
HAL Id: tel-00431413
https://theses.hal.science/tel-00431413

Submitted on 13 Nov 2009

HAL is a multi-disciplinary open access
archive for the deposit and dissemination of sci-
entific research documents, whether they are pub-
lished or not. The documents may come from
teaching and research institutions in France or
abroad, or from public or private research centers.

L’archive ouverte pluridisciplinaire HAL, est
destinée au dépôt et à la diffusion de documents
scientifiques de niveau recherche, publiés ou non,
émanant des établissements d’enseignement et de
recherche français ou étrangers, des laboratoires
publics ou privés.

Déphasage composite accordable et routage spatial par
la technologie des métamatériaux

Grégory Houzet

To cite this version:
Grégory Houzet. Déphasage composite accordable et routage spatial par la technologie des méta-
matériaux. Physique [physics]. Université des Sciences et Technologie de Lille - Lille I, 2009. Français.
�NNT : �. �tel-00431413�

https://theses.hal.science/tel-00431413
https://hal.archives-ouvertes.fr


No d’ordre : 40077

THESE

présentée à
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spécialité
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M. G. Vélu Co-encadrant
M. R. Sauleau Rapporteur
M. B. Sauviac Rapporteur
Mme. V. Madrangeas Examinatrice
M. M. Chaubet Examinateur



ii



iii

A ma femme Céline





Remerciements
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Je n’oublie pas de remercier également les autres membres permanents de l’équipe qui ont
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et Véronique Gysemberg.
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du petit Alban. Une pensée pour Juliette et Romain (accompagnés du petit Jean), Charlotte et
Michel, Manuel et Elodie, Chenghua et Lingling, Ren Fei et Sufen, Clément et Stéphanie, Emmanuel
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1.2.2 Application aux circuits déphaseurs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.2.3 Autres solutions . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16
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2.1.2.1 Pulvérisation cathodique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30

2.1.2.2 Ablation laser . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30

2.1.2.3 Méthode sol-gel . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31

2.1.3 Matériau sous forme volumique ou de film mince . . . . . . . . . . . . . . . 31
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2.2.2 Caractérisation physique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33
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3.3.2 Conception du circuit par simulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 84
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INTRODUCTION

Dans ce manuscrit sont présentés les travaux réalisés dans le contexte des métamatériaux et la
possibilité de les accorder par film mince ferroélectrique. Nous étudions dans un premier temps l’ex-
traction de la permittivité complexe du Ba0.5Sr0.5TiO3 (BST) déposé par voie sol-gel à l’Université
du Littoral puis l’intégration de ces films minces dans des structures agiles à base de métamaté-
riaux. Enfin, un prototype tirant partie des propriétés de réfraction négative des métamatériaux
permet de mettre en évidence expérimentalement le routage spatial des ondes électromagnétiques.

Nous présentons dans le premier chapitre les différents principes d’obtention d’un milieu double-
ment négatif (ou milieu gaucher). Si certaines voies sont connues depuis les années 1940, notamment
grâce aux travaux de Léon Brillouin sur les lignes à avance de phase, d’autres n’ont été découvertes
qu’aux alentours des années 2000 grâce à John Pendry : celui-ci a démontré la possibilité de générer
du magnétisme artificiel uniquement à base d’inclusions non magnétiques. En combinant à celles-ci
un réseau de fils métalliques, la transmission « main gauche » devient possible.

Alors que la plupart des études sur les matériaux ferroélectriques présentent des résultats à
relativement basses fréquences (souvent quelques dizaines de gigahertz), le second chapitre concerne
la caractérisation de la fonction diélectrique du BST dans une très large gamme de fréquences
(1 MHz - 2.6 THz). Cette montée fréquentielle de la caractérisation se justifie par de nouveaux
besoins en terme d’applications : 60 GHz pour les communications indoor, 77 GHz pour le radar
anticollision, 94 GHz pour la défense... Pour couvrir cette large plage de fréquences, des mesures
sous pointes sont effectuées jusque 110 GHz. Afin d’extraire une loi régissant la dispersion de
la permittivité complexe, des simulations full-wave sont faites en introduisant une dépendance
fréquentielle de type Cole-Cole sur le paramètre ε∗BST . Dans la bande 250 GHz - 2.6 THz, les
mesures sont réalisées en utilisant une méthode TDS (Time Domain Spectroscopy).

Le troisième chapitre présente l’intégration de films minces BST dans des circuits déphaseurs.
Ces structures sont largement employées dans les dispositifs de commande d’antennes reconfigu-
rables. D’une part, des dispositifs classiques à retard de phase sont conçus à base d’éléments L−C.
D’autre part, en chargeant une ligne de transmission par son réseau dual C − L, il est possible



2 Introduction

d’obtenir une ligne à avance de phase. En assurant la continuité du diagramme de dispersion
entre les bandes main gauche et main droite, celui-ci devient « composite équilibré ». Les règles
de conception relatives à cette particularité ont été appliquées, et leur bien fondé est démontré en
caractérisation expérimentale.

Le quatrième chapitre montre la possibilité de rendre agile en fréquence la particule métallique
de base, qui se comporte comme un microrésonateur et qui permet d’obtenir du magnétisme artifi-
ciel. Celle-ci se présente sous la forme d’un anneau fendu et porte le nom de « résonateur à anneau
fendu » (Split Ring Resonator : SRR). En plaçant un film mince de BST sous le gap du SRR, la
capacité du circuit L − C équivalent est modifiée, changeant alors la fréquence de résonance du
SRR. L’excitation se fait ici en technologie guidée, via une ligne microruban. L’énergie se trouvant
piégée dans l’anneau aux alentours de la fréquence de résonance, une réjection apparâıt dans le
coefficient de transmission de la ligne. L’application visée ici est donc le filtrage.

Enfin, le cinquième chapitre montre de manière expérimentale les propriétés de sélection an-
gulaire des matériaux gauchers. Les premières structures ayant mis en évidence cet effet étaient
composées de SRRs et de fils métalliques, conduisant à une bande passante gauchère étroite étant
donné le caractère résonant des anneaux fendus. Dans ce travail, la bande main gauche est élargie
en employant des particules ayant la forme de lettres Ω, développées originellement par le groupe
de Kong au Massachusetts Institute of Technology (MIT). La cellule élémentaire est conçue de
manière à posséder une dispersion de type composite équilibrée en bandes X et Ku. Les trois zones
clés du diagramme de dispersion où la réfraction est respectivement négative, nulle et positive est
mise en évidence expérimentalement à l’aide d’un prototype taillé en prisme.



CHAPITRE 1

INTRODUCTION AUX MÉTAMATÉRIAUX

Ce chapitre a pour but d’introduire les métamatériaux. Les conditions d’obtention d’un mi-

lieu doublement négatif, permettant la propagation des ondes dans un milieu gaucher, sont ici

expliquées.

L’accordabilité de ces structures peut être réalisée par exemple à l’aide de films ferroélectriques.

Dans les dispositifs fonctionnant en propagation guidée, les lignes chargées se prêtent particuliè-

rement bien à l’intégration de ces films. D’autres moyens peuvent être employés pour réaliser la

fonction d’agilité : cristaux liquides, MEMS, diodes.

Une application des déphaseurs est le contrôle d’antennes électroniques à balayage. L’approche

conventionnelle sera ici décrite. Dans ce domaine, les propriétés de dispersion des métamatériaux

permettent le contrôle d’un faisceau émis en s’affranchissant des structures classiques complexes.
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1.1 Principe d’obtention des effets de permittivité et per-

méabilité négatives

1.1.1 L’approche Split Ring Resonator et fils métalliques

Les caractéristiques de propagation des ondes électromagnétiques diffèrent suivant le milieu
environnant, comme l’illustre la figure 1.1. En effet, les propriétés de transmission « classique »
sont obtenues pour des valeurs de permittivité relative εr et de perméabilité relative µr positives.
Dans ce cadran, les matériaux présentant une forte constante diélectrique ou une forte constante
magnétique sont respectivement les ferroélectriques et les ferromagnétiques. Dans ce cas, le vecteur
d’onde

−→
k et le vecteur de Poynting

−→
S sont colinéaires et de même sens et le trièdre formé par les

vecteurs
−→
E ,
−→
H et

−→
k est direct. La propagation est alors de type main droite, comme représenté

sur la figure 1.2(a).

Figure 1.1 – Grandeurs des paramètres εr et µr suivant le type de matériau considéré.

Concernant les milieux simplement négatifs, les ondes ne sont pas propagatives : on parle d’ondes
évanescentes. A titre d’exemple, la propagation n’est pas possible à travers les métaux. En effet,
en dessous de leur fréquence plasma électrique, ceux-ci présentent une permittivité négative. La
dépendance fréquentielle de leur permittivité suit un modèle de Drude exprimé suivant l’équation
(1.1) :

εd = 1− Fpe
2

F 2 + jFcF
(1.1)

Avec Fpe fréquence plasma électrique (valant pour l’or 2175 THz) et Fc la fréquence de collision
(valant 12.8 THz pour l’or également) [1]. Pour les plus hautes fréquences (typiquement à partir
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Figure 1.2 – (a) Cas correspondant à une propagation main droite et (b) main gauche.

du visible), le modèle de Drude n’est plus valable et doit être corrigé en fonction de données
expérimentales [2].

La fréquence plasma et la fréquence de collision s’obtiennent suivant (1.2) :


ωpe =

√
n× e2

ε0 ×m0

ωc =
1
τ

(1.2)

où n est la densité des électrons de conduction, e et m0 respectivement la charge et la masse de
l’électron, ε0 permittivité du vide et τ étant le temps de collision.

La figure 1.3 montre l’évolution de la permittivité complexe de l’or en fonction de la fréquence.
Pour les fréquences inférieures à la fréquence plasma Fpe, la partie réelle de la permittivité complexe
est négative, s’accompagnant par un pic de la partie imaginaire dans les fréquences les plus basses.
Les métaux se comportent donc comme des réflecteurs en dessous de leur fréquence plasma. Une
des applications résultant de cet effet est l’établissement de liaisons radio longues distances en
réfléchissant les ondes sur certaines couches de l’ionosphère.

Les milieux possédant une perméabilité négative à base d’inclusions métalliques n’ont été syn-
thétisés qu’à partir de 1999 par J. B. Pendry [3]. Ceux-ci sont modélisés par des résonateurs en
anneaux fendus (Split Ring Resonators : SRR). En les excitant à l’aide d’un champ magnétique
normal à la boucle, les SRR présentent au dessus de leur fréquence de résonance une bande étroite
pour laquelle la perméabilité passe en dessous de zéro. Cette dispersion est modélisée par un modèle
de Lorentz donné par l’équation (1.3) :



1.1 Principe d’obtention des effets de permittivité et perméabilité négatives 7

Figure 1.3 – Evolution de la permittivité complexe de l’or suivant le modèle de Drude.

µl = 1− Fpm
2 − F0

2

F 2 − F0
2 + jFcF

(1.3)

Avec Fpm fréquence plasma magnétique et F0 fréquence de résonance.

La courbe 1.4 illustre l’évolution fréquentielle de la perméabilité complexe pour une particule
résonant à F0=50 GHz et ayant une fréquence plasma magnétique Fpm de 60 GHz. Aux alentours
de la fréquence de résonance, la partie imaginaire de la perméabilité passe par un maximum tandis
que la partie réelle prend des valeurs négatives.

Figure 1.4 – Exemple d’évolution de la perméabilité complexe d’un SRR suivant le modèle de
Lorentz.

En combinant les effets de permittivité et de perméabilité négatives, la transmission des ondes
électromagnétiques devient possible. En 1968, la théorie de la propagation des ondes dans les
milieux doublement négatifs est proposée par V. G. Veselago [4]. Dans ce cas, le vecteur d’onde

−→
k

et le vecteur de Poynting
−→
S sont antiparallèles et le trièdre formé par les vecteurs

−→
E ,
−→
H et

−→
k est

indirect (voir figure 1.2(b)). Concrètement, les vitesses de groupe vg et de phase vϕ sont de sens
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opposé.


vϕ =

ω

β

vg =
∂ω

∂β

(1.4)

La vitesse de groupe peut être négative, mais celle-ci s’accompagne alors d’un pic d’atténuation.
Afin de compenser ces pertes, il est possible d’introduire des composants actifs dans le système et
de fonctionner alors dans un régime d’amplification compensant les pertes [5]. Dans notre cas, les
structures sont passives. La vitesse de groupe est positive dans les bandes passantes. L’équation
(1.4) montre alors que la pente de la constante de phase β reste positive tandis que le rapport ω/β
définissant la vitesse de phase peut prendre une valeur négative ou positive. En bande main gauche,
vϕ sera négatif traduisant un phénomène de rétropropagation. La vitesse de groupe représente la
direction prise par l’énergie et la vitesse de phase celle suivie par la phase. Une illustration concrète
de ce phénomène de rétroprogation peut être avancée avec l’exemple du ver de terre : la vitesse
de groupe est la direction suivie par le ver tandis que la vitesse de phase est illustrée par le
mouvement des ses anneaux. Bien que celui-ci se dirige dans un sens, le mouvement de ses anneaux
suit la direction opposée.

Figure 1.5 – Métamatériau à base de fils métalliques et de résonateurs à anneaux fendus.

Un milieu doublement négatif peut donc être obtenu en combinant des SRR (perméabilité néga-
tive dans une certaine gamme de fréquences) et du métal (permittivité négative sous la fréquence
plasma électrique) [6, 7]. Cependant, pour garantir une bonne adaptation d’impédance, les va-
leurs de εeff et µeff ne doivent pas être trop éloignées comme le montre l’équation d’impédance
normalisée (1.5) :
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Zn =
√
µeff
εeff

(1.5)

Dans le but d’abaisser la fréquence plasma électrique de la permittivité, il faut donc procéder à
une dilution du métal. La solution généralement retenue est la création de réseaux de fils. La figure
1.5 montre un exemple de réalisation technologique [8]. Le prototype montré ici est uniaxial. Une
réalisation bidimensionnelle a été effectuée en utilisant le même principe. Les fils et les anneaux
fendus sont placés sur un même substrat et les plaques sont connectées entre elles avec un angle
de 90̊ [9].

1.1.2 L’approche des lignes de transmission

La longueur d’une ligne de transmission en hyperfréquences est généralement grande devant la
longueur d’onde. Par conséquent, la tension et le courant varient le long de la ligne, et il devient
nécessaire de la schématiser par un réseau électrique R−L−C−G distribué de type passe-bas. Pour
rendre compte des effets de propagation, la ligne est modélisée par une suite d’éléments distribués
identiques correspondant à ce réseau, dont la longueur est choisie très petite devant la longueur
d’onde. A partir du schéma équivalent du tronçon unitaire (figure 1.6), il est alors possible de
déterminer la relation de dispersion relative à la propagation des ondes le long de la ligne. Soient
Z l’impédance des éléments en série et Y l’admittance des éléments en parallèle. L’équation (1.6)
donne la relation de dipsersion.

Figure 1.6 – Schéma équivalent d’un tronçon de ligne de transmission de longueur dz. Les gran-
deurs Rs, Ls, Gp et Cp représentent les valeurs de résistance, inductance, conductance et capacité
linéiques.

γ = α+ jβ = ±
√
ZY (1.6)

avec α constante d’atténuation et β constante de phase.

Selon les équations des télégraphistes, la tension et le courant sur la ligne sont reliés par les
équations suivantes :


∂v (z)
dz

= −i (z)Z

∂i (z)
dz

= −v (z)Y

(1.7)
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où v (z) et i (z) représentent la tension et le courant sur la ligne.

Le passage entre les notions de courant et de tension et les champs électromagnétiques se fait
classiquement en faisant correspondre la tension sur la ligne au champ électrique et le courant
au champ magnétique. Les équations de Maxwell-Faraday et de Maxwell-Ampère correspondantes
s’écrivent suivant les équation (1.8) pour une propagation selon z :


∂H (z)
dz

= jωεE

∂E (z)
dz

= jωµH

(1.8)

Par identification, la permittivité ε et la perméabilité µ peuvent être reliées aux paramètres de
la ligne :

ε = Y/jω

µ = Z/jω
(1.9)

Figure 1.7 – (a) Représentations de cellules bidimensionnelles main gauche (Left Handed Medium :
LHM) et main droite (Right Handed Medium : RHM) (b) Réalisation d’une super-lentille à base
de lignes de transmission [10] (c) Schéma de principe d’une super-lentille.
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En permutant dans le schéma électrique la capacité et l’inductance, il est alors possible d’obtenir
des paramètres ε et µ qui soient négatifs [11]. Cette configuration correspond au schéma dual de
la ligne de transmission classique. Un effet main gauche est alors obtenu par le biais d’une avance
de phase [12]. En technologie guidée, le passage vers un métamatériau à deux dimensions [13, 14],
voire même à trois dimensions [15], a été démontré au moins théoriquement.

La figure 1.7(b) illustre la réalisation d’une super-lentille à base de lignes de transmission mains
gauches et mains droites [10]. L’idée de base est de mettre en évidence la propriété de réfraction
négative des milieux gauchers à l’aide d’interfaces avec des milieux droitiers conventionnels, sché-
matisée sur la figure 1.7(c). La source focalise alors une première fois à l’intérieur du milieu gaucher
puis une seconde fois à sa sortie. De plus, ce type de dispositif permet en théorie de dépasser la
limite de diffraction [16]. En effet, les lentilles classiques ne focalisent que les ondes propagatives,
restituant alors une image imparfaite de l’objet source. Les détails les plus fins de l’objet (plus
petits qu’une demi longueur d’onde), portés par les ondes évanescentes, sont perdus en raison de
l’atténuation exponentielle que ces ondes subissent durant leur trajet. En revanche, les matériaux
gauchers ont comme propriété l’amplification des ondes évanescentes, permettant alors de dépasser
la limite de diffraction et de restituer l’image refocalisée avec ses détails les plus fins.

L’expérience conduite sur la figure 1.7 montre un milieu main gauche bidimensionnel synthétisé
à l’aide de la cellule élémentaire représenté dans l’insert (a). Le milieu droitier quant à lui se
compose de tronçons de lignes non chargées. La norme du champ électrique est alors relevée à
l’aide d’une sonde afin de mettre en évidence le comportement modélisé par la figure 1.7(c).

1.1.3 L’approche « tout diélectrique »

La dispersion des paramètres effectifs de sphères diélectriques à haute permittivité a été décrite
en 1947 par L. Lewin [17]. Dans ce modèle, les sphères sont supposées, suivant la théorie de Mie,
résonner soit dans un mode magnétique (modes impairs), soit dans un mode électrique (modes
pairs). Dans plusieurs travaux [18–20], les équations (1.10) sont appliquées à un système de deux
sphères ayant des tailles différentes afin de superposer la résonance électrique sur la résonance
magnétique (voir figure 1.8).



εeff − εb
εeff + 2εb

= fe

(
εeF (ρe)− εb
εeF (ρe) + 2εb

)
+ fm

(
εmF (ρm)− εb
εmF (ρm) + 2εb

)

µeff − µb
µeff + 2µb

= fe

(
F (ρe)− µe
F (ρe) + 2µe

)
+ fm

(
F (ρm)− µm
F (ρm) + 2µm

) (1.10)

avec :

fe =
4
3
πre

3 1
s3

, fm =
4
3
πrm

3 1
s3

(1.11)

où s est le pas de la maille carré, re et rm les rayons respectifs de la sphère résonant dans un mode
électrique et magnétique.
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F (ρe) =
2sin (ρe)− ρecos (ρe)

(ρe2 − 1) sin (ρe)− ρecos (ρe)
, F (ρm) =

2sin (ρm)− ρmcos (ρm)
(ρm2 − 1) sin (ρm)− ρmcos (ρm)

(1.12)

ρe = k0re
√
εeµe , ρm = k0rm

√
εmµm (1.13)

où k0 est le vecteur d’onde dans le vide valant ω/c et εe, εm, µe et µm respectivement permittivité
et perméabilité relatives des sphères résonant dans un mode électrique ou magnétique. εb et µb
sont respectivement la permittivité et perméabilité relatives de la matrice diélectrique.

Figure 1.8 – Structure composée de sphères diélectriques présentant deux tailles différentes placées
dans une matrice diélectrique. Si la longueur d’onde est plus grande que le rayon des sphères et la
distance les séparant, le matériau peut être modélisé en terme de paramètres effectifs.

Ces formules ne sont valables que si la cellule élémentaire est petite devant la longueur d’onde.
Ainsi, les diélectriques utilisés présentent une valeur de permittivité relative élevée. Typiquement,
les matériaux utilisés sont des céramiques ferroélectriques.

A titre d’exemple, prenons une matrice de permittivité relative εb valant 4. Pour les résonances
magnétique et électrique, les sphères auront respectivement une permittivité relative εm de 150 et
εe de 200. Une tangente de pertes tanδ de 2.5 × 10−3 est choisie pour ces matériaux. Les rayons
des sphères rm et re valent respectivement 1.5 mm et 1.825 mm. Le pas de la maille carré s vaut
5 mm. Les matériaux n’étant pas magnétiques µb, µe et µm valent donc 1.

La figure 1.9 illustre l’évolution fréquentielle des paramètres effectifs du réseau décrit figure 1.8.
Dans une certaine gamme de fréquence, il est possible de faire correspondre les résonances du mode
électrique et magnétique de la structure conduisant à la création d’un milieu doublement négatif.
La figure 1.10 montre le diagramme de dispersion alors obtenu. Le facteur de qualité extrêmement
élevé des résonances visibles sur le tracé des paramètres effectifs conduit à l’obtention d’une bande
main gauche sur environ 100 MHz seulement. La sortie de la 1ère zone de Brillouin s’explique
également vis à vis de cela. De plus, les pics de parties imaginaires de ε et µ à la résonance
empêchent la mise à zéro de la constante d’atténuation α dans la bande passante, indiquant alors
un niveau non négligeable de pertes.

