’adaptation de
I’antenne se traduit par une agilité de 1’ordre de 30% pour une tension appliquée de 20V. A la

fréquence de travail la plus basse, c¢’est-a-dire a 1.94GHz, la taille électrique de 1”’antenne est

Ao, Ao Ao
57308 192"

de
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Figure 1V-32 : Coefficient de réflexion mesureé et simulé pour différentes valeurs de

tension appliquée sur le condensateur ST

Le Tableau 1V-7 présente les diagrammes de gain réalisé obtenus en mesure dans la
chambre anéchoide et en simulation pour différentes valeurs de tensions appliquées sur
I’antenne : 0V, 10V et 20V. Ces diagrammes de gain sont tracés a leurs fréquences de travail
respectives 1.95GHz, 2.25GHz et 2.46GHz. Comme précédemment il apparait des différences
entre la simulation et la mesure dues a I’influence du céble coaxial et du support qui perturbe
le diagramme de rayonnement de 1’antenne. Nous notons que le gain réalisé maximal est 4 dBi

pour une tension de 20V et de -2 dBi pour une tension de OV.
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Tableau IV-7 : Diagrammes en gain de I’antenne ST pour différentes tensions

appliquées

La Figure IV-33 présente 1I’évolution de I’efficacité totale en simulation et en mesure en
fonction de la tension appliquée sur I’antenne fente intégrant un condensateur ST. Cette antenne
présente une efficacité de I’ordre de 21% pour une tension de OV et cette efficacité augmente
en fonction de la tension appliquée pour atteindre une valeur de I’ordre de 60% pour une tension
de 20V. Comme attendu, la valeur de I’efficacité totale rayonnée diminue en augmentant la
valeur de la capacité du condensateur ST (en baissant la valeur de la tension appliquée). Nous

constatons que 1’efficacité totale de I’antenne diminue avec la miniaturisation de I’antenne.
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Figure 1V-33 : Efficacité totale de I’antenne fente intégrant un condensateur BST
commercial (ST)

IV.5.4. Etude des performances de I’antenne intégrant une diode
varactor

La Figure 1VV-34 présente la mesure du coefficient de réflexion de I’antenne intégrant la
diode varactor. Dans un premier temps, nous avons étudié 1’agilité de ’antenne fente en
fonction de la fréquence pour différentes tensions appliquées sur la diode varactor pour une
puissance RF de 0dBm.

—12V
— 14V

2 2.5 3
Fréquence (GHz)
Figure 1V-34 : Mesure du coefficient de réflexion de I’antenne intégrant une diode
varactor pour différentes tensions appliquées

L’antenne n’est pas adaptée pour des tensions appliquées entre OV et 2V. Cela s’explique par

le fait que les valeurs de capacité sont trop fortes par rapport aux valeurs de capacites optimales
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pour I’antenne. Cependant cette antenne capable de couvrir une bande de 370MHz sous 14V,

ce qui est équivalente a une agilité de I’ordre de 14%. La taille électrique de I’antenne est de

do Ao Ao s
22x = x—=232.33GHz.
4,3 256 160

IV.6. Etude de la tenue de puissance des antennes étudiées

Pour évaluer la tenue en puissance des antennes agiles étudiées, nous avons réalisé des
mesures en puissance pour une fréquence de fonctionnement fixe, ¢’est-a-dire pour une valeur
de capacité fixe et commune aux trois antennes considérées. Le but de ces mesures est de
montrer la linéarité des composants intégrés dans 1’antenne afin d’évaluer s’il est possible
d’utiliser dans une chaine de transmission. Pour cela, nous avons augmenté la puissance RF
injectée de 0 dBm a 9 dBm lors de I’excitation de I’antenne intégrant un condensateur MFM.
La Figure 1\V-35 présente les coefficients de réflexions des trois antennes pour les deux

puissances 0dBm et 9 dBm a la fréquence de fonctionnement 2.4 GHz.
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Figure 1VV-35 : Coefficient de réflexion mesuré de I’antenne intégrant une diode varactor
(a) un condensateur commercial ST (b) et le condensateur développé dans cette these (c)
pour différentes puissances injectées
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IVV.7. Comparaison des performances des différentes antennes étudiées

Taille Bande Efficacité Tenue en
Antenne , . Agilite (%) .
étudiée électrique passante totale (%) puissance
1000 MHz
Ao Ao _ Ao s 40% sous un
Antenne = X597 X787 a sou-s un(;e 390 34 0V champ de > 15dBm
tension de
BST 2.05GHz E5EKV/cm
100V
580MHz
Ao Ao _ Ag s 26% sous une
—x—x——2a sous une . _
Antenne ST | °> 308 192 ension d 20% a0V | tension de >15dBm
ension de
1.94GHz 20V
20V
370MHz
do Ao _ Ao » 15% sous une
Antenne 23 X5ee X Teo a sou-s un; ] ension de <5dBm
tension de
varactor 2 33GHz vy
14V

Tableau IV-8 : Tableau récapitulatif représentant les performances de 3 antennes
étudiees
D’apreés le Tableau 1V-8, nous pouvons conclure que 1’antenne intégrant un condensateur BST
développé au sein du laboratoire XLIM présente des performances globales supérieures aux
performances d’antennes intégrant des condensateurs commerciaux (ST ou diode varactor).
Cette antenne est capable de couvrir une large bande de fréquence qui dépasse le 1000MHz
équivalent a une agilité de I’ordre de 40% sous un champ de 555kV/cm. Son efficacité est
toujours supérieure a 32%. Par contre, I’antenne intégrant un condensateur commercial a base
du film BST présente une agilité de 1’ordre de 26% sous 20V avec une efficacité totale
supérieure a 20%. En ce qui concerne la linéarité, ces deux antennes présentent une bonne tenue
en puissance (>15 dBm) contrairement a I’antenne intégrant une diode varactor qui présente

une faible tenue en puissance RF (<5dBm).
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1VV.8. Conclusion

L’objectif principal de ce chapitre était de valider expérimentalement les performances
d’une antenne reconfigurables en fréquence intégrant des condensateurs a base de BST. Pour
ce faire, une premiere étape a consisté a développer des condensateurs du méme type que ceux
étudiés dans le chapitre 2 mais présentant des valeurs de capacité plus faible. Pour cela, une
étape technologique a été mise en ceuvre afin de structurer les €électrodes inférieure et supérieure
de telle sorte a ce que leur surface en vue soient suffisamment petite pour obtenir des valeurs
de capacités plus faibles. Les valeurs de capacité a obtenir étaient celles définies dans le chapitre
3 ala suite de I’¢étude sur I’optimisation de 1’agilité fréquentielle de ’antenne. La caractérisation
de ces condensateurs a été faite en deux étapes : une mesure sous pointe et une mesure sur ligne.
Cette deuxieme étape de caractérisation est essentielle car elle prend en compte les pertes
introduites par 1’intégration in-Situ du composant (flip-chip). Cette caractérisation in-situ a
permis la co-simulation de I’antenne développée dans le chapitre 3 avec les fichiers extraits de
la mesure du composant pour différentes tensions de polarisation. La seconde étape fut
I’intégration du composant dans I’antenne. L’apport de la polarisation continue sur le
composant, sans perturber le fonctionnement RF de 1’antenne a été étudié et simulé. L antenne
a été réalisée et le composant intégré de la méme manicre qu’il a été intégré sur la ligne de
transmission. L’évaluation des performances de I’antenne montre une agilité pouvant atteindre
50% lorsque 100V sont appliqués sur le composant MFM. La mesure de diagramme de
rayonnement pour différentes tensions appliquées permet de montrer que 1’efficacité totale
minimale de notre antenne est de 1’ordre de 32% pour une tension de OV et atteint une valeur
de 80% a 60V, pour des dimensions électriques de 1’antenne de I’ordre de de Ao/5X Ao/292X
ho/182 a 2.05GHz. Un critere primordial de ce travail était la tenue en puissance de 1’antenne
afin que celle-ci puisse fonctionner en réception mais également en émission. En effet, la
littérature fait état des antennes accordables en fréquence intégrant des diodes varactors sans
préciser que celles-ci présentent des non-linéarités a partir de -5 dBm de puissance injectée et
ne peuvent donc pas fonctionner en émission. Finalement, nous avons comparé cette antenne
avec laméme antenne intégrant des composants du commerce. Cette étude montre les avantages
a utiliser des couches minces de BST pour des applications hyperfréquences, puisque 1’agilité
du composant est conservee au niveau de 1’élément rayonnant, tout en introduisant des pertes
convenables et la linéaritt du composant en fait un élément indispensable pour un

fonctionnement en émission.
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Conclusion Générale
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Ce mémoire qui s’articule autour de quatre chapitres, offre un résumé du travail accompli
pendant trois années de thése qui s’est inscrit dans la thématique des antennes miniatures
reconfigurables en fréquence. Les principaux objectifs de ces travaux de thése étaient d’une
part la réalisation et la caractérisation en hyperfréquences de condensateurs variables a base de
matériaux ferroélectriques en couches minces, qui ont été développés au laboratoire Xlim dans
le cadre du projet ANR international MAESTRO, et d’autre part, 1’étude de leur intégration
dans une antenne miniature qui a été concgue, réalisée et optimisée pour présenter une forte
agilité fréquentielle autour de la bande ISM a 2.45GHz.