Cette voie n’est donc pas la plus favorable à l’obtention d’un milieu doublement négatif. Le
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Figure 1.9 – Evolution fréquentielle (a) de la permittivité effective et (b) de la perméabilité
effective du réseau de sphères diélectriques dans la configuration de la figure 1.8. Enfin, (c) montre la
superposition des résonances électrique et magnétique conduisant dans cette gamme de fréquences
à un milieu doublement négatif.
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Figure 1.10 – Evolution fréquentielle de la constante de propagation complexe de la structure
diélectrique aux alentours de la bande main gauche. Les notations Betaa et Alphaa correspondent
respectivement aux grandeurs β × a et α× a, où a correspond à la longueur de la cellule unitaire.

principal avantage réside cependant dans le caractère isotrope de la structure diélectrique. En
revanche, le magnétisme artificiel généré par la résonance magnétique peut être une alternative
intéressante aux inclusions métalliques [21]. Citons l’exemple du premier prototype de « cloaking »
réalisé à l’aide d’un gradient de perméabilité à base de résonateurs à anneaux fendus [22]. La
possibilité d’obtenir le même effet sur le principe d’une voie « tout diélectrique » a été montrée
[23]. Cependant, la difficulté d’obtenir des cubes de céramiques rigoureusement identiques en terme
de constante diélectrique complexe mais aussi de dimensions géométriques peut s’avérer rédhibitoire
à toute réalisation technologique.

1.2 L’accordabilité par films ferroélectriques et ses applica-

tions

1.2.1 Etat de l’art sur les films ferroélectriques

Les films minces ferroélectriques sont une des voies possibles pour les applications d’agilité. Il
est généralement admis que pour réaliser cette fonction d’accordabilité dans les circuits microondes,
le film doit se trouver dans une phase paraélectrique afin de minimiser les pertes et de s’affranchir
des effets d’hystérésis [24]. Cependant, une accordabilité relativement substantielle combinée avec
des pertes diélectriques plutôt basses (tanδ=5×10−2 à 40 GHz sans polarisation) a été observée sur
un film mince (0.5µm) de Na0.5K0.5NbO3 en phase ferroélectrique déposé par ablation laser sur un
substrat de silicium haute résistivité [25]. Cela indique qu’en bande millimétrique, les mouvements
des murs de domaine ainsi que les propriétés piézoélectriques (dues à la phase ferroélectrique)
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n’apportent plus de contribution majeure aux pertes diélectriques à ces fréquences.

Beaucoup de compositions différentes sont actuellement étudiées afin d’obtenir la meilleure ac-
cordabilité et le plus faible angle de pertes tanδ. Le BaxSr1−xTiO3 (titanate de baryum et de
strontium : BST) apparâıt comme étant le meilleur candidat potentiel. A ce jour, un des résul-
tats le plus marquant publié concerne un film mince de Ba0.6Sr0.4TiO3 déposé par pulvérisation
cathodique (voir chapitre 2.1.2.1). Ce film présente une tangente de pertes de 2.04 × 10−2 à 30
GHz. L’accordabilité mesurée à 1 GHz vaut 63% pour un champ continu maximal de 1.4V/µm [26]
(illustration figure 1.11). D’autres équipes cherchent à améliorer leurs performances en incluant
des dopants [27–30]. En règle générale, l’ajout de dopants diminue les pertes mais offre un facteur
d’accordabilité plus faible.

Figure 1.11 – Evolution de la capacité accordable et de la tangente de pertes en fonction de la
polarisation à la fréquence de 1 GHz [26].

L’investigation se fait également au travers d’autres matériaux, comme le KTa1−xNbxO3 (tan-
talate de potassium et de niobium : KTN) [31–33]. Les performances apparaissent comme étant
moins bonnes que le BST. Typiquement, les références citées présentent une accordabilité de 6.4%
pour un champ maximal appliqué de 15 KV/cm pour une tangente de pertes sensiblement identique
à celle du BST.

A défaut d’être utilisée pour les applications d’agilité, la phase ferroélectrique présente un grand
intérêt pour le développement des mémoires ferroélectriques (Ferroelectric Random Acces Memory :
FeRAM) [34, 35]. Ici, on cherche à tirer parti de l’effet d’hystérésis présent lors du cycle C(V) (voir
figure 2.1). Le sens de parcours du cycle d’hystérésis permet l’écriture et la lecture des données
binaires « 1 » ou « 0 » sous la forme de deux états de polarisation rémanente (Pr ou −Pr). Cette
technologie se heurte au problème du vieillissement du matériau avec l’augmentation croissante du
nombre de cycles d’écriture. En effet, une réduction de la valeur de la polarisation rémanente rend
impossible la distinction entre les deux états logiques entrâınant des erreurs de lecture.
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1.2.2 Application aux circuits déphaseurs

Un des premiers déphaseurs ferroélectriques à base de BST, obtenu par voie sol-gel, utilisait une
céramique épaisse d’environ 0.15 mm comme substrat d’une ligne microruban [36]. Un déphasage
de 165̊ avec une tension de 250 Volts a été obtenu à la fréquence de 2.4 GHz, avec des pertes
d’insertion d’environ 3 dB.

Figure 1.12 – Schéma équivalent d’un circuit déphaseur. LT et CT représentent respectivement
l’inductance et la capacité linéiques de la ligne. CVAR modélise l’élément d’accord placé en shunt.

Néanmoins, on préférera généralement se placer en technologie coplanaire, compatible avec les
techniques de fabrication monolithiques (suppression des « via holes »). Le principe est de modifier
la constante de phase de la ligne L−C en insérant en shunt un élément capacitif accordable CVAR,
comme le montre le schéma équivalent de la figure 1.12. Dans la référence [37], un déphaseur est
réalisé à base de capacités interdigitées placées sur un film de Ba0.5Sr0.5TiO3 déposé par voie
sol-gel. En amenant une polarisation continue aux bornes de CVAR, la permittivité du film mince
de BST varie, permettant alors de contrôler la phase du circuit. En vue de réduire la tension de
commande du déphaseur, la solution technologique « capacité plan » peut être retenue [38].

Un des paramètres le plus explicite pour caractériser les performances d’un déphaseur est le
facteur de mérite (Factor Of Merit : FOM), correspondant au rapport entre le déphasage différen-
tiel et les pertes d’insertion, dont certaines études montrent sa sensibilité à la structure du film
mince [39]. En vue de réduire les pertes d’insertion et donc d’augmenter le FOM, il est également
envisageable de graver le film ferroélectrique afin de n’en laisser que sous les éléments d’accord et
ainsi s’affranchir des pertes diélectriques ramenées par les éléments d’accès [40].

1.2.3 Autres solutions

1.2.3.1 Déphaseurs par diodes

La jonction d’une diode polarisée en inverse se comporte comme une capacité. Celle-ci dimi-
nue lorsque la tension inverse augmente. Toutes les diodes peuvent être utilisées, mais certaines
sont réalisées spécialement pour cet usage (diodes varactor ou varicap) dans le but d’exploiter au
maximum la zone de non-linéarité de la capacité ne laissant passer qu’un minimum de courant.
Des structures de type Schottky sont aussi utilisées pour la réalisation de varactors. Le principe
est de faire varier la zone de désertion, qui joue le rôle du diélectrique d’un condensateur. Ainsi,
les dispositifs agiles en fréquence peuvent également être réalisés par cet effet, comme l’illustre la
figure 1.13 [41]. Dans cette référence, le déphaseur agile à base de diodes Shottky GaAs intégrées
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dans une ligne coplanaire présente une variation de phase de 360̊ à 20 GHz (en appliquant une
tension de polarisation de -10 Volts) pour des pertes d’insertion de 4.2 dB à 0 Volt.

Figure 1.13 – Déphaseur à base de diodes [41].

La principale limitation de ces dispositifs concerne les pertes engendrées par la résistance série
de la diode.

1.2.3.2 Déphaseurs par MEMS

Les systèmes microélectromécaniques (Micro Electro Mechanical Systems : MEMS) peuvent
également être utilisés comme éléments d’accord ; une illustration est donnée sur la figure 1.14.
Ils ont pour principal avantage de présenter peu de pertes aux fréquences microondes. En règle
générale, il s’agit d’un film métallique mobile (poutre, membrane...) se déplaçant sous l’effet d’une
excitation extérieure. Les déplacements peuvent être d’origine thermique, magnétique ou plus prin-
cipalement électrostatique.

En appliquant une tension continue, il est possible d’actionner la membrane composant le
MEMS de l’état haut à l’état bas. Cela a pour effet d’augmenter la capacité linéique totale de la
ligne, et donc d’introduire un changement de la vitesse de phase (et aussi d’impédance caracté-
ristique). Dans la référence [42], le déphaseur présente un déphasage de 180̊ à la fréquence de 25
GHz et de 270̊ à 35 GHz, sous une tension continue maximale de 75 Volts. Les pertes d’insertion
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Figure 1.14 – (a) Déphaseur à base de MEMS et (b) illustration de la capacité MEMS [42].

sont de 1.07 dB à 35 GHz sous 0 Volt et de 1.69 dB à 35 GHz sous 75 Volts.

Cependant, les MEMS présentent des inconvénients, notamment au niveau de leur temps de
réponse très long (de 2 à 100 µs). Il faut ajouter à cela des tensions de polarisation élevées (50-
100 Volts) ainsi qu’une fiabilité toute relative (fatigue mécanique liée aux multiples flexions de la
structure).

1.2.3.3 Déphaseurs par cristaux liquides

Généralement utilisés pour les dispositifs d’affichage, les cristaux liquides possèdent une per-
mittivité anisotrope. En modifiant leur orientation sous l’influence d’un champ statique (électrique
ou magnétique), la permittivité vue par le champ électrique peut être alors contrôlée, rendant donc
leur utilisation possible pour les applications d’agilité.

La figure 1.15 illustre un cristal liquide en phase nématique. Les centres de gravité des molécules
ne présentent aucun ordre de position, mais celles-ci possèdent une orientation privilégiée. De fait,
pour une direction de propagation donnée, il est possible d’obtenir une variation de permittivité
réelle ∆ε′r en changeant l’orientation des molécules du cristal liquide par un champ de commande
extérieur. Plus la différence entre les deux permittivités ε

′
‖ et ε

′
⊥ est élevée (large biréfringence),

meilleures seront les performances [45].

Des réalisations ont été effectuées sur ligne microruban (substrats évidés ou multi-couches, voir
figure 1.16(a)) [43] ainsi que sur ligne coplanaire (figure 1.16(b)) [44].

Le principal défaut des cristaux liquides est leur temps de réponse élevé, particulièrement lorsque
l’on coupe le champ continu pour les faire revenir à leur état initial. Pour pallier ce problème, des
études à base de cristaux liquides ferroélectriques ont été menées [46, 47]. En effet, une forte
interaction entre la polarisation spontanée due à l’alignement des molécules et entre le champ
électrique de contrôle est utilisée, conduisant à un temps de réponse plus rapide.
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Figure 1.15 – Orientations du champ électrique correspondant aux permittivités (a) ε∗‖ et (b)
ε∗⊥ pour un cristal liquide nématique.

Figure 1.16 – Déphaseurs à base de cristaux liquides en technologie (a) microruban, à base de
substrat multi-couches. Le cristal liquide est placé entre deux couches de diélectrique [43]. (b)
Réalisation en technologie coplanaire [44]. Pour réaliser la partie agile, un plan de masse forme une
cavité dans laquelle le cristal liquide est inséré.
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1.3 Composants en espace libre : antennes à balayage élec-

tronique et antennes réseaux

1.3.1 Solution classique

En télécommunication, une antenne à balayage électronique est un réseau d’antennes élémen-
taires alimentées à l’aide de signaux dont la phase est contrôlée à l’aide de déphaseurs afin d’obtenir
le diagramme de rayonnement voulu. Un schéma est donné sur la figure 1.17 [48].

Figure 1.17 – Réseau d’antennes à commande de phase utilisant des déphaseurs [48].

Ce type d’antenne est aujourd’hui nécessaire pour des applications civiles comme le radar anti-
collision, la localisation GPS ou encore les réseaux locaux. Des déphaseurs accordables hautes
fréquences sont alors indispensables. Dans le cas d’une réalisation technologique optant pour la
voie ferroélectrique, il y a nécessité de s’affranchir du paramètre de la température. En effet, les
matériaux ferroélectriques présentent une variation de leur constante diélectrique en fonction de la
température. Pour ce faire, une réalisation de film mince en multi-couches a été étudiée [49]. Dans
cette référence, un film de 220 nm composé de trois couches de (Ba0.6Sr0.4TiO3 / Ba0.75Sr0.25TiO3

/ Ba0.9Sr0.1TiO3) a été déposé sur substrat de silicium par voie MOSD (« Metal Organic Solution
Deposition Technique »). La structure multi-couches possède une plus grande permittivité relative
réelle (ε′=360) et une plus petite tangente de pertes (tanδ=0.012) que celles mesurées sur un film
uniforme de Ba0.6Sr0.4TiO3 déposé suivant la même technique. Le BST multi-couches présente
une dispersion diélectrique très faible dans la gamme de températures 90/-10̊ C, faisant apparâıtre
une décroissance de 6.4% sur la permittivité réelle. De plus, la température n’a pas d’influence sur
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l’accordabilité de ce film.

1.3.2 Avantages des métamatériaux

De par leurs propriétés de dispersion, les métamatériaux présentent une bande de fréquences
dans laquelle un couplage avec l’air est possible. Cet effet peut-être mis à profit pour modifier la
direction de rayonnement d’une antenne ; la structure en question porte le nom d’antenne à ondes
de fuite (« leaky wave antenna ») [50].

Figure 1.18 – (a) Diagramme de dispersion d’une structure composite équilibrée (le passage entre
la bande main gauche [Left-Handed : LH] et la bande main droite [Right-Handed : RH] se fait sans
discontinuité) mettant en évidence les régions où l’onde est guidée ou rayonnée. (b) Illustration des
différentes régions possibles de rayonnement [51].

La figure 1.18(a) illustre différentes régions suivant lesquelles l’onde sera guidée ou rayonnée.
La frontière entre les deux s’appelle le cône de lumière, valant ±βc0. Le diagramme de dispersion
représenté montre une première bande passante main gauche. La partie haute de cette bande à
indice négatif, passant sous le cône de lumière, se distingue par une propagation des ondes pour
laquelle la vitesse de phase est supérieure à celle de la lumière. Cela a pour effet de créer un
rayonnement, c’est ce que l’on appelle l’effet Cerenkov. Pour les structures main gauche, le cône
d’émission est dirigé vers l’arrière (rayonnement « backward » : Bwd sur la figure 1.18(b)). A
l’inverse, lorsque l’on passe sous le cône de lumière en bande main droite, l’émission se fera dans le
même sens que la direction de propagation (rayonnement « forward » : Fwd sur la figure 1.18(b)).

Alors que les structures purement main droite ne peuvent tirer profit du point particulier
d’indice nul (car la vitesse de groupe vg est nulle à β nul) et émettre dans la direction normale au
plan xy de la figure 1.18(b), le diagramme de dispersion des structures composites équilibrées le
permet (rayonnement « broadside » sur la figure 1.18(b)). De plus, le point d’indice nul présente une
longueur d’onde infinie. Cela permettrait donc, avec l’utilisation d’une unique ligne main gauche,
d’alimenter toutes les antennes en phase ; évitant donc l’utilisation d’une structure en arbre (figure
1.17).
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Figure 1.19 – (a) Radôme micro-structuré à base de motifs en S chargé par des varactors (en
orange). (b) Représentation du radôme avec son antenne d’émission. (c), (d) et (e) sont les re-
présentations de l’amplitude du champ électrique à 900 MHz pour différentes valeurs de capacité
[52].

L’approche des lignes de transmission, purement planaire, ne peut être utilisée dans le cas de
réalisation volumique d’un radôme. Le groupe de J. A. Kong a travaillé sur cette thématique avec
des motifs à base de lettres « S », présentant une bande passante plus large que les réseaux de fils et
de SRR [53]. En introduisant des éléments accordables de type diodes varactors dans la structure
(voir figure 1.19(a)), les propriétés de transmission du métamatériau peuvent être contrôlées [52].
Dans ce cas, on peut alors s’affranchir de la complexité du montage classique présenté figure 1.17,
pour lequel un grand nombre de déphaseurs sont raccordés à chaque élément rayonnant. Ici, une
unique antenne est placée devant le matériau volumique comme l’illustre la figure 1.19(b). Le
radôme est divisé en 20 régions suivant l’axe y. Les valeurs de capacité à l’intérieur de chaque
région sont les mêmes, mais peuvent être différentes d’une région à l’autre. Lorsqu’une onde plane
traverse le métamatériau volumique quand les valeurs de capacités ne sont pas identiques entre
chaque région, les vitesses de phase de chaque division sont différentes, aboutissant au contrôle
possible du diagramme de rayonnement en champ lointain.
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Conclusion

Dans ce chapitre, la notion de métamatériau a été introduite. Pour se placer en régime de
propagation gaucher, il est nécessaire d’obtenir des parties réelles de permittivité et de perméabi-
lité simultanément négatives. Par exemple, un réseau de fil et des résonateurs à anneaux fendus
permettre de satisfaire ce critère dans une certaine bande de fréquences. En règle générale, la per-
méabilité négative obtenue par l’anneau est l’élément limitant la largeur de bande main gauche,
étant donné le caractère fortement résonnant de cette structure. Depuis, d’autres approches ont
également été proposées. Pour la partie guidée, les lignes à avance de phase, connues depuis Léon
Brillouin, présentent un effet main gauche en chargeant une ligne de transmission par son réseau
dual. En espace libre, des sphères de diélectrique à haute permittivité présentent une première
résonance magnétique et une seconde électrique. En créant un réseau possédant deux tailles diffé-
rentes de sphères, il est possible de faire cöıncider les résonances magnétiques et électriques en vue
d’obtenir une branche de dispersion main gauche.

L’accordabilité des circuits en technologie guidée peut-être réalisée à l’aide de films minces
ferroélectriques. Par exemple, une ligne chargée par des capacités interdigitées (CID) en shunt
déposées sur un film de BST présente une dispersion main droite classique. En appliquant une
tension continue aux bornes de la CID, la permittivité du film mince varie, modifiant alors la
constante de phase du circuit. L’application directe de cette propriété est le contrôle du faisceau
dans les antennes à balayage électronique.

La technologie des métamatériaux présente certains avantages pour ce type de dispositif. Les
antennes à ondes de fuite permettent naturellement un contrôle de la direction du rayon émis. En
se plaçant sous le cône de lumière, en bande main gauche ou main droite, le rayonnement se fait
respectivement dans la direction opposée ou dans la même direction que la propagation. Le point
particulier d’indice nul procure un rayonnement dans la direction normale au substrat de la ligne.
Nous avons également vu qu’une réalisation volumique est possible en incluant des diodes varactors
dans un métamatériau à base de motifs ayant la forme de lettres S. Un tel radôme permet alors de
s’affranchir de la complexité de l’architecture en arbre généralement employée dans les structures
classiques.
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CHAPITRE 2

FILMS MINCES FERROÉLECTRIQUES : FILIÈRE BST

Le présent chapitre a pour but d’étudier les films minces de Ba0.5Sr0.5TiO3 déposés par voie sol-

gel, méthode de dépôt principalement intéressante pour sa grande souplesse. Une caractérisation

diélectrique de ces films est réalisée en analyse vectorielle jusque 110 GHz à l’aide de capacités

de bout et de lignes de transmission. L’extraction de la permittivité complexe du film est réalisée

par simulation électromagnétique en incluant dans le matériau une évolution dispersive de ε′ et

de tanδ suivant un modèle de type Cole-Cole. Cette relaxation distribuée peut être attribuée à un

mode mou de phonons. Des mesures au Térahertz confirment l’évolution de la dispersion mesurée

à l’analyseur vectoriel de réseaux.
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2.1 Rappels sur la ferroélectricité

2.1.1 Température de Curie et états associés

Les matériaux ferroélectriques ont pour particularité de présenter une polarisation électrique
permanente, même en l’absence de champ électrique appliqué. Ce phénomène est appelé polarisa-
tion rémanente Pr, dont le signe peut être inversé par un champ électrique de valeur supérieure
à un seuil appelé champ coercitif Ec ; Ps étant la polarisation à saturation sous champ élevé. Le

Figure 2.1 – Cycle d’hystérésis ferroélectrique.

graphe de la figure 2.1, représentatif de la polarisation en fonction du champ électrique appliqué
est couramment nommé cycle d’hystérésis. Celui-ci ressemblant à l’évolution de l’aimantation en
fonction du champ magnétique dans les matériaux ferromagnétiques, le terme de ferroélectricité a
été ainsi employé par analogie. Ce phénomène a été pour la première fois observé sur des cristaux
de sel de Rochelle [54]. Pour les matériaux ferroélectriques, la polarisation

−→
P n’est pas proportion-

nelle au champ
−→
E appliqué : on parle alors de diélectrique non linéaire. La non linéarité de ces

matériaux, décrite par l’équation (2.1), provient du fait que εr dépend du champ
−→
E , donc

−→
P n’est

plus proportionnelle à
−→
E , comme l’illustre la figure 2.2.

∣∣∣−→P ∣∣∣ = a
∣∣∣−→E ∣∣∣+ b

∣∣∣−→E ∣∣∣2 + c
∣∣∣−→E ∣∣∣3 (2.1)

Les propriétés ferroélectriques disparaissent au delà d’une température dite de transition assi-
milable à la température de Curie (notée Tc). Le matériau passera alors d’une phase ferroélectrique
à une phase paraélectrique : cette transition s’accompagne d’un changement de structure, par pas-
sage d’une classe cristallographique polaire à non polaire et de ce fait la polarisation spontanée
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disparâıt. Nous remarquons sur la figure 2.3 que la constante diélectrique εr du matériau varie très
fortement aux alentours de la température de Curie. C’est d’ailleurs à Tc que le matériau présentera
un maximum en valeur de εr. Le passage de l’état ferroélectrique vers l’état paraélectrique peut
se faire selon deux types de transition (figure 2.4). La transition du 1er ordre présente une polari-
sation nulle dans l’état paraélectrique augmentant brutalement dans l’état ferroélectrique. Pour le
2nd ordre, la polarisation est également nulle dans l’état paraélectrique mais ici elle augmente de

Figure 2.2 – Evolution de la polarisation de diélectriques linéaires et non linéaires en fonction du
champ continu appliqué.

Figure 2.3 – Evolution de la constante diélectrique en fonction de la température.
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Figure 2.4 – Evolution des transitions de phase (a) Evolution du 1er ordre (b) Evolution du 2nd

ordre.

manière progressive dans l’état ferroélectrique.

En ce qui concerne le titanate de baryum et de strontium, noté BaxSr1−xTiO3, il est possible
de faire varier la température de Curie en fonction du taux de strontium. Plus sa substitution au
baryum augmente, plus la température de Curie diminue. Par exemple, la figure 2.5 montre que
pour une proportion de Strontium de 50% (x=0.5), la température de Curie se situe aux alentours
de -25̊ C. Avec cette composition, le film sera donc à l’état paraélectrique à température ambiante.

Figure 2.5 – Variation de la température de Curie du BST en fonction du taux de strontium [55].
Le paramètre est donc 1− x suivant notre notation.
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2.1.2 Méthodes de croissance et de dépôt

Il existe principalement trois méthodes fréquemment employées pour le dépôt de films minces
ferroélectriques :

2.1.2.1 Pulvérisation cathodique

Figure 2.6 – Schéma de principe de la pulvérisation cathodique.

Dans la méthode par pulvérisation cathodique (ou sputtering), le matériau à déposer est pul-
vérisé de la surface d’un solide (cible) par le bombardement de cette surface à l’aide de particules
énergétiques (généralement des ions), comme illustré par la figure 2.6. La cible est placée sur la
cathode, elle-même reliée à une alimentation continue ou alternative selon le type de matériau à
déposer. Un gaz neutre (le plus souvent de l’argon) est introduit dans l’enceinte de dépôt. L’ap-
plication d’une tension électrique va alors ioniser les atomes de gaz, formant un plasma. Les ions
attirés par la cathode viennent bombarder la cible dont la matière est éjectée et vient se déposer
sur un substrat placé en face. Les paramètres conditionnant le dépôt sont la pression et le débit
du gaz utilisé dans l’enceinte, la puissance de l’alimentation créant le plasma et fixant la vitesse de
dépôt, et la température du substrat.

2.1.2.2 Ablation laser

Cette méthode consiste à envoyer un faisceau laser pulsé sur une cible constituée du matériau
à déposer, illustrée par la figure 2.7. De la matière est arrachée de la cible, perpendiculairement
à sa surface, et va se déposer sur le substrat chauffé placé en face. La principale attractivité de
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cette méthode vient de la grande simplicité dans la réalisation de structures multi-couches : il est
en effet possible d’utiliser un carrousel de plusieurs cibles. Cette méthode présente aussi une très
bonne adhérence et une bonne cristallisation des dépôts in-situ. En revanche, la vitesse de dépôt
est relativement faible et présente des problèmes d’uniformité en épaisseur des films.

Figure 2.7 – Dispositif expérimental d’ablation laser.

2.1.2.3 Méthode sol-gel

La méthode sol-gel, appelée également « Chemical Solution Deposition » (CSD) est constituée de
plusieurs étapes : la première consiste à dissoudre les précurseurs (composés moléculaires) contenant
les éléments voulus dans un solvant organique approprié. La stœchiométrie est contrôlée par la
proportion de ces précurseurs. La seconde étape est de déposer la solution soit par « spin-coating »
soit par « dip-coating ». Le spin coating consiste à mettre le substrat enduit de solution en rotation,
dont la vitesse et l’accélération sont contrôlées. Le dip-coating est une méthode de trempage qui
présente l’avantage de déposer la même quantité de solution sur les deux faces d’un substrat
en un seul passage. Son inconvénient est le gradient d’épaisseur qui en résulte sur la surface de
l’échantillon. La dernière étape consiste en un recuit post-dépôt afin de permettre la cristallisation
du film.

2.1.3 Matériau sous forme volumique ou de film mince

Les matériaux sous forme volumique, appelés également « céramiques », s’élaborent de façon
radicalement différente des films minces. En effet, leur réalisation s’effectue à l’aide de poudres
mélangées et broyées. Une étape de mise en forme permet la formation d’un disque de la céramique
étudiée au moyen d’un moule et d’une presse. Typiquement, l’épaisseur du disque obtenue est de
quelques millimètres. Le diamètre varie selon le moule utilisé. Il est ensuite possible d’extraire
du disque une forme particulière, par exemple la figure 2.8 montre des cubes de BST ayant pour
volume 1mm3.

Les films minces quant à eux connaissent un engouement de plus en plus important, notamment
parce qu’ils sont plus aisés à intégrer dans les circuits miniaturisés de l’électronique. De plus, leur
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Figure 2.8 – Cubes de BST massifs de volume 1mm3.

épaisseur étant par définition plus faible que les céramiques, la tension de commande mise en oeuvre
pour leur fonction d’agilité est sensiblement réduite (quelques dizaines de Volts peuvent suffire,
contrairement aux plusieurs centaines de Volts pour les céramiques). Concernant les propriétés
diélectriques, les matériaux volumiques présentent des valeurs de permittivité réelle très élevées
(quelques milliers) comparés aux films minces (quelques centaines). En terme de pertes, la majorité
des études montre que les pertes diélectriques dans les films minces sont légèrement supérieures à
celles du massif [56].

2.2 Films ferroélectriques BST utilisés dans ce travail

2.2.1 Méthode sol-gel

Figure 2.9 – Protocole expérimental du dépôt sol-gel par spin-coating.
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Les dépôts ont été effectués par Gabriel Vélu [57]. La figure 2.9 décrit le protocole expérimental
utilisé pour le dépôt des couches minces étudiées dans le cadre de cette thèse. Tout d’abord, la
solution est déposée sur un substrat de saphir d’épaisseur 500µm. Le tout est ensuite centrifugé à la
tournette : la vitesse et l’accélération conditionnent l’épaisseur et surtout l’homogénéité du dépôt
sur tout l’échantillon. Une phase de séchage sur plaque chauffante est enfin requise pour évacuer
les solvants, ce qui permet d’ajouter à nouveau une couche sans dissoudre ce qui a déjà été déposé.
Typiquement, une épaisseur de 15nm est obtenue à chaque passe. Pour élaborer une couche de
300nm, il faudra donc répéter l’opération une vingtaine de fois. Le dépôt subit ensuite un recuit de
cristallisation à 750̊ C à l’air (dans un four tubulaire) pendant une heure. La composition étudiée
dans ce manuscrit est le Ba0.5Sr0.5TiO3, ou BST (50/50).

2.2.2 Caractérisation physique

Figure 2.10 – Analyse d’un film de BST (50/50) par microanalyse électronique.

Un échantillon de BST (50/50) a été analysé au MEB (Microscope Electronique à Balayage) par
technique EDS (Energy Dispersive Spectrometry). Dans le principe, l’échantillon est bombardé par
un faisceau d’électrons d’énergie de l’ordre de plusieurs keV (en pratique, de telles valeurs d’énergie
sont obtenues dans un microscope électronique à balayage standard). L’impact provoque l’émis-
sion des rayons X caractéristiques des éléments constituant l’échantillon. La résolution spatiale et
la profondeur de l’analyse sont de l’ordre du micromètre, ce qui peut poser des problèmes parti-
culiers pour l’analyse de petites particules ou de films minces. La figure 2.10 montre le résultat de
cette analyse. Nous retrouvons une raie importante d’aluminium provenant du substrat de saphir
(Al2O3). En effet, le film ne mesurant que 300nm, nous retrouvons ce problème de profondeur
d’analyse : le substrat est également sondé. Ceci mis à part, nous détectons des raies caractéris-
tiques du baryum, du strontium, du titane et de l’oxygène. Aucune raie d’élément indésirable dans
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la composition n’existe. Contrairement à la diffraction par rayons X, il reste difficile avec cette
méthode de se faire une idée précise sur les proportions de matériaux du film déposé.

2.3 Caractérisation électrique de 0.1GHz à 110GHz

2.3.1 Rappel des différentes méthodes de caractérisation diélectrique

2.3.1.1 Mesure en cellule capacitive

Cette méthode consiste à insérer l’échantillon dans une cellule de mesure capacitive, dont un
cliché est montré sur la figure 2.11. Etant donné le dispositif, cette méthode est particulièrement

Figure 2.11 – Cellule de mesure capacitive.

adaptée à la caractérisation de matériaux massifs. L’appareil de mesure, ou plus précisément le
pont d’impédance, nous retourne une valeur de capacité Cm et de conductance Gm. Connaissant la
surface des électrodes ayant servi à effectuer la mesure, il est donc possible d’extraire la permittivité
complexe du matériau ε∗ = ε′ − jε′′ suivant les équations (2.2) et (2.3) :

ε′ =
Cme

ε0S
(2.2)

ε′′ =
Gme

2πFε0S
(2.3)

avec e épaisseur de l’échantillon, S surface de l’électrode, F la fréquence et ε0 la permittivité
relative du vide valant 8.854187.10−12F/m.

Cependant, pour définir les pertes du matériau, il est d’usage de parler en terme de tangente
de pertes notée tanδ et définie par l’équation (2.4) :
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tanδ =
ε′′

ε′
(2.4)

Plus la partie imaginaire ε′′ de la permittivité complexe sera élevée, plus le terme tanδ sera
grand, signifiant alors que le matériau présente des pertes diélectriques importantes.

2.3.1.2 Mesure en cavité résonante

Figure 2.12 – Guide d’onde fendu transformé en cavité résonante.

La figure 2.12 montre un cliché du dispositif expérimental de mesure en cavité résonante. Il
s’agit d’un guide d’onde que l’on a fendu en son milieu pour l’insertion de l’échantillon à mesurer.
Le guide est faiblement couplé par deux iris métalliques, le transformant alors en cavité dont les
modes résonants peuvent être calculés de manière théorique suivant l’équation (2.5) [58] :

Fmnp(GHz) =
c
√
εr

[(m
a

)2

+
(n
b

)2

+
( p
L

)2
] 1

2

(2.5)

avec a, b et L respectivement la largeur, la hauteur et la longueur du guide.

Dans cette méthode, on ne s’intéresse qu’au mode fondamental TE10p où un indice p impair
sera choisi ; ainsi le champ électrique sera maximal au milieu de la cavité. Lors de l’insertion
de l’échantillon à mesurer, le champ est alors perturbé et l’on observe deux phénomènes : un
décalage fréquentiel du pic de résonance et un élargissement de celui-ci, dûs respectivement à la
permittivité diélectrique ε′ du matériau et sa tangente de pertes tanδ. En suivant la méthode
de mesure différentielle de la référence [59], il est possible d’extraire la permittivité complexe du
matériau suivant les équations (2.6) et (2.7) :
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ε′ = 1 +
f1 − f2
f2

2aL[
l + L

pπ sin
(
pπl
L

)] [
e+ a

π sin
(
πe
a

)] (2.6)

tanδ =
(

1
Q2
− 1
Q1

)
f2

2 (f2 − f1)
(2.7)

avec f1 fréquence de résonance du mode de la cavité à vide, f2 fréquence de résonance du mode de
la cavité chargé avec le matériau, Q1 facteur de qualité de la cavité à vide, Q2 facteur de qualité
de la cavité chargée, l la longueur de l’échantillon inséré et e son épaisseur.

Cette méthode peut sembler attractive. Il s’agit en effet d’une mesure différentielle et la calibra-
tion de l’analyseur de réseau peut être approximative avec un résultat obtenu quasi instantanément.
De plus, aucune électrode n’est nécessaire pour la mesure. En revanche, il est impossible de réaliser
des mesures larges bandes car la bande de transmission est discrétisée : il y a obligation de travailler
aux fréquences de résonances de la cavité. De plus, certaines conditions doivent être remplies sous
peine de fausser les résultats. En effet, si l’échantillon est relativement grand face à la longueur
d’onde du mode considéré, ou si sa constante diélectrique est trop élevée, alors plusieurs longueurs
dans l’échantillon sont possibles et conduisent à une situation multimode.

2.3.1.3 Mesure sous pointes

Figure 2.13 – Dispositif de mesure sous pointes.

Les mesures sous pointes, dont le dispositif est montré sur la figure 2.13, s’effectuent sur des
structures de propagation guidées, à savoir des lignes de transmission. La pose des pointes doit
obligatoirement s’effectuer sur une structure planaire. Les lignes coplanaires CPW (CoPlanar Wa-
veguide) sont les plus courantes. La mesure sur des lignes CPS (CoPlanar Strip) est également
possible, mais du fait de la grande difficulté rencontrée pour l’adaptation de leur impédance ca-
ractéristique, ces lignes restent très peu utilisées. La caractérisation est possible dans de larges
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gammes de fréquences : à l’IEMN, de tels types de mesures peuvent être effectuées du continu à
220GHz.

2.3.2 Transformation conforme

2.3.2.1 Capacité interdigitée

Figure 2.14 – Lignes de champ électrique dans (a) une capacité interdigitée et (b) une capacité
plan.

Les modèles basés sur la transformation conforme permettent de résoudre un problème complexe
en le « transformant » en une situation plus simple. Par exemple, nous connaissons bien la formule
de calcul d’une capacité plan, pouvant être retrouvée simplement à partir de l’équation (2.2).
Pour ce type de capacité, les lignes de champ électrique sont orientées de manière rectiligne d’une
électrode vers l’autre, comme l’illustre la figure 2.14(b). La répartition du champ

−→
E est beaucoup

plus complexe dans une capacité interdigitée (CID) compte tenu de sa géométrie. La transformation
conforme va donc permettre de modifier ces lignes de champ pour se placer dans une situation
analogue à la capacité plan. La méthode décrite est celle de la référence [60]. Les paramètres
géométriques de la CID intervenant dans les équations sont mis en évidence sur la figure 2.15, avec
n le nombre de doigts de la capacité.

La première étape est de prendre en compte l’épaisseur de métallisation dans le calcul : on
passera donc d’une largeur de doigt physique 2sg (géométrique) à une largeur effective 2s, suivant
l’équation (2.8) :

2s = 2sg +
(
t

π

)[
1 + ln

(
8πsg
t

)]
(2.8)

avec t épaisseur de métallisation.

La suite de la méthode sépare le problème en trois parties : calcul d’une section de capacité à
trois doigts C3, calcul d’une capacité de répétition Cn (avec un nombre de doigts égal à n− 3) et
calcul d’une capacité de bout Cend.
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Figure 2.15 – (a) Coupe transverse d’une CID (b) sa représentation globale.

1. Calcul d’une section de capacité à trois doigts :

L’évaluation de la valeur d’une CID à trois doigts sur un substrat bi-couche (substrat + film
mince) peut être calculée suivant l’équation (2.9). La capacité peut-être présentée comme
une somme de capacités partielles dues à l’air, au substrat et à la couche mince.

C3 = 4ε0εe3
K (k03)
K (k′03)

l (2.9)

avec l la longueur d’un doigt :

εe3 = 1 + q13
ε1 − 1

2
+ q23

ε2 − ε1
2

+ q33
ε3 − 1

2
(2.10)

avec :
qi3 =

K(ki3)
K(k′i3)

K(k′03)
K(k03)

, i = 1, 2, 3 (2.11)

k03 =
s

s+ 2g

√√√√√√1−
(

s+2g
s+2s+2g

)2

1−
(

s
s+2s+2g

)2 (2.12)

ki3 =
sinh

(
πs
2hi

)
sinh

(
π(s+2g)

2hi

)
√√√√√1− sinh2

[
π(s+2g)

2hi

]
/sinh2

[
π(s+2s+2g)

2hi

]
1− sinh2

[
πs
2hi

]
/sinh2

[
π(s+2s+2g)

2hi

] , i = 1, 2, 3 (2.13)

k′i3 =
√

1− ki32 , i = 0, 1, 2, 3 (2.14)

avec K(k) intégrale elliptique complète de première espèce définie par la fonction (2.15) dans
l’intervalle [0; 1[ :

K(k) =
∫ 1

0

1√
(1− t2) (1− k2t2)

dt (2.15)
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Son évolution est tracée sur la figure 2.16. Lorsque k tend vers 0, K(k) tend vers π
2 et lorsque

k tend vers 1, K(k) a une asymptote verticale k = 1.

Figure 2.16 – Intégrale elliptique complète de première espèce K(k).

2. Calcul de la capacité de répétition :

La capacité de répétition Cn, comportant (n− 3) doigts, peut-être représentée comme dans
le cas précédent par une somme de capacités partielles et se calcule suivant l’équation (2.16) :

Cn = (n− 3) ε0εen
K(k0)
K(k′0)

l (2.16)

avec :
k0 =

s

s+ g
(2.17)

εen = 1 + q1n
ε1 − 1

2
+ q2n

ε2 − ε1
2

+ q3n
ε3 − 1

2
(2.18)

qin =
K(kin)
K(k′in)

K(k′0)
K(k0)

, i = 1, 2, 3 (2.19)

kin =
sinh

(
πs
2hi

)
sinh

(
π(s+g)

2hi

)
√√√√√cosh2

[
π(s+g)

2hi

]
+ sinh2

[
π(s+g)

2hi

]
cosh2

[
πs
2hi

]
+ sinh2

[
π(s+g)

2hi

] , i = 1, 2, 3 (2.20)

k′in =
√

1− kin2 , i = 1, 2, 3 (2.21)

3. Calcul de la capacité de bout :

La distance gend n’étant pas forcément égale à l’espace inter-doigts 2g, la capacité de bout
Cend se calcule séparément suivant l’équation (2.22). Dans la plupart des cas, la longueur des
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doigts est plus importante que leur largeur ; la capacité de bout représente donc une petite
partie de la capacité totale.

Cend = 2ns (2 + π) ε0εend
K(k0end)
K(k′0end)

(2.22)

avec :
εen = 1 + q1end

ε1 − 1
2

+ q2end
ε2 − ε1

2
+ q3end

ε3 − 1
2

(2.23)

qiend =
K(kiend)
K(k′iend)

K(k′0end)
K(k0end)

, i = 1, 2, 3 (2.24)

k0end =
s

s+ 2gend
(2.25)

kiend =
sinh

(
πs
2hi

)
sinh

(
π(s+gend)

2hi

) , i = 1, 2, 3 (2.26)

Nous pouvons alors à présent déduire la capacité totale C suivant (2.27) :

C = C3 + Cn + Cend (2.27)

2.3.2.2 Ligne de transmission coplanaire

La ligne de transmission coplanaire a été inventée en 1969 par C.P. Wen [61]. Pour en effectuer
la synthèse sur un substrat recouvert d’un film mince ferroélectrique, la méthode de la référence [62]
est appliquée pour extraire les deux grandeurs essentielles d’une ligne CPW, à savoir son impédance
caractéristique Zc et sa permittivité effective εeff . Les paramètres géométriques intervenant dans
les équations ci-dessous sont représentés sur la figure 2.17.

Figure 2.17 – (a) Représentation d’une ligne CPW et (b) sa coupe transverse.
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La capacité linéique de la ligne se calcule suivant l’équation (2.28) :

Cl = 4ε0εeff
K(k0)
K ′(k0)

(2.28)

avec :
εeff = 1 + q1 (ε1 − 1) + q2 (ε2 − ε1) (2.29)

q1 =
1
2
K(k1)
K(k′1)

K(k′0)
K(k0)

, q2 =
1
2
K(k2)
K(k′2)

K(k′0)
K(k0)

(2.30)

k0 =
s

s+ g
, k′0 =

√
1− k0

2 (2.31)

ki =
sinh

(
πs
2hi

)
sinh

(
π(s+g)

2hi

) , k′i =
√

1− ki2 , avec i = 1, 2 (2.32)

La dernière grandeur Zc peut être calculée de la manière suivante :

Zc =
30π
√
εeff

K(k′0)
K(k0)

(2.33)

Dans le cas de films minces, où 2s et g � h2, il est possible que le terme k2 devienne trop faible,
ce qui entrâıne une divergence dans le calcul de k′2 vers l’infini. Pour remédier à ce problème, nous
allons utiliser le développement limité de la fonction K dans le calcul de q2 suivant l’équation (2.34)
[63] :

q2 =
1
2

π

ln
(

16
k22

)K(k′0)
K(k0)

(2.34)

2.3.3 Présentation des différentes méthodes d’extraction de la capacité

Un moyen de caractériser les propriétés diélectriques de films minces ferroélectriques est d’ef-
fectuer des mesures sur de simples lignes de propagation ou des capacités, dans notre cas respec-
tivement des lignes CPW et des CID. Pour ces dernières, la nécessité de se placer dans le plan
du composant demande une phase de traitement afin de s’affranchir de l’influence des éléments
d’accès. Diverses méthodes d’épluchage sont ici présentées : la méthode TRL [64, 65], la méthode
CO-CC-IDC [66] et la méthode en transmission [67].

2.3.3.1 Méthode TRL

Cette méthode est dérivée de la technique de calibration Thru-Reflect-Line (TRL) [68] et a été
mise en œuvre par Ludovic Burgnies. Lors de la mesure d’une CID en réflexion, la ligne coplanaire
chargée peut être divisée en trois parties (figure 2.18) : le port d’accès X, la ligne de transmission
L0 de longueur l0 et la capacité interdigitée CID.
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Figure 2.18 – Structure de test coplanaire. Le coefficient de réflexion mesuré Γm comprend le port
d’accès X, une ligne de transmission L0 de longueur l0 et la CID à déterminer.