La premiére étape de ces travaux, retracee dans le premier chapitre, a été de dresser un
état de I’art des antennes miniatures et de mettre en avant les problématiques associées a ces
dispositifs (reduction de la bande passante, diminution de I’efficacité de rayonnement), ainsi
que les diverses techniques de miniaturisation recensees actuellement. Dans la deuxiéme partie
du chapitre nous avons détaillé les diverse techniques recensées dans la littérature pour rendre
une antenne miniature agile en fréquence par 1’intégration de divers composants agiles tels que
les diodes varactor, les diodes PIN ou les transistors FET qui peuvent modifier I’'impédance
d’entrée de I’antenne. Ces composants sont largement utilisés dans les antennes agiles pour des
raisons de faible colt et compatibilité technologique mais ils souffrent de limitations sur leurs
fréquences d’utilisation et d’une faible tenue en puissance RF engendrant des effets de non
linéarité, limitant leur utilisation a des antennes fonctionnant en réception. Nous avons montré
que I’utilisation de dispositifs de type MEMS RF est une solution permettant de rendre une
antenne reconfigurable en fréquence avec une bonne linéarité et de faibles pertes, mais souvent
avec une variation discrete (de type digital) de la fréquence de travail de ’antenne. Egalement,
I’intégration des MEMS-RF dans un systeme antennaire reste assez complexe et nécessite des
tensions de commande relativement fortes et présente des temps de réponse plus longs que les
dispositifs & base de semi-conducteurs. Nous avons également mis en avant I’intérét de
I’utilisation des matériaux ferroélectriques en couche mince comme une solution viable et tres
intéressante pour réaliser des condensateurs variables permettant d’apporter la reconfiguration
fréquentielle d’une antenne miniature.

Le deuxieme chapitre, s’est ensuite concentré sur les propriétés physiques des matériaux
ferroélectriques (température de Curie, structure cristalline, propriétés diélectriques...) ainsi
que sur la présentation des matériaux en couches minces spécifiques utilisés lors de ces travaux,

a savoir des films de titanate de baryum et strontium de type Baz;3sSr13TiOs - BST (obtenus par
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le procédé d’ablation laser —PLD au laboratoire SPCTS de 1’Université de Limoges)) et des
films de titanate de sodium et bismuth (BiosNaos)TiO3-BaTiO3 - NBT-BT élaborés par le
proceédé sol gel au laboratoire NIMP (Roumanie). Dans un premier temps, ces différentes
couches minces ont été caractérisées dans le domaine des hyperfréquences utilisant une cavité
a deux résonateurs diélectriques pour déterminer leurs caractéristiques diélectriques. Ensuite,
les films ferroélectriques ont été intégrés dans des dispositifs de type condensateurs interdigites
(IDT) pour évaluer leur accordabilité (variation de la valeur de capacité sous I’application d’un
champ électrique). Les performances de ces dispositifs restent modestes montrant des faibles
agilités en fonction de la tension appliquée, de 1’ordre de 28% sous un champ de 120kV/cm
(polarisation dc appliqué de 180V) (pour les films de BST) et 5% sous un champ électrique
de100kV/cm (120V) pour les couches de NBT-BT, avec des pertes relativement fortes autour
de 7Q pour les dispositifs globaux a base de BST. Ainsi, la deuxiéme partie du chapitre a été
consacrée a 1’amélioration des performances de dispositifs intégrant une couche BST, en
adoptant une topologie de condensateurs de type métal-ferroélectrique- métal (MFM). Les
composants réalisés en utilisant cette topologie et des films ferroélectriques de BST montrent
de fortes accordabilités a 2.45GHz, a I’état de 1’art international, de 1’ordre de 70% a 82% (en
fonction de 1’épaisseur de la couche de BST) sous des champs électriques de 70kV/cm a
500kV/cm. Malgré 1’apparition d’effets électrostrictifs qui engendrent des pertes globales des
composants (augmentant avec 1’augmentation de la polarisation continue), nous avons modélisé
ces phénomeénes sur une large bande de fréquence et optimisé la topologie des dispositifs afin
d’¢éliminer ces phénomeénes en dehors de la bande de travail désirée (autour de 2.45 GHz).