A partir de la mesure de trois lignes de transmission coplanaires non chargées de longueurs
différentes, il est possible de remonter à l’admittance d’une CID placée en bout de ligne (deux lignes
seulement peuvent suffire mais le résultat sera moins précis : apparition possible de résonances). En
effet, nous pourrons considérer que la différence de mesure sur deux lignes de longueurs différentes
n’introduit qu’un déphasage et une atténuation. Par un changement de base matriciel adapté, il est
possible d’obtenir une matrice M semblable à une matrice diagonale dont les termes sont du type
exp±γl. Les valeurs propres de M , matrice issue des mesures, permettent de déterminer le coefficient
de transmission γ caractérisant la ligne de transmission, et les vecteurs propres correspondent aux
coefficients caractérisant le port d’accès X. Connaissant également la longueur de la ligne chargée,
il est alors possible de se placer dans le plan de la capacité en supprimant l’influence de la ligne
d’accès. Calculons C1 et tanδ1 à partir des paramètres S, complexes, de la ligne courte et de la
ligne moyenne :

Mi =

 S12l
S21l
−S11l

S22l

S21l

S11l

S21l
−S22l

S21l

1
S21l

 (2.35)

avec Mi matrice de transfert et Sijl paramètres S complexes de la ligne courte ou moyenne. Nous
emploierons M1 avec la ligne courte (lshort) et M2 avec la ligne moyenne (lmedium). Par calcul
matriciel, nous obtenons la relation MX = XL avec M = M2 [M1]−1 et L donnée par 2.36 :

L =

(
λ3 0
0 λ3

−1

)
(2.36)

λ±1 =
(M11 +M12)±

√
(M11 −M22)2 + 4M12M21

2
(2.37)

La constante de propagation complexe γ peut être extraite en moyennant λ3 et λ3
−1, avec

λ3 = exp (−γl3), et l3 = lmedium − lshort.
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Soient X et Y les matrices d’accès correspondant aux ports 1 et 2. Notons que la matrice X,
matrice du port d’accès de la structure sous test, doit avoir, par symétrie, une valeur équivalente à
celle de Y . Les vecteurs propres de M , correspondant aux éléments de la matrice du port d’accès
X, permettent de déterminer les rapports des éléments de X(A,B) et Y (C,D) suivant 2.38 :


A = X11

X21
= λ+1−M22

M21

B = X22
X12

= λ−1−M11
M12

C = Y11
Y12

= λ+1−N22
N12

D = Y22
Y21

= λ−1−N11
N21

(2.38)

Avec N = [M1]−1
M2.

Il est possible d’exprimer le coefficient de réflexion ΓIDC suivant l’équation (2.39)

ΓIDC = −exp2γl0E

(
1−B × S11capa

A− S11capa

)
(2.39)

Avec :

E = E3exp−γlshort ,


E3 =

√
E2

1+(D.S11capa)
C+S11capa

E2 = E1
S11capa−A

1−(B×S11capa)
E1 = S11short

−A
D(1−(B×S11short))

(2.40)

où S11capa et S11short
sont respectivement les paramètres S11 complexes de la capacité en réflexion

et de la ligne de transmission courte.

Finalement, l’admittance YL peut être calculée suivant (2.41) :

YL =
1− ΓIDC
1 + ΓIDC

1
Zc

(2.41)

où Zc est l’impédance caractéristique de la ligne d’accès. Dans notre cas, Zc = 50Ω.

Soient α1 = <e (γ) (partie réelle de γ) et β1 = =m (γ) (partie imaginaire de γ). La capacité C1

et la tangente de pertes tanδ1 peuvent être exprimées suivant (2.42) et (2.43) :

C1 =
=m (YL)

2πF
(2.42)

avec F la fréquence de mesure,

tanδ1 =
YL

=m (YL)
(2.43)

Dans le cadre d’une extraction à l’aide de trois lignes de transmission, les mêmes calculs sont à
reprendre avec cette fois la ligne courte et la ligne longue dans le but d’obtenir α2, β2, C2 et tanδ2.
La capacité et la tangente de pertes finales, respectivement C et tanδ, sont la exprimées suivant la
moyenne pondérée des précédents résultats suivant (2.44) et (2.45) :

C =
H1C1 +H2C2

H1 +H2
(2.44)
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tanδ =
H1tanδ1 +H2tanδ2

H1 +H2
(2.45)

avec :
H1 = |sin [β1 (lmedium − lshort)]| , H2 = |sin [β2 (llong − lshort)]| (2.46)

2.3.3.2 Méthode CO-CC-CID

Dans cette méthode, la dispersion du matériau est obtenue à partir de mesures réalisées sur
trois structures différentes : la première est la ligne chargée en bout par une CID, la seconde est
un circuit ouvert (CO) et la dernière un court-circuit (CC). Ces éléments sont représentés sur la
figure 2.19.

Figure 2.19 – (a) Mesure de la CID (b) Mesure du circuit ouvert (c) Mesure du court-circuit.

Soient S11CO
, S11CC

et S11CID
respectivement les paramètres S mesurés en réflexion du circuit

ouvert, du court-circuit et de la capacité placée en bout de ligne. Leurs impédances peuvent être
calculées suivant (2.47) :

ZCO =
1 + S11CO

1− S11CO

, ZCC =
1 + S11CC

1− S11CC

, ZCID =
1 + S11CID

1− S11CID

(2.47)

L’admittance ramenée dans le plan de la CID s’extrait alors selon (2.48) :

YCID =
(ZCO − ZCC) (ZCO − ZCID)

(ZCID − ZCC)ZCO2

1
Zc

(2.48)

avec Zc impédance caractéristique de la ligne valant 50Ω dans notre cas.

Les valeurs de capacité C et de tangente de pertes tanδ s’expriment selon 2.49 et 2.50 :

C =
=m (YCID)

2πF
(2.49)

avec F la fréquence de mesure,

tanδ =
YCID

=m (YCID)
(2.50)
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2.3.3.3 Méthode en transmission

Pour cette méthode, les mesures s’effectuent en transmission et seulement deux éléments suf-
fisent pour extraire les grandeurs d’intérêt.

Figure 2.20 – (a) Mesure de la CID (b) Mesure d’une ligne non chargée.

La figure 2.20 montre les deux structures utilisées, à savoir la CID placée en milieu de ligne
et la ligne non chargée. Comme précédemment, nous allons définir SijL et SijCID

les paramètres
S respectifs de la ligne non chargée et de la ligne chargée par une CID. Les éléments des matrices
admittances Y12L

et Y12CID
sont définies par (2.51) et (2.52) :

Y12L
=

−2.S12L

(1 + S11L
) (1 + S22L

)− S12L
S21L

1
Zc

(2.51)

Y12CID
=

−2.S12CID

(1 + S11CID
) (1 + S22CID

)− S12CID
S21CID

1
Zc

(2.52)

avec Zc impédance caractéristique de la ligne valant 50Ω dans notre cas.

Finalement, nous en déduisons :

YCID =
Y12CID

Y12L

Y12CID
− Y12L

(2.53)

Nous pouvons en extraire la capacité C ramenée dans le plan de la CID et la tangente de pertes
correspondante à l’aide des équations (2.49) et (2.50) de la section précédente.

2.3.4 Conception du masque incluant lignes de transmission et capacités

de bout

La réalisation technologique est effectuée sur un substrat de saphir (εr = 9.4) ayant pour
dimensions 2 × 2 × 0.05cm3. Le masque comprend des lignes CPW non chargées ainsi que des
lignes CPW chargées en bout par une CID afin d’effectuer une extraction des paramètres par la
méthode TRL.
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2.3.4.1 Dimensionnement des structures

1. Lignes de transmission CPW

Deux lignes CPW ayant chacune pour dimension 2000µm et 2900µm ont été réalisées. Une
vue, représentée par ordinateur, de la ligne la plus courte est montrée en figure 2.21. Cette

Figure 2.21 – Vue 3D d’une ligne CPW de longueur 2mm.

ligne est déposée sur un film mince de 300nm de Ba0.5Sr0.5TiO3 dont on ne connâıt à priori
pas les propriétés diélectriques. Il peut sembler paradoxal de vouloir adapter la ligne à 50Ω
alors que la permittivité réelle de la couche n’est pas connue (car il s’agit justement d’un
des paramètres que nous allons chercher à mesurer). Pour tenter de remédier à ce problème,
des mesures en basses fréquences (où l’on s’affranchit des problèmes de propagation) peuvent
être entreprises pour avoir une première estimation de la permittivité relative du film. Dans
notre cas, une permittivité relative d’environ 300 est obtenue. Nous adapterons les lignes
en prenant une largeur de conducteur central 2s égale à 23µm et un slot g de 40µm (ces
notations sont employées par conformité aux équations de la section 2.3.2.2).

2. Lignes chargées par des CID

La ligne d’accès à la CID possède les même caractéristiques géométriques que précédemment
et a pour longueur 1000µm. La figure 2.22 montre une vue par ordinateur de la structure
mesurée. Le peigne interdigité comporte 8 doigts larges de 2µm, de longueur 7µm et espacés
de 1µm. Avec une épaisseur de métallisation de 0.5µm, une valeur de 66.7 fF est trouvée par
transformation conforme.

2.3.4.2 Réalisation technologique

De la résine PMMA a été déposée sur l’échantillon afin d’écrire les motifs au masqueur électro-
nique (LEICA EBPG 5000). Un procédé de lift-off classique permet le dépôt d’une métallisation
titane/or (1000/4000

◦
A). Cette technique est illustrée sur la figure 2.23 et expliquée en légende.

Un cliché MEB, figure 2.24, montre le résultat final d’une CID fabriquée par K. Blary.
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Figure 2.22 – Vue 3D d’une ligne de transmission chargée en son bout par une CID. Un zoom sur
l’élément capacitif est réalisé.

Figure 2.23 – Le substrat (a) est enduit d’une résine PMMA (b). Après passage au masqueur
électronique, la révélation est effectuée (c). L’ensemble est métallisé (d) puis la résine restante est
dissoute à l’acétone (e).

Figure 2.24 – Photographies MEB de la capacité interdigitée réalisée.
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2.3.5 Mesures hyperfréquences et extraction de l’admittance par mé-

thode TRL

2.3.5.1 Mesures en température jusque 20 GHz

Des mesures en température ont été effectuées jusque 20 GHz afin de connâıtre les propriétés
du matériau. Comme les variations de permittivité réelle sont plus importantes au voisinage de la
température de Curie, il a été décidé de restreindre la température basse à celle de l’azote liquide
(77K). La photographie de la figure 2.25 montre le banc de caractérisation en froid disponible à
l’IEMN. L’échantillon est placé sous vide afin d’éviter la formation de givre.

Figure 2.25 – Dispositif expérimental de mesure en froid.

La figure 2.26 montre les variations de capacité de la CID en fonction de la tension pour trois
valeurs de température à la fréquence de 20 GHz. Alors que des effets d’hystérésis caractéristiques
de la phase ferroélectrique peuvent être observés à 77K, ils sont pratiquement inexistants à tem-
pérature ambiante en phase paraélectrique [69].

La transition de phase caractérisée par Tc a été estimée à 250K à partir des variations de Cmax
reportées sur la figure 2.27. Ce résultat est en adéquation avec la valeur calculée par l’équation
(2.54) donnant Tc=237.5K pour x=0.5 [70] :

Tc(x) = 42 + 439x− 96x2 (2.54)

Notons que l’allure du C(T) représentée ici est beaucoup plus écrasée en comparaison avec celle
des matériaux massifs. Le choix de se placer dans une phase paraélectrique à température ambiante
résulte de l’absence d’effets d’hystérésis sur le C(V) et de pertes plus faibles en basses fréquences
comparativement à l’état ferroélectrique [71].
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Figure 2.26 – Commande de la capacité en tension paramétrée par la température à la fréquence
de 20 GHz.

Figure 2.27 – Variation de capacité en fonction de la température à la fréquence de 20 GHz.

La figure 2.28 trace l’évolution de l’accordabilité KIDC du matériau, donnée par l’équation
(2.55) :

KIDC(%) =
Cmax − Cmin

Cmax
× 100 (2.55)

Dans toute la gamme de température mesurée, l’accordabilité du matériau reste constante aux
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Figure 2.28 – Valeurs d’accordabilité de la capacité en fonction de la température à la fréquence
de 20 GHz pour une tension maximale de polarisation de 30 Volts.

alentours de 45% pour une tension maximale appliquée de 30 Volts. Sans pour autant perdre ses
performances en commande, le BST étudié ici pourra donc être utilisé dans des environnements
hostiles tels que les applications de puissance, spatiales...

2.3.5.2 Mesures jusque 110 GHz

1. Mesure de la ligne CPW

Deux lignes CPW non chargées, ayant pour dimensions 2000µm et 2900µm, sont mesurées à
température ambiante jusque 110 GHz avec un analyseur de réseau Agilent 8510C XF sous
pointes RF Cascade. Les résultats obtenus sur la ligne la plus longue sont ici présentés. Les
résultats de mesure des paramètres S sont tracés sur la figure 2.29.

Nous remarquons une bonne adaptation de la ligne, avec une réflexion d’environ -25dB sur
la bande de fréquence. Cependant, les variations fréquentielles du S11 présentent des pics de
résonance dus à l’effet Fabry-Pérot résultant d’une légère désadaptation de la ligne. En ce
qui concerne le coefficient de transmission S21, nous remarquons une atténuation assez forte :
environ -7dB de pertes d’insertion à la fréquence de 110 GHz. L’évolution fréquentielle du
S21 apparâıt comme étant non linéaire ; cela laisse présager une forte domination des pertes
diélectriques dans la structure.

Nous avons vu au paragraphe 2.3.3.1 que la méthode d’extraction TRL permet de retrouver
la constante de propagation complexe de la ligne γ = α + jβ, tracée sur la figure 2.30. La
partie imaginaire β est la constante de phase. Son évolution est linéaire avec la fréquence :
la ligne est non dispersive, caractéristique de la propagation en régime quasi-TEM des lignes
CPW. La partie réelle α est la constante d’atténuation, traduisant les pertes, qui augmentent
naturellement avec la fréquence. Son unité, donnée en Np/m, peut être convertie en dB/m
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Figure 2.29 – Paramètres S mesurés sur une ligne de transmission coplanaire de 2900µm jusque
110 GHz.

Figure 2.30 – Constante de propagation complexe de la ligne de transmission.

suivant l’équation (2.56) :

αdB/m =
20× αNp/m

ln(10)
(2.56)

A la fréquence de 110 GHz, l’atténuation vaut 266 Np/m ou encore 2.31 dB/mm.

2. Mesure de la ligne CPW chargée en bout par une CID

La mesure en réflexion d’une ligne d’accès de 1000µm chargée en son bout par la CID décrite
au paragraphe 2.3.4.1 est également effectuée. Grâce à la mesure des deux lignes de transmis-
sion précédentes, il est possible de s’affranchir des éléments d’accès en appliquant la méthode
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TRL. La figure 2.31 trace l’évolution du coefficient de réflexion sur abaque de Smith de la
structure avant et après épluchage. Sur la structure « brute » (tracée en pointillés rouges),
le coefficient de réflexion passe successivement dans les parties capacitives puis inductives
de l’abaque : l’influence de la ligne d’accès est ici clairement visible. Après extraction TRL,
celle-ci est supprimée (trait plein bleu) : nous restons dans la partie capacitive de l’abaque.

Figure 2.31 – Evolution du coefficient de réflexion sur abaque de Smith de la capacité avant
(pointillés rouges) et après (trait plein bleu) épluchage de la ligne d’accès par méthode TRL.

Le graphe 2.32 trace l’évolution fréquentielle de la capacité apparente et de l’inverse du coef-
ficient de qualité (Qfactor)

−1 ∼ tanδ. A basses fréquences, c’est à dire en dessous de 5GHz,
l’augmentation de la capacité et de (Qfactor)

−1 n’a pas de sens physique car l’impédance
mesurée est trop élevée (environ 2.3KΩ à 1GHz) pour la gamme de mesures de l’analyseur
vectoriel de réseaux. Dans la plage 5-50GHz, la capacité reste constante, avec une valeur
proche de celle de 67fF prédite par transformation conforme. Dans la bande 50-110GHz,
des ondulations (ripples) apparaissent ainsi qu’une légère augmentation de la capacité. Ce
phénomène peut-être attribué au caractère inductif des doigts de la CID [72], comme nous
le verrons plus tard. La terminologie « capacité apparente » est employée car à hautes fré-
quences, d’autres effets viennent se greffer sur la valeur d’admittance. Il en va de même pour
le tanδ ici nommé (Qfactor)

−1 puisque l’on mesure une somme de pertes diélectriques et
métalliques par la présence des doigts.

La figure 2.33 montre l’évolution fréquentielle de la capacité apparente et de son facteur de
qualité inverse en prenant la tension comme paramètre. On constate que l’accordabilité du
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Figure 2.32 – Evolution fréquentielle de la capacité apparente (bleu) et du facteur de qualité
(rouge) de l’IDC.

Figure 2.33 – Evolutions fréquentielles de la capacité apparente et de (Qfactor)−1 paramétrées
par la tension.

matériau reste quasi constante en fonction de la fréquence. A titre d’exemple, la figure 2.34
reporte la courbe Capp(V ) mesurée à 110 GHz qui présente également un facteur d’accorda-
bilité KIDC de 45% pour une tension maximale de polarisation de 30 Volts.
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Figure 2.34 – C(V) et (Qfactor)−1(V) à 110 GHz.

2.3.6 Simulations électromagnétiques et extraction de la permittivité

complexe

Les résultats de mesures présentés précédemment vont être ici utilisés pour extraire les pro-
priétés intrinsèques du matériau à l’aide de simulations full-wave effectuées sous HFSS d’Ansoft
(version 11.1). Compte tenu de la forte valeurs de permittivité ainsi que la très faible épaisseur du
film, le maillage des structures sera très fin ce qui augmente considérablement les temps de calcul.
Lors de la simulation d’une ligne de transmission, il est possible de n’en calculer qu’un tronçon
et de déplacer « virtuellement » le port d’excitation. Le logiciel calcule en fait la constante de
propagation complexe γ du port d’excitation et applique les corrections de phase et d’atténuation
en fonction de la longueur ajoutée. Cette procédure, nommée « deembedding » dans le logiciel, est
illustrée par la figure 2.35.

La simulation d’une CID devient très gourmande en ressources informatiques lorsque le maillage
est affiné au niveau des doigts, comme le montre la figure 2.36. Cette opération est réalisée par la
création d’une bôıte d’air à leur niveau dans laquelle on force le maillage en imposant une taille
maximale des tétraèdres (élément de base du maillage sous HFSS ). Les lignes de transmission,
chargées en bout ou non, sont placées dans une bôıte d’air à laquelle des conditions aux limites de
type radiatives sont appliquées. La polarisation du champ électrique dans le port d’accès est définie
de manière à exciter la structure avec un mode coplanaire. Une fois le calcul effectué, le logiciel
retourne les paramètres S en partie réelle et imaginaire. Afin d’en extraire une valeur de capacité
en Farad et du facteur de qualité inverse pour les mesures de capacité en réflexion, les équations
(2.57) et (2.58) seront appliquées :

C =
−2=m (S11)[

{1 + <e (S11)}2 + =m (S11)2
]
Zcω

(2.57)
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Figure 2.35 – Deembedding du port d’accès pour simuler la longueur complète de la ligne à partir
du calcul d’un tronçon.

Figure 2.36 – Illustration du fin niveau de maillage au niveau des doigts d’une CID.

Qfactor
−1 = −1−<e (S11)2 −=m (S11)2

2=m (S11)
(2.58)

Lorsque aucune dispersion fréquentielle n’est entrée dans les paramètres matériau ε′ et tanδ
du BST en simulation, un désaccord important intervient entre mesures et simulations sur la
ligne de transmission et sur la capacité (simulations réalisées avec ε′=330 et tanδ=0.1 constants)
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comme le montre la figure 2.37. Pour la ligne, en revanche, les variations fréquentielles du S11 ne
présentent pas de décalage entre simulation et mesure. Cet accord relatif montre qu’une variation
de la permittivité effective de la structure (et donc de la permittivité de la couche) n’affecte pas le
S11, montrant alors le peu de sensibilité que la ligne offre sur la détermination du terme ε′ du BST.
Le coefficient de transmission S21 quant à lui présente un sévère désaccord dans les fréquences plus
hautes. La méthode par ligne de transmission s’avère donc bien adaptée pour la détermination
du tanδ, ce à quoi on pouvait s’attendre compte tenu du caractère cumulatif de la méthode. La
mesure en réflexion de la CID va remédier aux lacunes de la ligne de transmission : en effet, la
simulation présentant une remontée de la capacité apparente en hautes fréquences signifie que pour
se conformer aux mesures, la valeur de ε′ doit forcément être décroissante avec la fréquence.

Figure 2.37 – Comparaisons mesures/simulations sans dispersion de la permittivité complexe pour
(a) une ligne de transmission et (b) une CID.

Au plan physique, cette décroissance fréquentielle de ε′ est attribuée à une relaxation diélec-
trique. Sur le tracé de figure 2.38, les variations en échelle log-log de la tangente de pertes en fonction
de la capacité sont reportées à différentes températures avec une tension de polarisation maximale
de 10 Volts afin d’analyser les mécanismes de pertes à faible champ continu (Edc < 100kV/cm).

A la fréquence de 20 GHz, la capacité mesurée est directement proportionnelle à la partie
réelle de la permittivité. La pente des droites de la figure 2.38 nous donne alors l’exposant n de
la loi tanδ = (ε′)n. Pour T = 77K, nous obtenons n = 1.02 et pour T≥203K, n = 1.45. Cette
dernière valeur est caractéristique de l’interaction du champ micro-ondes avec des phonons mous
pour lesquels tanδ ∼ (ε′)3/2 est annoncé pour du BST massif [71]. Les variations fréquentielles
de la permittivité complexe ε∗ suivent un modèle de type Cole-Cole afin de rendre compte de la
distribution des modes de phonons [73] :

ε∗(ω) = ε′ − jε′′ = ε′∞ +
εs
∗ − ε′∞

1 + (jωτ)β
(2.59)

où ε′∞ et εs∗ sont respectivement la permittivité en haute et basse fréquences et ωτ = 1/τ est la
fréquence de phonon mou. L’exposant β traduit la distribution des interactions sur phonons mous.
La dispersion s’écarte alors légèrement de la relaxation de Debye classique, pour laquelle β=1.
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Figure 2.38 – Représentation log-log de la tangente de pertes en fonction de la capacité mesurée
à 20 GHz pour différentes températures.

Dans notre cas, les meilleurs résultats ont été obtenus avec εs∗=330-12.5j, τ=0.21ps et β = 0.6. Le
ε′∞ a été choisi arbitrairement à 2. La dispersion fréquentielle de ε∗ alors obtenue est tracée sur la
figure 2.39.

Figure 2.39 – Dispersion fréquentielle de la fonction diélectrique du BST mesuré.

Les résultats de simulations full-wave prenant en compte la dispersion du matériau évoquée ci-
dessus sont tracés sur la figure 2.40. Comparativement à la figure 2.37, l’accord est maintenant très
bon. On se rend compte que bien qu’ayant une partie réelle de permittivité du BST décroissante avec



58 Films minces ferroélectriques : filière BST

la fréquence, la valeur de capacité apparente est quasi-constante. En d’autres termes, il est possible
de compenser la dispersion du film par les éléments selfiques propres aux doigts qui introduisent
un effet de résonance avec le composant varactor à des fréquences proches de 180 GHz (figure
2.41). La simulation full-wave, calculée jusque 300 GHz, qui met en évidence cette résonance a
été effectuée avec un substrat aminci à 200µm afin de s’affranchir des modes de substrats à ces
fréquences élevées.

Figure 2.40 – Comparaisons mesures/simulations avec introduction de la dispersion de la permit-
tivité complexe pour (a) une ligne de transmission et (b) une CID.

Figure 2.41 – Illustration par simulation full-wave de la résonance du circuit RLC de la CID. Afin
d’atteindre la fréquence de 300 GHz, le calcul a été effectué avec un substrat aminci à 200 µm.

Une étude à l’aide d’un circuit équivalent a été également réalisée. La figure 2.42(b) représente
le circuit dans lequel Cp représente la capacité parasite non commandable traduisant la ferme-
ture des lignes de champ électrique sans passer par les doigts de la CID (ce point sera abordé
ultérieurement), r la résistance totale des doigts et L à leur inductance. C et G sont les éléments
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Figure 2.42 – (a) Comparaisons mesures/simulations à l’aide d’un schéma équivalent type circuit.
(b) Les éléments localisés C et G varient avec la fréquence pour rendre compte de la dispersion
calculée précédemment.

commandables de la capacités incluant les variations fréquentielles données figure 2.39. La figure
2.42(a) montre la comparaison de la mesure avec l’approche circuit pour des valeurs Cp=10fF,
r=85mΩ et L=13pH. A noter qu’avec ces valeurs de composants, et en prenant C=58fF (calculée
par transformation conforme avec εr=272), nous trouvons une fréquence de résonance de 184 GHz
(donnée par l’équation (2.60)), ce qui est en accord avec le résultat de la simulation full-wave de la
figure 2.41. Nous voyons donc que la relaxation diélectrique du film mince est compensée par les élé-
ments extrinsèques des CID, rendant possible l’obtention d’une capacité apparente quasi-constante
sur une large gamme de fréquences.

Fr =
1

2π
√
LC

(2.60)

Les effets selfiques introduits par les doigts peuvent être mis en évidence sous HFSS en affichant
la répartition des courants surfaciques, reportée sur la figure 2.43. Le courant ne se répartit pas de
façon uniforme dans les doigts mais crée des effets de bord importants. Une grande concentration
de courant se trouve également localisée sur le plan de masse, qui doit donc aussi contribuer à
ramener une valeur inductive assez forte, en addition de celle ramenée par les doigts eux-mêmes.

Un autre phénomène évoqué précédemment est la capacité parasite non commandable que
présente la structure. Sur la figure 2.44, une simulation effectuée sous Comsol Multiphysics en 3D
représente les lignes de champ électrique à 110 GHz. Un saut du champ directement de la fin de la
ligne au plan de masse contribue à la création d’une capacité parasite. Celle-ci peut être gênante
dans le sens où elle se trouve responsable d’un abaissement du facteur KIDC car, au vue de la
distance bout de ligne/masse de 9µm, elle sera non commandable en tension.

A l’aide de simulations HFSS, il est également possible de mieux comprendre les effets introduits
par les doigts. La cas (a) de la figure 2.45 correspond au cas classique venant d’être étudié, à savoir
la CID. Comparons le cas (a) au cas (b), correspondant à une capacité sans doigt ayant une
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valeur capacitive équivalente à la CID (dans ce cas, la distance entre fin de ligne et masse est de
160nm). La valeur de capacité du cas (b) ne présente pas d’augmentation significative en hautes
fréquences car la contribution selfique des doigts a été supprimée. Notons tout de même que malgré
la décroissance de permittivité du film BST combinée à l’annulation des effets selfiques parasites
dans l’admittance simulée, la valeur de capacité apparente ne décrôıt toujours pas. Cela signifie
que l’application d’un raisonnement simple de type capacité plan n’est pas valable dans notre
configuration et qu’un comportement selfique, bien que moindre, persiste. En effet, la manière
dont vient se refermer le champ est analogue à la CID, même en l’absence de doigts, présentant
des effets de bords importants. Le cas (c) est analogue au cas (a), auquel les doigts ont été retirés.
Cette configuration permet d’extraire la valeur de capacité parasite de la CID, correspondant à un
écart entre bout de ligne et masse de 9µm. Par comparaison avec l’espace inter-doigts de 1µm de
la CID du cas (a), cette capacité parasite sera non commandable en tension car le champ électrique
dans le matériau ferroélectrique est diminué d’environ un facteur 10. Par full-wave, sa valeur est
estimée à 9fF, ce qui est en accord avec les 10fF annoncés par l’approche circuit.

Figure 2.43 – Répartition des courants surfaciques dans la CID à 100 GHz (simulé sous Ansoft
HFSS ).

La valeur de capacité parasite peut être également calculée à partir des mesures [74] suivant
l’équation (2.61) :

C (V ) =
Cmax − Cp

2cosh
[

2
3 sinh−1

(
2V
V2

)]
− 1

(2.61)

avec :
V2 =

4Vmax
(τ + 2)

√
τ − 1

, τ =
Cmax − Cp
Cmin − Cp

(2.62)

où Cmax, Cmin, Cp et Vmax sont respectivement la capacité mesurée maximale, la capacité mesurée
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Figure 2.44 – Lignes de champ électrique à 110 GHz (simulé sous Comsol Multiphysics).

Figure 2.45 – Simulations full-wave de l’évolution fréquentielle de la capacité apparente dans
différentes configurations (a) Capacité avec peigne interdigité (b) Capacité sans doigt ayant une
valeur équivalente à celle du peigne interdigité (c) Capacité du cas (a) à laquelle les doigts ont été
retirés afin d’en extraire la capacité parasite.

minimale, la capacité parasite à déterminer et la tension maximale appliquée.

La figure 2.46 montre l’évolution du modèle décrit pour une valeur Cp de 10fF. Un bon accord
entre la mesure et l’équation (2.61) valide, tout comme le full-wave, la valeur de Cp introduite dans
le circuit équivalent de la figure 2.42.
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Figure 2.46 – Mesure du C(V) à 110 GHz et l’évolution de son modèle correspondant. En raison
de l’effet d’hystérésis sur la mesure, les conventions de présentation sont ici inversées : la mesure
est en trait plein et le modèle en points.

2.4 Caractérisation au Térahertz

2.4.1 Technique d’échantillonnage électro-optique

Etendre la caractérisation aux fréquences Térahertz avec les moyens technologiques présen-
tés précédemment se révèle impossible. En effet, les analyseurs vectoriels de réseaux ne peuvent
atteindre ces fréquences (la fréquence maximale de mesure à l’IEMN est de 220 GHz). En admet-
tant que l’on puisse le faire, les modes de substrat apparaissant sur les structures guidées nous
limiteraient à quelques centaines de Gigahertz (à moins de réussir à amincir suffisamment le sub-
strat pour s’en affranchir). C’est pour cela que les mesures ont été accomplies par TDS (Time
Domain Spectroscopy) à l’Université de Bordeaux 1 dans l’équipe de P. Mounaix. La spectroscopie
consiste en la mesure et l’analyse de l’onde de référence E(t) et une onde de signal Es(t) avec
l’échantillon. Les composantes spectrales des deux signaux sont obtenues par transformée de Fou-
rier et définissent la fonction de transmission complexe de l’échantillon. On peut définir la fonction
de transfert de l’échantillon par le rapport entre le champ référence incident et le champ ayant
traversé l’échantillon. La méthodologie repose donc sur l’acquisition de trois signaux à savoir le
signal THz de référence, le signal sur substrat de saphir et enfin saphir plus film mince déposé.
Le dispositif expérimental est schématisé sur la figure 2.47 [75]. Un laser femtoseconde (durée du
pulse de 100fs avec un taux de répétition de 10 MHz) est utilisé pour générer et sonder le champ
térahertz émis et reçu par deux antennes dipôles conçues pour résonner aux alentours de 0.5 THz.
La collimation du faisceau térahertz est réalisée par l’utilisation de lentilles hyper-hémisphériques
et de miroirs paraboliques.
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Figure 2.47 – Schéma du dispositif expérimental utilisé pour les mesures THz.

2.4.2 Application à la caractérisation de films minces

Sur la figure 2.48(a) sont tracés les signaux temporels à vide (signal de référence), avec le saphir
seul et avec saphir enduit d’un film mince (0.5µm) de BST. Par transformation de Fourier, il est
possible de passer dans le domaine fréquentiel en amplitude et en phase. Le résultat en amplitude
est tracé sur la figure 2.48(b) et son allure nous indique que les mesures seront exploitables de 0.3
THz à 1.6 THz environ. Afin d’obtenir une meilleure résolution dans sa représentation fréquentielle,
le signal temporel peut être « allongé » artificiellement en ajoutant des « zéros » aux temps longs
[76], comme le montre la figure 2.49(a). Le résultat en amplitude de la transformée, figure 2.49(b),
gagne nettement en nombre de points.

Figure 2.48 – (a) Dépendance temporelle de l’onde térahertz transmise (b) Transformée de Fourier
en amplitude associée.
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Figure 2.49 – (a) Dépendance temporelle de l’onde térahertz transmise avec ajout de zéros en fin
de signal (b) Transformée de Fourier en amplitude associée.

Figure 2.50 – (a) Transmission et (b) phase calculées à partir des transformées de Fourier com-
plexes.

A partir des résultats en amplitude et en phase de la transformée de Fourier, il est possible
d’extraire la permittivité complexe du matériau mesuré [77]. Soient Sref , Ssub et Sfilm respective-
ment les transformées de Fourier complexes du signal de référence, avec saphir seul et avec saphir
sur lequel un film mince de BST a été déposé. Le coefficient de transmission complexe T est obtenu
suivant (2.63) et tracé sur la figure 2.50 :

Tsub (ω) =
Ssub (ω)

Sref (ω) =
2n2

(
nair +n3

)
(
n2+nair

)
(n2+n3)

.exp
[
−j (n2 − nair ) ωL1

c

]
Tfilm (ω) =

Sfilm (ω)

Ssub (ω) =
2n2

(
nair +n3

)
(
n2+nair

)
(n2+n3)

.exp
[
−j (n2 − nair ) ωL2

c

]
.FP (ω)

(2.63)

avec nair = 1, n2 et n3 respectivement indices complexes de la couche mince à déterminer et
du substrat. L1 et L2 sont respectivement les épaisseurs du substrat et de la couche mince. FP
représente l’effet Fabry-Pérot qui se crée lors de la mesure de la couche mince, résultant de réflexions
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Figure 2.51 – (a) Chemin de l’onde à travers le substrat de saphir seul (b) Chemin de l’onde lors
de la mesure du substrat recouvert du film mince : création d’un effet Fabry-Pérot.

multiples apparaissant pour les structures ayant une épaisseur plus petite que la longueur d’onde.
L’explication schématique est reportée sur la figure 2.51. La fonction FP(ω) est définie par (2.64) :

FP (ω) =
1

1−
(
n2−nair
n2+nair

)(
n2−n3
n2+n3

)
.exp

[
−2jn2

ωL2
c

] (2.64)

Figure 2.52 – (a) Représentation 3D de l’erreur en fonction de Re(n) et Im(n) et (b) parcours de
la convergence du point, tracé en magenta.

La grandeur recherchée étant l’indice du film (n2), le calcul devra être réitéré jusqu’à converger
vers sa bonne valeur. L’erreur en fonction des parties réelle et imaginaire de l’indice forme un
parabolöıde ; la valeur minimale d’erreur se trouvant dans le creux (tracée sur la figure 2.52(a)).
Une variation des parties réelle et imaginaire de n2 sera effectuée (en gardant en mémoire les valeurs
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Figure 2.53 – Extraction de la permittivité complexe du film mince de BST dans les fréquences
térahertz.

précédentes), on se déplace donc sur le parabolöıde et une nouvelle erreur peut-être calculée.
En utilisant la matrice Hessienne Aij , définie en (2.65), il est possible de déterminer les points
d’annulation du gradient ; c’est à dire lorsque l’erreur entre le point n2 et le point n2 plus un
déplacement ne varie plus, signifiant que le minimum est atteint (figure 2.52(b)). La figure 2.53
représente la permittivité complexe du film mince ainsi extraite.

Aij(f) =
∂2f

∂xi∂xj
(2.65)

2.4.3 Raccordement de la dispersion

Afin d’effectuer la caractérisation la plus large bande possible, des mesures basses fréquences
(de 1 MHz à 1 GHz) à l’analyseur d’impédance HP 4291A ont été réalisées sur des CID en bout
de ligne à l’aide de pointes Picoprobe. A ces fréquences, l’extraction de la permittivité complexe
reste difficile sur les structures en réflexion mesurées qui présentent une impédance trop élevée. Si
la partie réelle ε′ reste exploitable, il n’en est pas de même pour la partie imaginaire ε′′. La figure
2.54 contient les résultats d’extraction basses fréquences, jusque 110 GHz et au térahertz.

Sur cette figure, le modèle théorique Cole-Cole de l’équation (2.59) a été calculé jusque 3 THz.
Pour ε′, le modèle et les mesures sont en accord, bien que les mesures décroissent plus rapidement
que le calcul pour les fréquences les plus élevées. En revanche, pour ε′′, bien que la tendance soit
respectée, les mesures térahertz présentent un désaccord assez prononcé. Cela est du principalement
à la plus grande précision des mesures de la phase comparée à celles de l’atténuation.
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Figure 2.54 – Permittivité complexe du film, mesurée du MHz jusqu’au THz (symboles) et modèle
théorique Cole-Cole calculé jusque 3 THz (lignes).
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Conclusion

La caractérisation d’un film mince de Ba0.5Sr0.5TiO3 a été réalisée sur une très large gamme de
fréquences. Les mesures jusqu’à 110 GHz effectuées à l’analyseur vectoriel de réseau, couplées par
des simulations électromagnétiques, nous ont également permis d’expliquer l’effet de compensation
de la dispersion du film de BST utilisé ici en élément d’accord d’une capacité interdigitée par les
éléments extrinsèques de la CID. La dispersion de la fonction diélectrique a été modélisée par une
fonction Cole-Cole avec les termes τ=0.21ps β = 0.6, rendant compte de la distribution d’un mode
mou de phonons. Les mesures en fonction de la tension montrent une accordabilité proche de 45%
pratiquement invariante en fonction de la fréquence.

Une campagne de mesures aux fréquences térahertz a été entreprise validant les précédentes
mesures obtenues aux fréquences micro-ondes. A notre connaissance, c’est la première fois que de
tels résultats ont été obtenus sur plus de six décades.
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CHAPITRE 3

DÉPHASEURS À RETARD / AVANCE DE PHASE

Dans ce chapitre, nous nous intéresserons à une des applications des films minces ferroélectriques

dans les circuits microondes, à savoir les circuits déphaseurs. Dans une première partie, nous

étudierons un circuit déphaseur classique à retard de phase. La caractérisation montre un déphasage

de 360̊ à la fréquence de 30 GHz pour une tension de 40 Volts. La seconde partie sera consacrée à

l’étude d’un déphaseur composite équilibré, c’est à dire que le passage de la branche de dispersion

main gauche à la branche main droite se fait sans ouverture de bande interdite. Cette propriété de

dispersion est retrouvée en caractérisation.
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3.1 Déphaseur à retard de phase

3.1.1 Schéma électrique équivalent

L’intégration des films ferroélectriques précédemment étudiés dans des structures accordables
nous a permis de réaliser des déphaseurs conventionnels à retard de phase. Ceux-ci peuvent être
modélisés sous forme d’un circuit équivalent de type L− C suivant la figure 3.1.

Figure 3.1 – Circuit équivalent d’un déphaseur à retard de phase sans perte.

Le déphaseur est réalisé par une ligne haute impédance chargée périodiquement par des capa-
cités interdigitées. La ligne est modélisée par une inductance et une capacité linéiques Ll et Cl,
et la CID Cvar ramène une capacité commandable en parallèle à Cl. La variation de Cvar sous
polarisation modifie alors la constante de phase de la ligne.

3.1.2 Synthèse analytique

3.1.2.1 Facteur de charge et contraste de capacité

La synthèse d’un déphaseur s’effectue suivant deux facteurs [41] : le facteur de charge x et le
contraste de capacité y, définis suivant les équation (3.1) et (3.2).

x =
Cmaxvar /Lgsect

Cl
(3.1)

y =
Cminvar

Cmaxvar

(3.2)

Le paramètre y est le rapport entre les valeurs minimale et maximale de la CID, soit respecti-
vement avec et sans application de tension de polarisation. Le facteur de charge x est le rapport
entre le maximum de capacité par unité de longueur et la capacité linéique de la ligne Cl.

3.1.2.2 Application

La figure 3.2 présente le déphaseur réalisé. L’impédance de la ligne chargée ZL, équation (3.3),
doit être adaptée à l’impédance de mesure, soit 50Ω.
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Figure 3.2 – Vue schématique d’un déphaseur à retard de phase. Les clichés optiques montrent
un zoom sur le « taper » d’accès et sur une des CID (la longueur des doigts, leur largeur et l’espace
inter-doigts sont de 10µm, 2µm et 1µm respectivement).

ZL =

√
Ll

Cl + CCID/Lgsect
(3.3)

Avec Ll inductance linéique de la ligne et Cl capacité linéique de la ligne. CCID est la valeur de la
capacité localisée accordable et Lgsect l’espace entre deux CID (ou longueur de la cellule unité).

Dans le cas où l’adaptation à 50Ω serait recherchée lorsque CCID = Cmax, l’impédance de la
ligne non chargée Zi est donnée suivant l’équation (3.4) :

Zi =
√
Ll
Cl

= 50
√

1 + x (3.4)

Or, dans le but d’avoir une meilleure adaptation d’impédance quelque soit la polarisation, nous
avons opté pour avoir 50Ω au milieu de la variation de CCID. Avec cette modification, Zi s’exprime
suivant (3.5) :

Zi =
√
Ll
Cl

= 50
√

1 + x′ (3.5)

avec :
x′ =

Cmoy/Lgsect
Cl

, Cmoy =
Cmax + Cmin

2
(3.6)

=⇒ x′ =
x

2

(
1 +

Cmin
Cmax

)
=
x

2
(1 + y) (3.7)
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Figure 3.3 – Pertes d’insertion en fonction du facteur de charge à la fréquence de 10 GHz.

Le contraste de capacité est fixé à y=0.5 par la CID. Nous avons vu au chapitre 2 que 45% d’ac-
cordabilité sont obtenus sous 30 Volts. Les mesures du déphaseur décrit ici seront conduites jusque
40 Volts. Dans ces conditions, nous pouvons nous attendre logiquement à avoir une accordabilité
de la CID supérieure, soit au moins 50%. Le facteur de charge x permet d’ajuster la valeur du
déphasage introduit par la polarisation : plus x est élevé, plus le déphasage par unité de longueur
est important. En contre partie, pour de fortes valeurs de x, les pertes globales de la structure
augmentent [41].

Deux processus de pertes sont à considérer. Le premier est lié aux pertes métalliques de la ligne
haute impédance : la haute impédance caractéristique de la ligne Zi, d’autant plus élevée que x est
élevé (equation (3.4)), est obtenue en diminuant la largeur du ruban central de la ligne.

Le second est lié aux pertes de la CID qui augmentent avec la valeur de la capacité. Finalement,
les meilleurs résultats ont été obtenus pour une valeur x=1.36 comme le montre la figure 3.3. Pour
ces valeurs de x et y, nous avons x′ = 1.02. L’impédance de la ligne non chargée Zi vaut donc
71Ω, la charge ramenant par la suite l’impédance caractéristique de la ligne chargée à 50Ω. Par
transformation conforme, les dimensions de la ligne coplanaire seront : 2s = 60µm et g = 180µm,
où 2s désigne la largeur du ruban central et g la largeur des fentes. Pour permettre la pose des
pointes de mesure coplanaires, une zone d’accès (taper), visible sur la figure 3.2, a été placée de
part et d’autre de la ligne. La longueur de la cellule unité Lgsect se calcule suivant (3.8) :

Lgsect =
vi

πFbragg
√

1 + x
(3.8)

avec vi vitesse de propagation dans la ligne et Fbragg fréquence de Bragg de la structure. Cette
dernière, introduisant une fréquence de coupure haute, s’explique par la relation de dispersion
d’une ligne chargée [78].

A la fréquence de 50 GHz, un εeff de 6.33 est calculé par simulation HFSS. En appliquant
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l’équation (3.9), cela nous donne une vitesse de propagation de l’onde vi = 1.2× 108m/s.

vi =
c
√
εeff

(3.9)

avec c vitesse de la lumière dans le vide valant 3× 108m/s.