Le troisiéme chapitre a été consacré a la modélisation et la conception d’une antenne fente
miniature en utilisant plusieurs techniques, afin d’optimiser son agilité fréquentielle. Dans un
premier temps une fente sans ligne d’excitation a ét¢ modélisée analytiquement en se servant
des équations développées pour I’étude d’un dipdle. Malgré les bons résultats, cette approche
reste viable seulement autour de la résonance fondamentale de I’antenne fente ; pour cette
raison nous avons adopté une seconde methode plus fiable et trés large bande en utilisant de
modeles de ligne nous permettant de déduire un modéle quadripolaire dont nous avons pu
extraire 1’équation aisément programmable sous Matlab. La bonne concordance entre les
différentes méthodes théoriques développées et la simulation électromagnétique 3D nous a
permis de valider ces modéles. Dans la perspective d’intégration d’une capacité variable au sein
de I’antenne fente, nous avons mis en évidence que le modele quadripolaire est le plus adapté
et le plus rapide a exécuter en termes de temps de simulation du dispositif antennaire globale.

En effet, aprés avoir intégré la capacité dans 1’équation du modéle quadripolaire, il ne restait
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plus qu’a faire varier la valeur de la capacité variable pour obtenir I’impédance d’entrée de
I’antenne fente agile. Cette étude a permis de déterminer la gamme de valeurs de capacité a

intégrer (entre 0.6 pF et 1.5 pF) afin d’obtenir la meilleure agilité fréquentielle de 1’antenne.

Enfin, une troisiéme étape de modélisation a été necessaire pour prendre en compte 1’adaptation
ou la désadaptation de 1’antenne et afin d’étre le plus rigoureux possible, cette étude a été faite
de maniére analytique. En effet, a partir du modele quadripolaire de I’antenne fente que nous
avions developpé sous Matlab, nous avons synthétisé la ligne d’excitation de I’antenne fente
pour nous en servir comme d’un circuit d’adaptation. Le programme développé inclut
différentes variables d’entrées avec pour objectif de minimiser le coefficient de réflexion [S11|
a I’entrée du dispositif pour des valeurs de la capacité Cy comprises entre 0.6pF et 1.5pF.
Finalement, 1’objectif d’obtenir une adaptation inférieure a -20dB a été trouvé pour une

topologie spécifique qui sera utilisé lors de la fabrication du dispositif antennaire.

Le quatrieme chapitre présente les travaux de validation expérimentale des performances
d’une antenne fente reconfigurable en fréquence intégrant des condensateurs a base de couches
ferroélectriques de BST. Lors du deuxiéme chapitre, nous avons présenté la réalisation de
condensateurs MFM dont les performances étaient trés encourageantes mais dont les valeurs de
capacités obtenues étaient trop fortes pour respecter les critéres de la topologie de I’antenne
fente développée au troisiéme chapitre. Ainsi, suite a I’étude de 1’optimisation de I’agilité
fréquentielle de 1’antenne et a sa topologie optimale, la premiére étape concernait le
développement de capacités a base de BST répondant a nos critéres de maximisation de I’agilité
de I’antenne, a savoir des capacités dont les valeurs seront comprises entre 0.6 pF et 1.5 pF puis

a leur intégration au sein de ’antenne fente.

Afin de réaliser des condensateurs avec ces valeurs de capacités, nous avons développé
un procédé technologique permettant de réaliser des condensateurs MFM a électrodes
structurées dont la surface en regard des électrodes a été diminuée. La caractérisation des
condensateurs fabriqués a éte faite a la fois par une mesure sous pointes (probes RF) et par une
mesure lors de leur intégration sur des lignes de transmission microstrip. Cette deuxiéme étape
de caractérisation a été essentielle car elle prend en compte les pertes introduites par
I’intégration in-situ du composant (flip-chip). Cette caractérisation en conditions réels
d’utilisation a permis la co-simulation de I’antenne développée dans le troisieme chapitre avec

les fichiers extraits de la mesure du composant pour différentes tensions de polarisation.