En choisissant une fréquence de Bragg de 50 GHz, nous aurons donc une longueur Lgsect de
497µm.

La valeur de capacité maximale Cmax se calcule suivant (3.10). En appliquant cette équation
avec les grandeurs déjà définies, nous trouvons Cmax=79.3 fF. La configuration utilisée dans notre
cas, figure 3.2, montre une distribution de la capacité sur deux bras. Chaque capacité aura donc
pour valeur 79.3/2, soit environ 40 fF. Par transformation conforme, cette valeur est retrouvée pour
une CID de quatre doigts ayant pour longueur, largeur et espace inter-doigts respectivement 9µm,
2µm et 1µm. Le substrat est du saphir épais de 500µm sur lequel un film mince de BST d’épaisseur
0.3µm est déposé (nous supposerons εr=300), l’épaisseur de métallisation étant de 0.5µm.

Cmax = x
Lgsect
Zivi

(3.10)

Tous les paramètres nécessaires à la synthèse du déphaseur sont donc exprimés en fonction de x
et y. Après avoir défini la cellule élémentaire, nous allons nous intéresser à sa valeur de déphasage
maximal.

3.1.2.3 Calcul du nombre de sections nécessaires pour un déphasage donné

Le déphasage maximal possible par cellule s’exprime suivant (3.11) :

δφ = 2πf
Lgsect
vi

(√
1 + x

√
1 + xy

)
(3.11)

A la fréquence f de 30 GHz, le déphasage maximale possible pour une cellule sera de 0.187
radian, soit 10.71̊ /cellule. A f = 40 GHz, nous passons à 14.31̊ /cellule.

Le nombre de cellules requises pour un déphasage de 360̊ se calcule logiquement suivant (3.12) :

n =
2π
δφ

(3.12)

A la fréquence de 40 GHz, 25 cellules sont théoriquement nécessaires pour obtenir un déphasage
de 360̊ .

3.1.3 Caractérisation expérimentale

Conformément à la synthèse résumée dans le paragraphe précédent, un déphaseur de 29 cellules
a été fabriqué par K. Blary. Nous avons contribué à la caractérisation dont les résultats sont à
présent considérés [79].
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Figure 3.4 – Paramètre S21 du déphaseur mesuré sans tension de polarisation puis sous 40 Volts.

La figure 3.4 présente les paramètres S mesurés jusque 40 GHz avec et sans tension de pola-
risation. La fréquence de Bragg mesurée à 0 Volt parâıt beaucoup plus basse que celle escomptée
(environ 30 GHz contre les 50 GHz calculés). Lors de l’application d’une tension, un décalage vers
les fréquences plus élevées de Fbragg est observé. L’équation (3.13) met en évidence ce phénomène.
En effet, lors de l’application d’une tension, la permittivité du film diélectrique diminue, faisant
diminuer logiquement la valeur de Cvar. Il en résulte donc une augmentation de la fréquence de
Bragg.

Fbragg =
1

π
√
LT (CT + Cvar)

(3.13)

avec LT et CT respectivement l’inductance et la capacité par cellule unité. Cvar est la valeur de la
capacité de la CID résultant de l’application de polarisation.

Le paramètre S11, reflet de l’adaptation de la structure, est tracé sur la figure 3.5(a). L’adapta-
tion à 0 Volt est bonne, S11 étant inférieur à -15dB sur toute la bande de fréquence. L’impédance
de la ligne chargée reste donc voisine des 50Ω, comme le montre le tracé sur l’abaque de Smith en
3.5(b). Sous 40 Volts, le coefficient de réflexion montre une légère dégradation de l’adaptation. Les
pertes plus importantes observées sans polarisation ne sont donc pas dues à une désadaptation,
mais bien à une fréquence de Bragg plus basse.

La figure 3.6 trace la phase de la transmission avec et sans tension de polarisation. Une aug-
mentation du déphasage différentiel avec la fréquence peut être observé. Un déphasage de 360̊ à
30 GHz est obtenu pour une tension de 40 Volts.

Les variations de la différence de phase sont reportées sur la figure 3.7. Comme remarqué
précédemment, un déphasage de 360̊ est obtenu à 30 GHz sous 40 Volts. Seulement 17 Volts sont
nécessaires à 40 GHz pour avoir le même déphasage. Le maximum obtenu est de 606̊ à 40 GHz
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Figure 3.5 – (a) Paramètre S11 du déphaseur mesuré sans tension de polarisation puis sous 40
Volts (b) Tracé sur l’abaque de Smith du paramètre S11 à 0 Volt.

Figure 3.6 – Phase du paramètre S21 mesurée sans tension de polarisation puis sous 40 Volts.

sous 40 Volts. Ce résultat est au niveau de l’état de l’art [80]. La figure 3.8 représente les mêmes
données mais à tension de polarisation fixe. Une évolution linéaire jusque environ 25 GHz peut
être remarquée ; ce qui n’est plus le cas lorsque l’on s’approche de la fréquence de Bragg. La non-
linéarité s’accentue lors de l’application d’une tension de polarisation. Or, nous avons vu que la
fréquence de Bragg se décale vers les hautes fréquences sous polarisation. Ceci s’explique par le
fait que les résultats de phases différentielles présentés sont calculés en prenant pour référence la
phase du déphaseur à 0 Volt, ayant ainsi la fréquence de Bragg la plus basse.

Le facteur de mérite K du déphaseur, se calculant suivant l’équation (3.14), est tracé sur la
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Figure 3.7 – Différence de phase en fonction de la tension de polarisation paramétrée par différentes
valeurs de fréquences.

Figure 3.8 – Différence de phase en fonction de la fréquence paramétrée par différentes valeurs de
tensions de polarisation.

figure 3.9.

K =
δφ

S21(dB)

(3.14)

Le facteur de mérite traduit donc les performances du dispositif en terme de déphasage en
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Figure 3.9 – Facteur de mérite en fonction de la fréquence pour différentes tensions de polarisation.

tenant compte des pertes. Il a été choisi de se placer dans le cas le moins favorable, c’est à dire
en l’absence de polarisation où les pertes sont les plus importantes. Après une augmentation en
basses fréquences, le facteur K diminue à partir d’environ 22 GHz ; le S21 commençant à chuter
brutalement à cette fréquence en l’absence de polarisation. La meilleure valeur du facteurK obtenue
est de 27̊ /dB à 20 GHz sous 40 Volts. Afin d’augmenter le facteur de mérite, une diminution des
pertes d’insertion est envisagée en effectuant un épaississement métallique de la structure.

Figure 3.10 – Comparaison du facteur de mérite tracé à 40 Volts pour un déphaseur non épaissi
et épaissi.
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δ =
√

ρ

πµ0F
(3.15)

avec la résistivité de l’or ρor = 22× 10−9 Ω.m et la perméabilité du vide µ0 = 4π × 10−7 H/m.

En appliquant l’équation (3.15) à la fréquence F de 10 GHz, la profondeur de pénétration est de
747nm (l’épaisseur de métal étant de 500nm). Le déphaseur a donc été épaissi à 3µm, permettant
de limiter les pertes métalliques en basses fréquences [81]. La figure 3.10 montre une amélioration
du facteur de mérite sur toute la bande de fréquences, et notamment en basses fréquences où un
maximum de 40̊ /dB est obtenu à 10 GHz. Dans la littérature, un des meilleurs résultats que l’on
puisse trouver (avec une technologie en capacité plan) est de 80̊ /dB à 10 GHz [82].

3.2 Déphaseur à avance de phase

3.2.1 Schéma électrique équivalent d’un réseau homogène

En chargeant périodiquement une ligne de transmission par son réseau dual, figure 3.11, il est
possible d’obtenir une transmission main gauche [51].

Figure 3.11 – Circuit équivalent d’un déphaseur à avance de phase sans perte.

Le réseau C−L ainsi constitué aura, contrairement au réseau L−C précédent, une réponse de
type passe haut. La figure 3.12 représente une simulation effectuée sous le logiciel circuit Agilent
ADS, montrant dans le cas d’un réseau purement dual une bande passante commençant à environ
40 GHz et s’étendant à l’infini. Dans ce cas, l’équation (3.16) donne l’impédance de la ligne Zl.
Plusieurs couples de valeurs C − L donnent la même impédance, le choix se fera donc au niveau
de l’apparition fréquentielle de la bande passante.

Zl =

√
L

C
(3.16)

3.2.2 Schéma électrique équivalent d’un réseau composite

En réalité, il faut ajouter à ce circuit purement dual les éléments propres à la ligne de transmis-
sion, figure 3.13. Cela aura pour effet de créer une bande interdite entre les branches de dispersion
à avance et retard de phase du dispositif. Il ne semble pas exister à l’état « naturel » de telles
structures homogènes. Cependant, les circuits fabriqués peuvent être considérés comme homogènes
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Figure 3.12 – Paramètres S simulés d’un réseau C − L homogène (C=120fF et L=0.5nH).

Figure 3.13 – Circuit équivalent d’un déphaseur à avance de phase composite. LRH et CRH sont
l’inductance et la capacité distribuées de la ligne de transmission ; LLH et CLH constituent le
réseau dual apportant les propriétés main gauche au circuit.

dans une certaine gamme de fréquences lorsque l’onde électromagnétique ne « voit » pas de discon-
tinuité dans la structure, c’est à dire lorsque la structuration est petite devant la longueur d’onde
guidée.

3.3 Déphaseur composite équilibré

3.3.1 Méthode de calcul du diagramme de dispersion et des paramètres

effectifs

Le tracé du module des paramètres Sij en fonction de la fréquence permet de conclure sur
les bandes passantes et interdites ainsi que sur leurs niveaux de transmission. En revanche, il est
impossible de connâıtre la dispersion du système avec ce seul tracé. C’est pourquoi, afin d’avoir
les informations sur la nature des bandes de transmission (main gauche, main droite, évanescence)
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une méthode d’extraction appelée « inversion des relations de Fresnel », dérivée de la méthode de
Weir [83], est appliquée. La matrice S est convertie en matrice châıne M pouvant elle-même être
écrite en fonction de la constante de propagation γ, équation (3.17).

M =

[
A B

C D

]
=

 ch (γa) Zcsh (γa)
1
Zc

sh (γa) ch (γa)

 (3.17)

avec : 

A =
(1 + S11) (1− S22) + S12S21

2S21

B =
(1 + S11) (1 + S22)− S12S21

2S21

C =
(1− S11) (1− S22)− S12S21

2S21

D =
(1− S11) (1 + S22) + S12S21

2S21

(3.18)

où Sij sont les paramètres S complexes.

Par identification des termes, il devient alors possible d’extraire la constante d’atténuation α

et la constante de phase β selon les équations (3.19) et (3.20) :

α.a = ln
∣∣∣A±√A2 − 1

∣∣∣ (3.19)

β.a = ∠
(
A±

√
A2 − 1

)
+ 2kπ , k ∈ Z (3.20)

où a est la longueur de la cellule unitaire.

Le terme A = ch (γa) présente plusieurs solutions lors du calcul du cosinus hyperbolique inverse.
Comme nous travaillons avec des structures passives, la solution à choisir est celle donnant une
atténuation α positive. L’impédance normalisée du système est obtenue simplement suivant (3.21) :

Z = ±
√
B

C
(3.21)

L’information sur l’indice de réfraction de la structure s’obtient à partir de γ suivant (3.22) :

n =
γc

jω
(3.22)

Enfin, il est possible d’exprimer les paramètres effectifs du milieu de propagation en termes de
permittivité effective εeff et de perméabilité effective µeff suivant (3.23) :

εeff =
n

Z
, µeff = nZ (3.23)
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3.3.2 Conception du circuit par simulation

3.3.2.1 Simulation par circuit équivalent

Le régime voulu étant de type composite équilibré, une absence de gap entre les branches de
dispersion main gauche et main droite est recherchée. L’équation (3.24) traduit, pour un cas général
non équilibré, la fréquence d’atténuation maximale dans le gap.

ω0 =
(

4
√
LRHCRHLLHCLH

)−1

=
√
ω1ω2 (3.24)

avec ω1 =
1√

LRHCLH
et ω2 =

1√
LLHCRH

.

Pour le cas composite équilibré, ω1 et ω2 sont égaux. La fréquence de transition entre les bandes
de transmission main gauche et main droite se calcule donc selon (3.25) :

ωr = (LRHCLH)−
1
2 = (LLHCRH)−

1
2 (3.25)

Figure 3.14 – Paramètres S d’une simulation circuit sous ADS avec CLH = 120fF , LRH =
0.53nH, CRH = 128fF , LLH = 0.5nH.

La figure 3.14 montre une simulation effectuée sous le logiciel circuit ADS d’un cas composite
équilibré. Une plage de transmission sans bande interdite est bien observée. L’application numérique
de l’équation (3.25) avec les valeurs choisies donne une fréquence de transition de 19.9 GHz. La
figure 3.15(a) trace le diagramme de dispersion de la structure. La bande main gauche apparâıt
aux environs de 10 GHz et la fréquence de transition est en adéquation avec son calcul théorique.
La constante d’atténuation α reste bien proche de zéro dans toute la bande passante. Il en va de
même pour l’indice de réfraction représenté en figure 3.15(b) possédant une partie réelle négative
de 10 GHz à 19.9 GHz puis positive de 20 GHz à 35 GHz. Les zones où la partie imaginaire de
l’indice n’est pas égale à zéro représentent des bandes interdites.
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Figure 3.15 – (a) Diagramme de dispersion et (b) indice de réfraction du circuit simulé.

3.3.2.2 Simulation full-wave

Figure 3.16 – Conception du circuit déphaseur de deux cellules sous Ansoft HFSS.

Un déphaseur de deux cellules unitaires est simulé sous HFSS. La figure 3.16 représente le
design utilisé. Les capacités sont de type interdigitées et déterminées par transformation conforme
sur un film de BST épais de 300nm, de constante diélectrique supposée à 300 et de tangente de
perte 10−1 déposé sur un substrat de saphir épais de 500µm. La capacité série comporte 18 doigts
et celle en shunt 8 doigts ; tous longs de 8µm, larges de 1µm avec un espace inter-doigts de 1µm.
La ligne CPW a une largeur de ruban central 2s de 40µm et un espace ligne/masse g de 80µm.
La valeur d’inductance LRH , calculée suivant l’équation (3.26) [84], nous impose une longueur de
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cellule unitaire de 850µm. Par transformation conforme, nous trouvons une capacité linéique Cl
de 9.08 × 10−11 F/m. Pour une longueur de cellule unitaire de 850µm, cela donne une capacité
distribuée de 77.1fF. Afin d’ajouter à cette valeur de capacité distribuée Cl la valeur capacitive
manquante pour arriver à CRH de 128fF (cf légende de la figure 3.14), une capacité CID localisée
a été placée en shunt. Par la même occasion celle-ci sera donc accordable lors de l’application
d’une tension de polarisation et compensera les variations de la capacité série CLH afin de limiter
le déséquilibre lors de la commande en tension. Le stub, apportant l’inductance en shunt LLH ,
mesure 640µm.

L(nH/cm) = 2
(

ln
l

w + t
+ 1.19 + 0.22

w + t

l

)
(3.26)

La valeur obtenue doit être réduite d’environ 10% en hyperfréquences pour tenir compte de l’effet
de peau. l est la longueur du ruban, w sa largeur et t son épaisseur.

Figure 3.17 – Paramètres S d’un déphaseur comportant deux cellules unitaires simulé sous HFSS.

La figure 3.17 trace les paramètres S simulés. Comme pour la simulation circuit précédente, la
bande passante apparâıt aux alentours de 10 GHz, et il n’y a pas de bande interdite dans la gamme
de fréquences. Avec l’hypothèse d’une tangente de pertes valant 0.1, les pertes d’insertion sont
d’environ -2.3dB pour les deux cellules simulées. La figure 3.18 trace le diagramme de dispersion
de la simulation. Le terme β commence à présenter une bande main gauche aux environs de 7 GHz.
Cependant, à cette gamme de fréquences relativement basse correspond un terme de pertes α élevé.
Aux alentours de 11 GHz, α devient proche de zéro et le β déroule toujours une bande gauchère. La
fréquence de transition apparâıt ici à 17 GHz, donc plus basse que le calcul circuit donnant environ
20 GHz. L’absence de bande interdite entre bande gauchère et droitière est toujours respecté.
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Figure 3.18 – Diagramme de dispersion d’un déphaseur comportant deux cellules unitaires simulé
sous HFSS.

3.3.3 Caractérisation expérimentale

3.3.3.1 Mesure de paramètres S : comparaison théorie / expérience

Le dispositif expérimental a été fabriqué dans le cadre de la thèse d’Aurélien Marteau. La
contribution apportée à ce travail se trouve au niveau des simulations full-wave, de la caractéri-
sation et de son analyse notamment par la résolution du problème inverse. La caractérisation a
été effectuée à l’analyseur vectoriel de réseaux Agilent E8361A jusque 40 GHz à l’aide de pointes
Cascade [85]. La figure 3.19 montre les dispositifs fabriqués : des déphaseurs de 4 et 2 cellules
unitaires ont été réalisés. Pour permettre de polariser la structure, la ligne de masse a été rendue
discontinue. De cette manière, le stub LLH sera utilisé pour amener le signal de polarisation. Cette
tension sera distribuée à partir de deux plots métalliques parallèles à la structure coplanaire. La
continuité électrique du plan de masse est réalisée au moyen de fils d’or thermocompressés et de
capacités « chip » de 5 pF afin d’assurer le découplage entre le signal micro-ondes et la tension de
polarisation continue.

Sur la figure 3.20(a) nous avons tracé les paramètres S mesurés et simulés d’un déphaseur
comportant 2 cellules unitaires dans la direction de propagation. Une bonne concordance entre les
deux courbes est remarquée, notamment sur le niveau de transmission du paramètre S21 validant
l’hypothèse émise sur la tangente de pertes fixée en simulation à 10−1, ainsi que sur la position en
fréquences de la bande passante. Des pertes d’environ 1.3dB par cellule peuvent être relevées sur
la courbe expérimentale. Le coefficient de réflexion traduit une bonne adaptation de la ligne grâce
à un niveau moyen d’environ -15dB sur l’ensemble de la gamme de fréquences étudiée. En effet, la
figure 3.20(b) montre une partie réelle d’impédance proche de 1 dans la bande de transmission. La
figure 3.21(a) présente le résultat de la comparaison du diagramme de dispersion mesuré et simulé.
L’accord est excellent. La fréquence de transition mesurée et simulée est identique à 17 GHz.
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Figure 3.19 – (a) Vue globale du substrat de saphir avec l’ensemble des éléments réalisés (b) Vue
au microscope optique d’un déphaseur de 4 et 2 cellules. Un agrandissement de la capacité série
est réalisé.

Figure 3.20 – (a) Paramètres S mesurés et simulés (b) impédance normalisée mesurée et simulée
sur un déphaseur comportant deux cellules unitaires.

Aucune bande interdite entre les branches de dispersion gauchère et droitière n’est observée. Sur
la figure 3.21(b) nous montrons l’évolution fréquentielle de l’indice de réfraction. La comparaison
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Figure 3.21 – (a) Diagramme de dispersion mesuré et simulé (b) indice de réfraction mesuré et
simulé sur un déphaseur comportant deux cellules unitaires.

Figure 3.22 – Mesure des paramètres S de déphaseurs comprenant deux et quatre cellules unitaires.

mesure/simulation est bonne, montrant logiquement une valeur d’indice négative en bande main
gauche. Enfin, la figure 3.22 montre la mesure de déphaseurs comprenant 2 et 4 cellules dans la
direction de propagation. Logiquement, les pertes d’insertion augmentent pour la structure la plus
longue.

3.3.3.2 Méthode de Bianco et Parodi

A partir des mesures de déphaseurs de longueurs différentes, donc possédant un nombre de
cellules différent dans la direction de propagation, la méthode de Bianco et Parodi [86] permet de
tracer le diagramme de dispersion selon l’équation (3.27).
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Figure 3.23 – Diagramme de dispersion tracé à partir des mesures d’un déphaseur comportant
deux cellules unitaires, puis d’un autre en comportant quatre selon la méthode de Bianco et Parodi.

2ch (γ∆l) =
S1

12
2 + S2

12
2 + S1

11S
2
22 + S2

11S
1
22 − S1

11S
1
22 − S2

11S
2
22

S1
12S

2
12

(3.27)

avec ∆l différence de longueur entre la grande et la petite structure, S1
ij et S2

ij respectivement les
paramètres S complexes de la petite et de la grande structure, γ étant la constante de propagation
complexe recherchée.

Pour les mesures d’un déphaseur comprenant 2 puis 4 cellules, la figure 3.23 trace le diagramme
de dispersion alors obtenu. Une petite bande interdite apparâıt de 20 GHz à 22 GHz : le terme β
reste à zéro alors que le α augmente. Cette méthode sera préférée à celle du « delta phi » [87], qui
fonctionne à la condition que S11 ≈ S22 ≈ 0. En d’autre termes, le domaine de validité de cette
méthode est restreint : notamment dans le cas où les structures présentent une désadaptation non
négligeable. Il y aura des difficultés à repérer les bandes interdites.

3.3.3.3 Mesures en tension

La courbe de commande de la phase est illustrée sur la figure 3.24. Le principe reste le même
que pour le déphaseur main droit étudié précédemment : en appliquant une tension de polarisation,
la constante diélectrique du film ferroélectrique diminue. Cela a pour conséquence d’augmenter la
fréquence de résonance des éléments en série et en shunt modifiant alors la phase de la transmission.
Par différence de phase, nous obtenons un déphasage de 17.5 degrés par cellule avec 30 Volts. La
référence [88] présente un déphaseur ferroélectrique utilisant une technologie capacité plan, dont
les résultats présentés en terme de décalage de phase sont en deçà du notre. La figure 3.25 montre
l’évolution fréquentielle des paramètres S d’un déphaseur de deux cellules en prenant la tension
comme paramètre. En début de bande main gauche, le paramètre S21 accuse une légère baisse sous
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Figure 3.24 – Phase d’un circuit comportant quatre cellules élémentaires à 0V et 30V.