La seconde étape présentée au chapitre final fut 1’intégration du composant variable dans le

prototype de I’antenne. L’antenne a été réalisée et le composant intégré de la méme maniére
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qu’il a été intégré sur la ligne de transmission microstrip. L’évaluation des performances de
I’antenne montre une agilité pouvant atteindre 50% lorsque 100V sont appliqués aux bornes du
composant. La mesure du diagramme de rayonnement pour différentes tensions appliquées
permet de montrer que 1’efficacité totale minimale de notre antenne est de 1’ordre de 32% pour
une tension de OV et atteint une valeur de 80% a 60V pour des dimensions de 1’antenne de

I’ordre de de Ao/5X Aof292 X Ao/182 & 2.05GHz.

Enfin, un critére primordial de ce travail était la tenue en puissance de 1’antenne afin que
celle-ci puisse fonctionner en réception mais egalement en émission. En effet, la littérature
montre des antennes accordables en fréquence intégrant des diodes varactors sans préciser que
celles-ci présentent des non-linéarités des -5 dBm de puissance injectée et ne peuvent donc pas

fonctionner en émission.

Finalement, nous avons analysé de maniére comparative les performances de cette
antenne intégrant des condensateurs BST avec la méme topologie d’antennes intégrant des
composants du commerce. Nous avons ainsi mis en évidence les avantages a utiliser des
couches minces de BST pour des applications hyperfréquences puisque le dispositif présente
une tres bonne agilité, avec des pertes convenables et la linéarité du composant en fait un

élément indispensable pour un fonctionnement en émission des systemes antennaires.

Dans les perspectives de nos travaux, des investigations en cours sur les propriétés des
matériaux ferroélectriques visent a réduire leurs pertes diélectriques en utilisant des échantillons
de BST avec différentes compositions. Les études en cours visent également 1’évaluation de ces
matériaux et des dispositifs les intégrant pour un fonctionnement a plus hautes fréquences (30

a 60 GHz) afin de répondre aux demandes futures associées a la mise en place de la 5G.
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Annexe

DATA SHEET

SMV123x Series: Hyperabrupt Junction Tuning Varactors

Applications

» Low tuning voltage VCOs
«» High-Q resonators in wireless system VCOs

«» High-volume commercial systems

Features

« High capacitance ratio
» Low series resistance for low phase noise

» Packages rated MSL1, 260 °C per JEDEC J-STD-020

Skyworks Green™ products are compliant with
all applicable legislation and are halogen-free.
@ For additional information, refer to Skyworks

Definition of Green™, document number

5004-0074.

Table 1. Packaging and Marking

-
»
S

The SMV123x series of silicon hyperabrupt junction varactor
diodes are designed for use in Voltage Controlled Oscillators
(VCOs) with a low tuning voltage operation. The low resistance of
these varactors makes them appropriate for high-Q resonators in
wireless system VCOs to frequencies over 10 GHz. This family of
varactors is characterized for capacitance and resistance over
temperature.

Table 1 describes the various packages and markings of the
SMV123x varactors.

Single Single Single Common Cathode Comman Ancde Common Cathode. Single
SC-T9 500-323 50T-23 50T-23 SC-TD SC-TO S00-882
Green™ Green™ Grean™
SMIV1 Z31-078LF SMV1Z51-074LF SMVIZ31-040LF
Marking: Cathode and HF Grean™ Marking: A
Marking: KA3
SMIV1 Z32-07BLF SMIVIZ32-040LF
Mariang- Cathods and HG Marking: ¥
SMIV Z233-078LF SNV 233-001LF SMVIZ33-040LF
Marking: Cathode and HK Grean™ Marking: B
Marking: DP1
SMIV1 Z34-078LF * SMVIZI4-01ILF MV Z34-004LF SNV Z34-073LF SNV IZ34-040LF
Marking Cathode and HS Marking: DO Graan™ Grean™ Marking: 6
Marking: D03 Marking: DOD
SMIV1 Z35-078LF SMVIZ35-40LF
Marking: Cathade and HX Marking M
-+ SMV1 236-076LF SMVI236-011LF SMIV1236-040LF
Marking: Cathode and HY Mariang: EQ Marking: R
SNV 237-001LF
Grean™
Marking: 01
Ls=0.7nH Ls=15nH Ls=1.5nH Ls=15nH Ls=1.4nH Ls=14nH Ls = 0.45nH

@ The Ph-frea symbel o “LF* in the part number denates a lead-free, RoHS-campliant package unless otherwise nated as Graen™. Tinflead (Sn/Pb) packaging i not recammendad

for naw dasigns.
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Table 3. SMW123x Elecirical SpeciNcations’

(Toe = 23 *C, Uniess Diherwlse Nobed)

GT@i1y L@y RE@ IV,
cr@iv Cr@avy Croev Cra3v CTREV 500 MKz
- 2] (PF} [ {Ratin) {Ratio} 2]
Number Min Max T Typ Min Bax L] Max L]
SMvz 1.43 112 nar 06t 1.3 1.8 25 8 190
M2 234 285 1.50 0 1.3 1.8 26 33 130
M3 3.00 E11] 1.80 110 1.5 1.8 26 13 1.4
SNV 585 [AH] 360 200 14 20 28 34 0.0
SMVIZ35 10,35 1265 .40 360 14 20 29 14 (L&D
SMV1236 1350 1850 820 53 15 20 k] 15 030
ST 4500 5400 26.80 14.40 15 20 £ 1] K] .40
! Feriormance bs gearanesd oniy ender the condons lested in his e
Tesstes] with 179 package
RAzverse witage Ve fi = 10 & = 15V minimum
RAzverss curment I (e = 12'¥) = 20 m& maximum
Table 4. Capacitancs vs Reverss Voltage
WA bl
m SNEN SMVIZER SMZE SMV1234 SNV 215 S I6 SMVIZIT
] 235 213 .08 063 182 ;.13 T8
[I4] 1.87 1n 395 1.53 1412 ksl 5610
10 1.58 267 A G628 NET . A5
15 1.40 2238 180 5.30 ne 14.38 40,33
] 1.2 1497 41 458 Bz 2.1 35.13
25 1.08 1.72 100 4m [ 10.56 wnn
a0 087 1.51 182 158 ] 216 2687
35 .82 1.3 162 315 iE2 B0 nar
a0 0.7 1.2 1.45 k) 1| 7.1 alie
45 o 1.13 1.33 254 50 B33 1862
50 0,683 15 1.2 .32 an B 1607
55 0648 0o 116 215 18 361 15.88
6.0 0613 0o 1.10 m 155 328 4%
] 0,580 0.a0 1.06 180 13 502 13.86
10 0.567 0.8 m 1.80 T 48 12.72
1.5 0551 0.8 0.9 1.72 103 464 12.11
a0 0534 0. 096 165 20 440 1161
ol 0512 0.re 0 1.55 173 428 10T
10 .47 0. 0.0 147 261 413 10,38
110 048 075 0.5 142 253 402 1006
120 0.487 0.7 0ET 1.38 247 305 LR
13.0 0.480 RE: 056 1.35 243 180 D6
140 o472 INE 055 1.33 240 384 b5
150 (.466 0.z [k 1.32 13 3.80 o
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Typical Performance Characteristics

T00.0 . — 3
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Figure 1. Capacitance vs Reverse Voltage Flgure 2. Serles Resistance vs Reverse Voltage & 300 MHAz
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MA46 Series

Surface Mount GaAs Tuning Varactors
0.75, 1.25, & 1.5 Gamma Hyperabrupt

MACOM.

Features
« Gamma Hyperabrupt Junctions: 0.75, 1.25 and
1.5

Surface Mount Packages

Very High Quality Factor

Capacitance Ratio to 10:1

Case Style 1056 is Hermetic and may be
Screened to JANTX levels

= Tape and Reel Packaging Available

Description

MACOM offers three families of low cost surface
miount gallium arsenide tuning varactors. All families
hawve silicon nitride protected junctions for low
leakage current and high reliability.

The MA46HOTO through MA4BHOTI family has
hyperabrupt junctions with constant gamma of 0.75
from @ to 20 volts and very high guality factor
approaching that of abrupt junction varactors, but
higher capacitance change wversus tuning voltage.
These dicdes are wvery well suited for nammow
bandwidth WVCOs and WTFs where wide tuning range
and very high quality factor are required.

The MA46H200 through MA4BH204 family has
hyperabrupt junctions with constant gamma of 1.25
from 2 to 20 volits and has the largest capacitance
ratic of the families of GaAs varactors amd high
quality factor. These diodes are very well suited for
wide bandwidth WCOs and VTFs where the optimum
combination of wery wide twning range and high
quality factor is required.