Figure 3.25 – Paramètres S d’un circuit comportant deux cellules élémentaires à 0V et 30V.

30 Volts comparativement à la mesure sans tension. Le S11 remontant aux mêmes fréquences, cela
indique une désadaptation du circuit. Pour les fréquences supérieures, notamment en bande main
droite, cet effet n’est pas observé.

La figure 3.26 montre l’évolution fréquentielle de l’impédance pour différentes tensions de po-
larisation. Nous voyons qu’en l’absence de polarisation, la ligne présente une légère désadaptation.
Comme remarqué sur l’évolution des paramètres S (figure 3.25), l’application d’un champ continu
fait augmenter très nettement l’impédance en début de bande main gauche. Le décalage du dia-
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Figure 3.26 – Partie réelle et imaginaire de l’impédance normalisée de la ligne à différentes tensions
de polarisation.

Figure 3.27 – Evolution fréquentielle de la constante de propagation complexe paramétrée par la
tension pour un déphaseur comportant deux cellules. L’insert montre un zoom sur la constante de
phase.

gramme de dispersion paramétré par la tension est tracé sur la figure 3.27. Un déplacement maxi-
mal de 2 GHz entre une absence de polarisation et l’application d’un champ continu de 30 Volts
est obtenu. Comme évoqué précédemment, l’ajout de tension provoque un début d’ouverture de
bande interdite, visible notamment par une augmentation de la constante d’atténuation α lorsque
la constante de phase β passe par zéro. La figure 3.28 trace l’évolution de l’indice de réfraction.
Comme pour la dispersion, le début d’ouverture de gap est visible avec application d’un champ
continu.
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Figure 3.28 – Evolution fréquentielle de l’indice de réfraction paramétré par la tension pour un
déphaseur comportant deux cellules.

3.3.3.4 Extraction des paramètres effectifs avec une commande en tension

Par analogie avec l’interaction d’une onde plane et d’un matériau volumique, l’interaction d’un
mode TEM avec une structure unidimensionnelle peut être décrite par des paramètres constitutifs
effectifs [89]. Les paramètres effectifs εeff et µeff ont été extraits à partir des mesures selon la
méthode décrite au paragraphe 3.3.1. Dans notre cas, il apparâıt essentiel de les calculer afin
de pouvoir interpréter l’apparition d’une bande interdite lorsque la structure est polarisée.

Figure 3.29 – Dispersion de la permittivité effective pour différentes tension, le déphaseur com-
portant deux cellules.

Les figures 3.29 et 3.30 tracent la dispersion des paramètres effectifs complexes pour différentes
tension de polarisation. D’un point de vue physique, de par la répartition du champ électrique
dans les lignes coplanaires, la permittivité négative est synthétisée par les inductances en shunt qui
jouent le rôle d’un réseau de fils dans la situation de métamatériaux volumiques. La perméabilité
négative est obtenue par les capacités série. La structure ne comportant pas d’éléments résonants,
la dispersion de la perméabilité ne se fait pas suivant une courbe de type Lorentz : la bande main
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Figure 3.30 – Dispersion de la perméabilité effective pour différentes tension, le déphaseur com-
portant deux cellules.

gauche obtenue présente alors une largeur importante. Il peut être remarqué que la permittivité
effective est moins sensible à la tension de commande que la perméabilité effective. En l’absence
de tension, les fréquences plasmas électrique et magnétique complexes sont égales : la condition
d’équilibre est respectée. Cette égalité n’est plus vraie lors de l’application d’une tension ; nous
montrons ici la grande sensibilité de la condition d’équilibre. Concrètement, cela signifie que la
variation de la capacité en shunt (CRH) n’arrive plus à compenser celle en série (CLH). Cela
s’explique par le fait que CRH est obtenu par la somme de deux capacités : la capacité distribuée
de la ligne et la CID localisée. Lors de l’application d’un champ continu, la capacité linéique de
la ligne ne varie pas en raison de la distance ligne / masse de 80µm. La capacité shunt quant à
elle est bien accordable, mais sa valeur capacitive étant moindre que celle ramenée par la ligne, la
détérioration de la condition d’équilibre s’explique bien.
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Conclusion

Deux types de lignes de transmission accordables ont été réalisés. Tout d’abord, le fait de placer
un élément inductif en série et une capacité en shunt conduit à une courbe de dispersion classique
de type main droite. Les capacités mises en configuration shunt étant concrètement des varactors
ferroélectriques, la polarisation de cette ligne affecte la constante de phase du circuit L − C. En
plaçant un nombre important de cellules dans la direction de propagation, un déphasage différentiel
de 360̊ a été obtenu à la fréquence de 30 GHz pour une tension de polarisation de 40 Volts. Le
bénéfice d’un épaississement métallique sur les pertes d’insertion de la structure a également été
montré, contribuant ainsi à améliorer le facteur de mérite en basses fréquences essentiellement.

Enfin, en chargeant la ligne par son réseau dual, nous avons réalisé un déphaseur composite
équilibré. Il apparâıt cependant que la zone à indice nul se montre très sensible à l’application
d’une tension de polarisation. En effet, son augmentation rend la condition d’équilibre de plus
en plus difficile à conserver : une légère bande interdite vient s’ouvrir entre les deux branches de
dispersion. La perméabilité effective voit sa fréquence plasma évoluer avec l’augmentation de la
tension de polarisation. Cette grandeur étant dépendante de la valeur de la capacité montée en
série, nous avons vu que celle-ci peut-être aisément commandée en tension. En revanche, concer-
nant la permittivité effective qui est le reflet de la capacité montée en shunt additionnée à la valeur
capacitive linéique de la ligne, nous avons rencontré beaucoup plus de difficultés pour l’obten-
tion d’une commande en tension ; cela est du à l’impossibilité de commander la capacité linéique
de la ligne. Or, l’obtention d’un mode composite équilibré n’est vérifié qu’à la condition d’avoir
des fréquences plasmas électriques et magnétiques complexes égales. Cette condition, satisfaite en
l’absence de champ continu, devient plus difficile à remplir avec une commande en tension où la
fréquence plasma de la perméabilité effective crôıt plus rapidement que celle de la permittivité
effective.



96 Déphaseurs à retard / avance de phase



CHAPITRE 4

ACCORDABILITÉ APPLIQUÉE À UN MÉTAMATÉRIAU TYPE

FILTRE NOTCH

Une application de type filtre notch accordable à base de film mince ferroélectrique est abordée

dans ce chapitre. Afin de minimiser les pertes diélectriques amenées par le film, nous avons procédé

à une étape de gravure afin de ne laisser la couche ferroélectrique que sous les éléments d’accord.

La structure se compose d’une ligne microruban chargée par deux résonateurs à anneaux fendus.

Leur gap consiste en deux capacités interdigitées sous lesquelles se trouve le film ferroélectrique

gravé. Afin d’amener une tension de polarisation continue sur ces éléments d’accord, un circuit de

polarisation est étudié et fabriqué.

La campagne de mesures effectuée confirme les résultats obtenus par simulation.
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4.1 Etude théorique

4.1.1 Choix technologique : la ligne microruban

L’objectif visé ici est de coupler une ligne de transmission à une structure de type résonateur
à anneau fendu (SRR). A sa fréquence de résonance, celui-ci va piéger l’énergie faisant alors ap-
parâıtre une réjection dans le coefficient de transmission de la ligne. La réjection est accordée par
la modification de la capacité du gap de l’anneau à l’aide d’un film mince ferroélectrique. Cette
étude se fera dans la bande Ku (12-18 GHz). Des études similaires, réalisées à basses fréquences (3
GHz), montrent une accordabilité possible à base de diodes varactors [90, 91].

Pour des raisons pratiques, les anneaux et la ligne de transmission doivent se trouver sur un
même plan. Cela permet en effet de pouvoir appliquer la tension de polarisation sans trop de
difficultés. Afin de pouvoir exciter les anneaux, le champ magnétique doit les attaquer perpen-
diculairement. La plupart des lignes de transmission possèdent un champ magnétique s’enroulant
autour du conducteur central. La technologie coplanaire peut être écartée en raison de la disposition
des plans de masse à proximité de celui-ci. Notre choix se porte donc sur la ligne microruban.

Figure 4.1 – (a) Schéma en coupe d’une ligne microruban. (b) Répartition du champ électrique
et (c) du champ magnétique dans la ligne.

La figure 4.1(b)(c) illustre la répartition des champs de la ligne microruban. Le champ
→
H

s’enroule bien autour du conducteur central, permettant une excitation magnétique perpendiculaire
au plan du substrat.

Les équations d’analyse et de synthèse de la ligne microruban ont été formulées par E. O.
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Hammerstad en 1975 [92].

Formules d’analyse
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avec Z0 = 120πΩ (impédance du vide), εr permittivité relative du substrat, h et w respectivement
hauteur du substrat et largeur de métallisation du ruban conducteur (figure 4.1(a)).

Formules de synthèse
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avec : 
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Zc impédance caractéristique de la ligne, voulue dans notre cas à 50Ω.

En considérant un substrat de saphir de permittivité relative εr = 9.4 et de hauteur h=500 µm,
la largeur du conducteur central w est calculée à 500 µm pour obtenir une impédance caractéristique
Zc valant 50Ω. La valeur de permittivité effective εeff vaut 6.3 dans ce cas.

Sur la figure 4.2(a) est représentée la structure ligne de transmission microruban avec les SRRs.
Nous avons choisi de placer un anneau de chaque côté de la ligne afin d’obtenir une meilleure
réjection. La représentation vectorielle du champ magnétique montre bien un enroulement autour
des SRRs. La figure 4.2(b) indique que le gap de chaque anneau est divisé en deux parties, ceci
afin d’éviter de créer un court circuit lors de l’application d’une tension de polarisation aux bornes
des capacités. Nous pouvons également remarquer que le film mince ferroélectrique de BST n’est
présent que sous les capacités, ceci afin de minimiser les pertes, notamment au niveau de la ligne
de transmission.
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Figure 4.2 – (a) Excitation des anneaux par le champ magnétique de la ligne microruban. La
distance de couplage entre la ligne et un anneau vaut 50 µm. Les côtés extérieur et intérieur de
l’anneau mesurent respectivement 940 µm et 800 µm. (b) Vue agrandie des capacités interdigitées.
Chaque CID comprend 5 doigts longs de 10.5 µm, larges de 3 µm et espacés de 1 µm. La partie
bleue est le film mince (300 nm) ferroélectrique microstructuré, présent uniquement sous les CIDs.

Figure 4.3 – (a) Paramètre S21 de la structure représentée sur la figure 4.2. La courbe « toutes
pertes » signifie que la simulation inclut les pertes métalliques et diélectriques, la courbe « pertes
métalliques » n’inclut que la conductivité finie de l’or (tanδ du BST=0) et la courbe « sans perte »
n’inclut pas de pertes diélectriques et le métal est un conducteur parfait. (b) Tracé de la perméa-
bilité effective pour ces trois cas, extraite à partir des simulations par inversion de Fresnel.

Sur la figure 4.3(a) sont tracés les paramètres S21 de la structure pour trois cas de figure : la
structure réelle avec toutes ses pertes, annulation des pertes diélectriques puis sans aucune perte.
Nous pouvons remarquer la grande influence des pertes diélectriques du film de BST (ici le calcul
est effectué avec tanδBST=0.1) sur le niveau de réjection et son facteur de qualité. La perméabilité
effective est tracée sur la figure 4.3(b). Nous retrouvons l’évolution classique de type Lorentz des
structures résonantes à base de SRRs.

La carte des courants surfaciques des SRRs à leur fréquence de résonance est tracée figure 4.4.
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Figure 4.4 – Carte des courants surfaciques à la fréquence de résonance du SRR, soit 15.3 GHz.

Les courants tournent dans un même sens. Cette absence de « nœud » indique qu’il s’agit du mode
de résonance fondamental.

Le substrat utilisé est du saphir mesurant 1 × 1 × 0.05 cm3. Le film de Ba0.5Sr0.5TiO3 est
déposé par voie sol-gel et mesure 0.3 µm d’épaisseur. Sa permittivité relative est supposée égale à
300 et sa tangente de pertes à 10−1.

4.1.2 Intégration d’un circuit de polarisation

Figure 4.5 – Circuit de polarisation réalisé dans la référence [93] d’un prototype résonnant à 2.2
GHz.
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Lors de la phase de caractérisation du prototype, il est nécessaire d’appliquer une tension de
polarisation continue aux bornes des capacités afin de modifier la permittivité relative du film
de BST, tout en prenant garde à ne pas perturber le fonctionnement de la structure à accorder.
Un exemple de circuit de polarisation est donné figure 4.5 [93]. Ici, des inductances permettent le
passage du courant continu et stoppent la partie alternative (ZL = jωL). Ce prototype fonctionne
en bande S (2-4 GHz). Dans notre cas, l’utilisation de composants localisés n’est pas envisageable
en bande Ku.

Figure 4.6 – Géométrie d’un stub placé en shunt. Le suffixe e indique une dimension effective [94].

La solution retenue est de connecter deux lignes d’accès sur chaque anneau. Celles-ci sont
choisies de largeur fine (5µm) afin d’augmenter l’effet selfique. A une longueur valant λg/4, ces
lignes sont chargées par un stub d’impédance d’entrée nulle [94, 95]. Ainsi, le signal alternatif est
stoppé et le continu peut passer. Pour des raisons de manque de place sur le substrat, deux types
de stubs sont mis en œuvre. Un stub radial (représenté figure 4.6), pour lequel l’angle Φ vaut 90̊
et un autre de type « demi-lune » pour lequel Φ vaut 180̊ .

La formule d’évolution fréquentielle de l’impédance d’entrée du stub est donnée par l’équation
(4.5) [94] :

Zin = −jZ0 (rie) cot (krie, kroe) (4.5)

avec :
cot (krie, kroe) =

N0 (krie) J1 (kroe)− J0 (krie)N1 (kroe)
J1 (krie)N1 (kroe)−N1 (krie) J1 (kroe)

(4.6)

Z0 (rie) =
120πh
rieΦ
√
εr

(4.7)
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où Ji et Ni sont respectivement les fonctions de Bessel et de Neumann (ou fonctions de Bessel de
deuxième espèce) d’ordre i, k nombre d’onde valant 2π/λ et h l’épaisseur du substrat.

Pour des dimensions (en utilisant les notations de la figure 4.6) Wg = 5µm, roe = 800µm,
rie = Wg/ (2× sin {Φ/2}) et h = 500µm, nous obtenons la courbe de dispersion tracée figure 4.7
pour deux angles Φ valant 90̊ et 180̊ .

Figure 4.7 – Evolution fréquentielle de l’impédance d’entrée du stub calculée suivant l’équation
(4.5) pour deux valeurs de Φ différentes.

A la fréquence de résonance de la structure, soit 15.3 GHz (figure 4.3(a)), l’impédance d’entrée
des stubs est bien nulle. Notons tout de même leur caractère très dispersif. En effet, la polarisation
par stub est généralement utilisée pour des composants faible bande (amplificateur, oscillateur)
[96]. Une augmentation de leur plage de fonctionnement est obtenue avec une augmentation de Φ,
conformément à l’équation (4.7).

4.1.3 Simulations électromagnétiques du dispositif complet

La figure 4.8 représente le circuit complet simulé sous HFSS. Les lignes d’accès connectées aux
anneaux sont en λ/4 et mesurent 2.1 mm. Un stub ayant un angle Φ de 90̊ est connecté radialement
à une ligne de polarisation et un deuxième avec Φ mesurant 180̊ est placé en bout de l’autre ligne.
Ces stubs ayant une impédance d’entrée Zi nulle à la fréquence de résonance des anneaux, le
courant alternatif sera stoppé à leur niveau. Des lignes de longueurs arbitraires peuvent donc être
placée après les stubs. Ces lignes se rapprochent du bord de l’échantillon et sont terminées par
des plots métalliques mesurant 100 × 100 µm2 pour permettre de souder les micro-fils servant à
l’application de la polarisation continue.

Le résultat théorique du paramètre de transmission S21 est tracé figure 4.9(a). En basse fré-
quences, le comportement général se trouve perturbé. En effet, aux environs de 10 GHz, les stubs
ne remplissent pas leur rôle (voir la dispersion d’impédance tracée figure 4.7) et le courant voit
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Figure 4.8 – Conception de la structure avec son circuit de polarisation simulée sous HFSS.

Figure 4.9 – (a) Paramètre S21 calculé avec le circuit de polarisation (figure 4.8) (b) Illustration
de l’accordabilité obtenue en supposant une variation de 45% de la permittivité relative du BST.

donc la possibilité de se propager sur toute la longueur des lignes de polarisation. En revanche,
à 15 GHz, la réjection due à la résonance des anneaux est bien conservée, sans perturbation. Le
niveau de réjection ainsi que sa fréquence de résonance restent inchangés. Les stubs remplissent
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bien leur rôle au voisinage des 15 GHz.

Figure 4.10 – Carte des courants surfaciques à 15.3 GHz du dispositif complet.

Figure 4.11 – Comparaison entre le paramètre S21 du dispositif classique ayant ses plots non reliés
et celui du dispositif ayant ses « pads » connectés entre eux.
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La figure 4.9(b) représente la variation de fréquence de résonance ∆Fr que l’on obtient en
supposant un changement de permittivité relative de 45% du BST sous une tension de polarisation
de 30 Volts. Le BST étant supposé à la permittivité εr de 300 à 0 Volt, cela donnerait une valeur
εr de 165 sous 30 Volts. Dans ce cas, le décalage fréquentiel ∆Fr vaudrait 1.2 GHz.

La figure 4.10 représente la carte des courants surfaciques à la fréquence de 15.3 GHz. Le mode
fondamental du SRR est bien conservé. Le courant est stoppé au niveau des accès de la polarisation
continue : quasiment aucun courant ne remonte vers les plots de polarisation situés après les stubs.
Les fortes concentrations de courant sur les lignes d’accès sont dues à une représentation de la
grandeur considérée en Ampères par unité de surface.

Figure 4.12 – Carte des courants surfaciques à 15.1 GHz du dispositif complet avec les motifs de
polarisation reliés.

Afin de tester véritablement l’isolation des plots de polarisation vis à vis du signal fyperfré-
quences, une simulation a été effectuée en les connectant. Sur la figure 4.11 est tracée la comparaison
entre « pads » reliés et non reliés. Nous observons que la réjection est toujours présente avec un
niveau sensiblement identique. Seule une différence de 200 MHz peut être notée sur la fréquence
de résonance.

La carte des courants surfaciques est reportée sur la figure 4.12. Seul un courant de très faible
valeur traverse la connection entre les deux pads. Nous pouvons en conclure une bonne isolation
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de la partie hyperfréquences grâce aux stubs.

4.2 Réalisation technologique

4.2.1 Gravure du BST

Figure 4.13 – (a) Réalisation des plots de BST et (b) conservation des marques d’alignement
après une attaque à l’acide chlorhydrique.

Le dépôt du film mince de Ba0.5Sr0.5TiO3 s’effectuant par voie sol-gel, l’ensemble du substrat
est donc recouvert. La première étape consiste alors à microstructurer le film ; c’est à dire graver
le matériau pour n’en laisser qu’aux endroits où l’on exploite ses propriétés d’agilité, à savoir
sous les CIDs. Compte tenu des dimensions inter-doigts des CIDs (1 µm), nous avons opté pour
une réalisation au masqueur électronique. Seuls les endroits où seront définis des « plots » de
BST ont été effectués par voie optique. La résine positive utilisée est de la S1818 (vitesse : 3000
tours/minute, accélération : 3000 tours/minute/seconde, temps : 12s, recuit sur plaque à 110̊ C
durant 1 minute) avec une épaisseur désirée de 2 µm. La révélation se fait classiquement au MF319
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après une exposition aux UV de 5 secondes. Les premières attaques, de type chimiques, ont été
conduites avec de l’acide chlorhydrique (HCl). La figure 4.13 montre le résultat obtenu après deux
heures d’attaque avec de l’HCl non dilué à température ambiante. Nous remarquons que le film de
BST ne se grave pas. Pire, la résine ne tient pas dans le temps comme le montre le décollement d’un
plot de protection ou des marques d’alignement. Une solution d’attaque physique à été essayée en
soumettant l’échantillon à un plasma de CHF3/Ar (débit 30/20, puissance 250 Watts et pression
70 mTorr) [97]. Ici encore, le BST se grave difficilement et la résine protégeant les plots se trouve
grillée, ce qui empêche de la retirer après attaque.

Figure 4.14 – (a) BST gravé avec succès suite à une attaque à l’acide fluorhydrique. (b) Sous
gravure importante si l’échantillon est trempé trop longtemps dans la solution d’attaque.

La solution, trouvée avec l’aide de Xavier Mélique, ayant donnée des résultats satisfaisants est
une attaque à l’acide fluorhydrique (HF). La figure 4.14(a) montre le bon déroulement de la gravure
après une attaque à l’HF dilué (1 volume de HF pour 5 volumes d’eau). Le temps de gravure est
généralement inférieur à la minute (la figure 4.14(b) illustre un problème de sous-gravure si l’état de
la résine n’est pas contrôlée durant l’attaque). Il est à noter qu’un léger film résiduel persiste après
l’attaque. Nous avions essayé dans un premier temps de le retirer au plasma CHF3/Ar avec une
exposition de courte durée (en rencontrant tout de même les problèmes précédemment évoqués).
Nous nous sommes rendus compte par la suite que ce résidu peut être simplement retiré à l’acétone.