The MA46HS500 through MA46HS04 family has
hyperabrupt junclions with constant gamma of 1.5
from 2 to 12 volts and high quality factor. Designed
for wide bandwidth WVCOs and WVTFs where limited
bias woltage is available. These waractors have
lower quality factor tham the other families of GaAs
varactors.

Common Case styles

B =]

1056 1088

Packaged Tuning Varactor
Equivalent Circuit

rv GV L

41

p—

Absolute Maximum Ratings™*

Absolute Maximum
Parameter

Case 1056 Case 1088

Operaing Temperature | -65°C to +150°C | -65°C io +125°C

Storege Temperature | -85"C to +200°C | -85°C io +125°C

Reverse \Voltage Breakdosam Voltage
Forward Current 50 mé @ 25°C
50 mW (@ 25°C.
Power Dissipation de-rate linearty io 0 mlW (@
maximum operating temperatuns

. Exoasding any one or combination of hese limils may cawss
permanent damage {o this device.

2. MACOR DO0SS Nol FECOIMIm and SuSianed operation near these

survivability limits.

Mohamad RAMMAL | These de doctorat | Université de Limoges | 2017

210



MAA46 Series

MACOM.

Surface Mount GaAs Tuning Varactors
0.75, 1.25, & 1.5 Gamma Hyperabrupt Rev. V8
Typical Performance Curves
0.75 Gamma Hyperabrupt 1.25 Gamma Abrupt
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o 10F 3 e 10 E
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Résumé

L’évolution rapide des communications sans fil a favorisé 1’augmentation du nombre de
standards alloués aux systéemes de communication fonctionnant sur différentes bandes de
fréquences. Pour accompagner les derniers développements de systemes sans fil, il est
indispensable de concevoir des antennes miniatures intégrables. Cependant, la miniaturisation
des antennes s’accompagne d’une réduction significative de la bande passante et de leur
efficacité¢ de rayonnement ainsi qu’a I’apparition d’un décalage fréquentiel de leurs fréquences
de fonctionnement lorsqu’elles sont étudiées dans leur contexte d’utilisation. L’intégration de
dispositifs accordables au sein d'une antenne permet de répondre favorablement a ces
problématiques. Parmi les solutions proposées dans la littérature, 1’utilisation de matériaux
ferroélectriques en couche mince permet de concevoir un condensateur accordable en fonction
du champ électrique appliqué. Ces dispositifs réalisés a base de couches minces ferroélectriques
ont été développés pour répondre aux exigences particulieres et extrémes des systemes de
télécommunication actuels (miniaturisation, faible cott, facilité de fabrication et d’intégration
et bonne tenue en puissance). Cette thése s’inscrit dans la continuité des recherches sur les
antennes reconfigurables en fréquences a base de matériaux ferroélectriques. Deux axes
principaux ont été développés au cours de ces travaux de recherche : le développement et la
réalisation de condensateurs intégrant un film BST au sein du laboratoire XLIM et leurs
caractérisations en hyperfréquence. La seconde partie de nos travaux concerne I’intégration de
I’'un de ces dispositifs accordables au sein d’une antenne miniature afin d’étudier son
accordabilité en fréquence.

Mots-clés : Antennes miniatures, agilité en fréquence, couches minces, ferroélectrique
Abstract

The rapid growth of wireless communication has promoted the increase of the number of
standards for wireless applications. This progress requests new manufacturing processes of
smart devices that are able to work on several frequency bands. However, the miniaturization
of antennas is accompanied by a significant reduction of the bandwidth as well as its radiation
efficiency and it becomes dependent on its using context. Tunable devices can be integrated
within antennas in order to overcome these main issues. Among the solutions proposed in the
literature, thin-film ferroelectric materials are used to realize tunable capacitors. The use of such
materials allows the design of a tunable capacitor that can be tuned by an applied electric field.
The advances of these ferroelectric thin-film devices were developed in order to meet particular
and extreme requirements for today's telecommunication systems (miniaturization, low cost,
ease of the manufacture process, integration and good power handling). This thesis is part of
ongoing research over frequency reconfigurable antennas which are based on ferroelectric
materials. Two main axes were developed during this work: The development and realization
of capacitors that incorporate a BST film along with their microwave characterizations within
XLIM lab. The second part of our work is dedicated to the realization of the complete tunable
antenna.

Key words : antennas, miniaturization, agility, thin film, ferroelectric
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