4.2.2 Finalisation du prototype

Le BST étant gravé, il est désormais possible de passer à l’écriture du dernier niveau : la ligne
microruban, les anneaux fendus ainsi que le circuit de polarisation. Un dépôt de résine électronique
bi-couche EL13% (vitesse : 3000 tours/minute, accélération : 1000 tours/minute/seconde, temps :
10s, recuit sur plaque à 80̊ C durant 1 minute puis à 190̊ au four durant 25 minutes, épaisseur de 650
nm) / PMMA 495K (vitesse : 2800 tours/minute, accélération : 1000 tours/minute/seconde, temps :
10s, recuit sur plaque à 80̊ C durant 1 minute puis à 190̊ au four durant 25 minutes, épaisseur de
65 nm) est effectué. Pour permettre l’évacuation des charges au masqueur électronique (le substrat
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de saphir employé est isolant), un film de 50 Å de germanium est déposé sur la résine. Même avec
cette précaution des problèmes apparaissent, et en particulier sur les fines lignes de polarisation.
La figure 4.15 montre les déviations engendrées par une mauvaise évacuation des charges.

Figure 4.15 – Illustration des problèmes rencontrés lors de l’écriture au masqueur électronique
dûs à une mauvaise évacuation des charges.

Figure 4.16 – (a) Cliché optique des CIDs (b) Cliché MEB illustrant la gravure abrupte du film
de BST.

Le problème est résolu en séparant le dernier niveau en deux parties distinctes. Sur un niveau,
nous plaçons les plus gros motifs (ligne microruban, stubs de polarisation et anneaux) et sur
l’autre les plus fins (doigts des CIDs et lignes de polarisation). Ainsi, les charges accumulées lors de
l’écriture des gros motifs ne perturbent plus l’écriture des plus fins. Cependant, des problèmes de
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Figure 4.17 – Raccord des micro-coupures par des dépôts de platine sur les lignes de polarisation
au FIB.

Figure 4.18 – Cliché photographique du prototype achevé.
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raccord de champs lors de l’écriture au niveau des lignes de polarisation persistent. Ce défaut étant
récurrent après plusieurs essais, nous avons décidé de passer à l’étape de métallisation (500 Å de
chrome et 5000 Å d’or). Les photos de la figure 4.16(a)(b) montrent les CIDs après métallisation.
Le cliché MEB nous renseigne sur la manière abrupte dont s’effectue la gravure du film de BST,
la métallisation ayant du mal à franchir la « marche ».

Pour assurer la continuité électrique du signal de polarisation, les micro-coupures des lignes sont
rectifiées par des dépôts de platine en utilisant le FIB (Focused Ion Beam) disponible à l’IEMN et
mis en œvre par David Troadec. La figure 4.17 montre le cliché d’un dépôt.

La figure 4.18 représente quant à elle un cliché photographique de la structure complète.

4.3 Caractérisation hyperfréquence

4.3.1 Résultats expérimentaux

Figure 4.19 – (a) Prototype avec l’ensemble des connexions permettant le branchement sur une
alimentation continue. (b) Illustration du montage caractérisé à l’aide d’une cellule de mesure
microruban.

Afin de pouvoir effectuer la caractérisation du circuit sur substrat de saphir sous tension, il est
nécessaire de raccorder les plots de polarisation à l’alimentation continue. Une étape supplémentaire
de fabrication d’un porte substrat est donc requise. Dans ce but, un circuit imprimé classique sur
époxy de 6 mm de large et 3 cm de long a été fabriqué. Sur ce dernier, des pistes métalliques se
terminent par des plots élargis sur lesquels on soude les fils reliés à l’alimentation. La figure 4.19(a)
illustre le montage final. L’échantillon de saphir contenant les motifs à caractériser est déposé sur
le substrat d’époxy. La technologie étant de type microruban, le plan de masse inférieur isole les
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circuits sur saphir et époxy. Des micro-fils d’or sont soudés, partant des plots de polarisation vers
les pistes du circuit imprimé. Une illustration de l’échantillon sous test est donnée sur la figure
4.19(b).

Figure 4.20 – Résultats expérimentaux du paramètre de transmission S21 en prenant la tension
de polarisation comme paramètre.

Les résultats expérimentaux sont montrés sur la figure 4.20. Notons tout d’abord qu’en l’absence
de polarisation, la réjection se trouve à la fréquence de 16.83 GHz. Ce décalage fréquentiel s’explique
par une faible reproductibilité des dépôts de couches minces par méthode sol-gel, notamment par
des variations d’épaisseur de couche ou de constante diélectrique. Dans le cas présent, la mesure de
l’épaisseur du film à l’aide d’un profilomètre vaut 260nm. Un autre problème viendrait aussi d’une
constante diélectrique plus faible que la valeur de 300 supposée lors des simulations. La valeur de
l’angle de pertes, quant à elle, semble bien être aux alentours de 10−1, comme l’atteste le niveau
mesuré de la réjection. Lors de l’application d’une tension continue, le pic initialement à 16.83
GHz se décale vers les fréquences plus élevées de manière non linéaire. Par exemple, le décalage
observé entre l’absence de polarisation et une tension de 10 Volts ne vaut que 50 MHz. En effet,
nous avons vu dans le chapitre 2 que les courbes de type C(V) ne présentent pas un fort contraste
de permittivité pour ces faibles valeurs de tension. En revanche, lors de l’application d’une tension
de 30 Volts, le pic de résonance se décale à la fréquence de 17.94 GHz (∆f = 1.1 GHz), soit une
agilité en fréquences de 6.5%. Ces résultats ont fait l’objet d’une communication orale en conférence
internationale [98].

Concernant les caractéristiques du film mince de BST, de nouvelles simulations ont été lancées
en prenant en compte l’épaisseur réelle du film, soit 260nm. La figure 4.21 indique un bon accord
entre mesures et simulations pour une valeur de ε′BST valant 200 en absence de tension. La per-
mittivité réelle attendue étant de 300, nous pouvons noter ici un écart important avec la valeur
obtenue. Sous une tension de 30 Volts, ε′BST vaut 90. L’accordabilité du film de BST dans ce cas
est de 55%, ce qui est supérieur aux valeurs déjà mesurées précédemment. La valeur de tanδ de
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la couche mince prise en compte pour ces simulations est de 0.18, ce qui est également nettement
supérieur à la valeur attendue.

Figure 4.21 – Extraction de la permittivité du film par une bonne concordance entre (a) mesures
et (b) simulations. En absence de tension, ε′BST=200 et sous 30 Volts ε′BST=90. Une valeur de tanδ
valant 0.18 est entrée pour ces simulations.

Ce niveau élevé de pertes entrâıne, outre un fort amoindrissement du niveau de réjection, une
impossibilité de passer dans les valeurs négatives de perméabilté effective. Sur la figure 4.22(a)-(b)
sont tracées les parties réelles et imaginaires de la structure comportant toutes ses pertes pour 0
Volt et 30 Volts. La partie réelle présente bien une allure de type Lorentz, caractéristique de ces
résonateurs, mais reste dans les parties positives. Lors de l’application d’une tension, la fréquence
plasma magnétique se décale vers les fréquences croissantes, avec une amélioration de l’amplitude
du Lorentz. Cela est dû au meilleur niveau de réjection du paramètre S21 sous 30 Volts. Si l’on ne
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prend en compte que les pertes métalliques (tanδBST=0), il est alors possible de passer dans les
valeurs négatives de perméabilité effective comme l’illustre la figure 4.22(c)-(d).

Figure 4.22 – (a)-(b) Respectivement parties réelles et imaginaires de la perméabilité complexe
de la structure comportant un film de BST avec ses pertes réelles, dans le cas correspondant à
une absence de polarisation (traits pleins bleus) et une polarisation de 30 Volts (pointillés rouges).
(c)-(d) Respectivement parties réelle et imaginaire de la perméabilité complexe de la structure
comportant un film de BST sans perte et sans tension de polarisation.

D’un point de vue physique, ce démonstrateur a permis de mettre en évidence la possibilité
de contrôler un dipôle magnétique par un dipôle électrique. En effet, la figure 4.23(a) assimile
le comportement d’un SRR isolé à un dipôle magnétique, comme le montre la répartition des
lignes de champ

→
H à sa fréquence de résonance. Cette répartition spatiale des lignes de champ

magnétique rappelle celle d’un aimant permanent. Une même représentation, mais cette fois avec
l’anneau couplé à la ligne de transmission, est donnée figure 4.23(b). Un comportement similaire
est identifié, avec une grande concentration de champ magnétique au niveau de la zone de couplage
ligne microruban / anneau. Le dipôle électrique quant à lui peut être identifié comme étant le film
mince de BST que l’on vient polariser par l’application d’une tension continue.

Il vient d’être publié récemment [99] un filtre basé sur le même principe d’accordabilité par
couche mince ferroélectrique de BST en bande S (3 GHz). Leur niveau de réjection est comparable
au notre. Une agilité de 12.5% est obtenue en appliquant une tension de 140 Volts.
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Figure 4.23 – (a) Illustration du dipôle magnétique par la représentation vectorielle du champ
magnétique dans un plan normal à un SRR isolé. (b) Même représentation que précédemment mais
en incluant le couplage par la ligne de transmission.
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Conclusion

Un filtre « notch » à base de métamatériaux a été réalisé et caractérisé dans ce chapitre. Les
étapes de conception ont montré qu’un couplage magnétique entre une ligne microruban et des
anneaux fendus introduit une réjection à la résonance des SRR. Nous avons cherché à accorder en
tension cette réjection.

D’un point de vue réalisation, pour minimiser les pertes diélectriques, il a été décidé de mi-
crostructurer le film de BST afin que celui-ci ne subsiste que sous les éléments accordables. Une
attaque à l’acide fluorhydrique permet de graver la couche mince. L’étape de métallisation des
motifs présentant des micro-coupures sur les lignes de polarisation, des dépôts localisés de platine
ont été effectués au FIB pour assurer la continuité électrique.

Les mesures ont montrées que la fonction d’agilité est bien mise en évidence avec un décalage
fréquentiel de la réjection, entre une absence de polarisation et une tension de 30 Volts, valant 1.1
GHz soit un facteur d’accordabilité de 6.5%.
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CHAPITRE 5

DISPOSITIFS DE ROUTAGE PAR RÉFRACTION NÉGATIVE

Dans ce chapitre, un métamatériau à indice de réfraction négatif est conçu et caractérisé. Celui-

ci est fabriqué à partir de réseaux plans dont l’inclusion élémentaire à la forme d’une lettre Ω. La

conception, effectuée par simulation full-wave sous HFSS, montre une dispersion main gauche en

bande X puis une main droite en bande Ku ; le tracé du diagramme de dispersion mettant en

évidence un état composite équilibré. Les dispositifs à caractériser sont insérés dans un guide bi-

plaque pour une excitation en onde plane. Un prototype de type slab est mesuré en transmission,

tandis qu’un autre taillé en forme de prisme permet de mettre en évidence les effets de sélection

angulaire.
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5.1 Principe de fonctionnement des réseaux Oméga

5.1.1 Omégas isolés ou interconnectés dans la direction transverse

La particule Oméga peut être vue comme la mise sur un même plan d’un réseau de fils et de
boucles de courant [100]. En polarisant la structure avec un champ électrique parallèle aux bras du
Ω et un champ magnétique normal au plan du substrat, on obtient un effet de permittivité et de
perméabilité négatives classiquement obtenues à partir de réseaux de fils et de boucles de courants
5.1.

Figure 5.1 – Représentation d’une cellule unité main gauche à base de lettres Oméga et sa pola-
risation associée.

La disposition « tête-bêche » des deux motifs limite l’effet de bianisotropie [101]. L’équation
(5.1) montre, par exemple dans le premier cas, qu’un champ électrique peut donner une réponse
magnétique lorsque le tenseur de bianisotropie ¯̄ζ n’est pas nul. Pour la lettre Ω, le champ

−→
E

étant parallèle aux bras, une différence de potentiel peut se créer aux bords des gaps des deux
« particules » et ainsi créer un courant dans chacune d’elles. Les courants circulant dans des sens
opposés annulent la réponse magnéto-électrique.

 ~B = ¯̄µ ~H + ¯̄ζ ~E
~D = ¯̄ε ~E + ¯̄ξ ~H

(5.1)

avec
−→
B induction magnétique et

−→
D déplacement électrique. ¯̄µ et ¯̄ε sont les tenseurs de permittivité

et de perméabilité, ¯̄ζ et ¯̄ξ sont les tenseurs de bianosotropie.

Il a été démontré que l’interconnexion des motifs dans la direction transverse à la direction de
propagation permet d’obtenir une large bande de propagation main gauche [102]. Afin de mieux
comprendre le phénomène, une approche sous forme de circuit équivalent est illustrée sur la figure
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5.2. Le Oméga, connu également sous le terme « inductance boucle » dans le domaine du Circuit
Intégré Monolithique Hyperfréquence (MMIC) [103], peut ainsi être décomposé en une somme de
trois inductances (deux bras plus la boucle). Le couplage « broad-side » des deux particules, de type
capacitif, est distribué sur les deux capacités placées à la jonction des deux bras et des boucles. Ce
schéma équivalent n’est pas sans rappeler celui d’une ligne de transmission composite main gauche
/ main droite abordé dans le chapitre 3. L’interconnexion des motifs Ω peut être assimilée à la
mise en shunt des éléments selfiques dans une structure main gauche guidée.

Figure 5.2 – Circuit équivalent décrivant la cellule unité à base de lettres Oméga couplées.

Des études ont été menées sur l’obtention d’un métamatériau 3D à base d’élements Ω [104, 105].
Afin d’obtenir le caractère isotrope, les inclusions élémentaires ont été déconnectées entre elles et
placées sur un cadre de symétrie cubique. L’effet de lentille est bien observé, au prix d’une bande
passante étroite et d’un niveau de transmission assez bas.

5.2 Conception d’un réseau composite équilibré

5.2.1 Simulation du diagramme de dispersion

La cellule élémentaire du réseau Ω a été simulée à l’aide du logiciel HFSS. La figure 5.3 montre
la modélisation de la cellule ainsi que les conditions aux limites appliquées. Afin de créer les effets
de périodicité, des conditions de type « conducteur électrique parfait » (Perfect Electric Conduc-
tor : PEC) sont appliquées dans la direction transverse de propagation. Celles-ci se comportant
comme des miroirs électriques, il en résultera un réseau infini de particules Ω interconnectées. Des
conditions de type « conducteur magnétique parfait » (Perfect Magnetic Conductor : PMC) sont
définies suivant l’orientation du champ magnétique. P1 et P2 sont les ports d’excitation de la
structure.

La figure 5.4 résume les dimensions intervenant dans la conception de la cellule. Afin de fabri-
quer un prototype à un coût raisonnable, le choix s’est porté sur une technologie « Printed Circuit
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Figure 5.3 – Cellule élémentaire simulée sous HFSS avec ses conditions aux limites.

Board » (PCB). Le métal utilisé sera donc du cuivre et le substrat de l’époxy dont les caractéris-
tiques diélectriques sont une permittivité réelle ε′ de 4 et une valeur de tanδ de 2×10−2. La largeur
des métallisations w tout comme la largeur du gap g valent 0.5 mm. Le rayon interne de la boucle
R est de 1.1 mm. Le substrat mesure 0.8 mm d’épaisseur et les métallisations en font 35 µm. La
hauteur, ainsi que la longueur L de la cellule, mesurent 3.9 mm. Des distances d’accès a, choisies
ici arbitrairement égales à L, sont placées de part et d’autre de la cellule afin de pouvoir exciter la
structure à l’aide d’une onde plane.

Les paramètres S de la structure simulée sont tracés sur la figure 5.5. Sur la figure 5.6(a), les
variations fréquentielles de la constante de propagation γ sont reportées. La constante de phase
β est négative dans la gamme de fréquences 8-12.8 GHz, indiquant un antiparallélisme entre le
vecteur d’onde et le vecteur de Poynting : la propagation est main gauche. De 12.8 à 18 GHz, la
propagation est droitière. La dispersion est composite équilibrée : la jonction des deux branches se
fait sans bande interdite et le point d’indice nul se situe à 12.8 GHz, visible sur la figure 5.6(b).

La condition d’équilibre possède une grande sensibilité aux variations de l’épaisseur du substrat,
régissant le couplage capacitif entre les deux particules Ω. Ainsi, la figure 5.7 montre les variations
fréquentielles de la constante de propagation complexe et de l’indice d’une structure possédant une
épaisseur de substrat d valant 1mm (au lieu de 0.8mm précédemment). Une bande interdite de
plus de 1 GHz apparâıt entre les deux branches de dispersion, cassant ainsi le caractère composite
équilibré du dispositif.
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Figure 5.4 – Dimensionnement de la structure simulée.

Figure 5.5 – Paramètres S de la cellule unitaire simulée.
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Figure 5.6 – (a) Diagramme de dispersion et (b) indice de réfraction de la structure simulée.

Figure 5.7 – (a) Diagramme de dispersion et (b) indice de réfraction d’une structure possédant
une épaisseur de substrat de 1mm.

5.2.2 Extraction des paramètres effectifs

L’extraction des paramètres effectifs se fait à l’aide de la méthode d’inversion des relations de
Fresnel. Leurs évolutions fréquentielles sont tracées sur la figure 5.8. La dépendance fréquentielle
de la permittivité peut être décrite par un modèle de Drude, avec toutefois la superposition d’une
résonance aux alentours de 8 GHz mais restant dans les valeurs négatives. La perméabilité effective
présente un pic négatif à la fréquence de résonance, s’accompagnant d’un pic de la partie imaginaire.
Les fréquences plasma électrique Fpe et magnétique Fpm sont égales, et coupent l’axe des abscisses
à la fréquence de 12.8 GHz.

Les variations fréquentielles de l’impédance sont reportées sur la figure 5.9. Il apparâıt que
l’adaptation parfaite de la structure dans une large gamme de fréquences est difficile ; un seul point
fréquentiel (8.3 GHz) présente une partie réelle d’impédance normalisée égale à 1. Deux résonances
peuvent être distinguées : la première en début de bande main gauche et la seconde en début de
bande main droite.
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Figure 5.8 – (a) Permittivité effective et (b) perméabilité effective de la structure composite
équilibrée simulée.

Figure 5.9 – Impédance normalisée (Z/Zair ) de la structure simulée en fonction de la fréquence.

5.2.3 Synthèse à l’aide de formules analytiques

En considérant les dimensions géométriques de la figure 5.4, il est possible d’approximer la
fréquence angulaire de résonance magnétique ω0 de la boucle de courant du Ω par l’équation (5.2) :

ω0 =
1√
LC

(5.2)

avec L inductance de la boucle de courant et C la capacité totale apportée par le couplage « broad-
side » des particules Ω.

En utilisant un modèle de capacité plan, la capacité totale C peut être décrite selon (5.3) :
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C =
1
2
Cg =

1
2
ε0εrw

d

(
π

2R+ w

2
− g

2

)
(5.3)

où Cg est la capacité entre 2 demi-anneaux circulaires des boucles de courant, ε0 et εr respective-
ment la permittivité effective du vide et du substrat. Les effets de bord ne sont pas pris en compte
dans cette formule.

L’inductance L de la structure est donnée par (5.4) :

L =
µ0πR

2

d
(5.4)

La relation entre la fréquence plasma magnétique ωpm et la fréquence de résonance ω0 est
exprimée par (5.5) [8] :

ωpm =
ω0√

1− πR2

S

(5.5)

où S est la surface de la cellule unité.

La fréquence plasma électrique peut être décrite par la formule (5.6) introduite par J. Pendry
[106] :

ωpe
2 =

2πc2

L2 × ln
(
L

r

)
εr

(5.6)

où c est la vitesse de la lumière dans le vide et r le rayon du fil métallique.

La fréquence plasma électrique ωpe augmente donc avec le rayon du fil r. Dans notre cas, la
section du fil est rectangulaire alors que le modèle original de Pendry la considérait circulaire. La
tendance reste cependant inchangée [107], ωpe augmentant avec la largeur de métallisation w. Par
conséquent, le fait de réduire la dimension w fait augmenter ωpm et diminuer ωpe, permettant ainsi
de satisfaire la condition d’équilibre.

L’application numérique en utilisant les dimensions de la structure composite équilibrée simulée
donne une capacité C de 44.17 fF, une inductance L de 5.97 nH et une fréquence de résonance F0 de
9.8 GHz. Les fréquences plasmas magnétique et électrique valent respectivement 11.31 GHz et 10.7
GHz. Les ordres de grandeurs sont corrects, avec cependant un écart plus important concernant
Fpe. Cela peut s’expliquer par la différence géométrique du réseau de fils utilisé entre le modèle et
la simulation.

5.2.4 Accordabilité de la structure

Comme il a été vu dans le chapitre 3, la grande difficulté d’accorder une structure composite
équilibrée est de conserver l’égalité Fpe = Fpm. Concrètement, l’agilité peut être introduite en
faisant varier la capacité C de l’équation (5.3) en introduisant soit des variations géométriques de
la structure ou par un changement de la permittivité du substrat εr [108]. Selon les équations (5.5)
et (5.6), un changement de εr induira un décalage de Fpm et Fpe dont les évolutions suivent l’inverse
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de la racine carré de la permittivité du substrat. Evoluant donc tous deux en 1/
√
εr ; la condition

d’équilibre est indépendante de la permittivité du substrat. Une vérification est faite à l’aide de
simulations, montrant bien une conservation du caractère composite équilibré sur la figure 5.10.
D’un point de vue pratique, le changement de permittivité de la couche intermédiaire entre les deux
anneaux ne peut être réalisé à partir de films minces ferroélectriques. En effet, la capacité dominante
étant celle ramenée par les deux boucles en regard, contrôler celle du gap g de chaque particule
n’apportera aucune variation conséquente. De même, déposer un film ferroélectrique sur toute la
surface du substrat et appliquer une tension (en dehors du fait que le champ continu devra être
démesurément élevé), n’affectera en rien la dispersion de la structure au vue des dimensions mises
en jeu (environ 0.3µm pour le film mince contre 0.8mm d’épaisseur de substrat). En revanche, un
contrôle est possible en modifiant par l’application d’un champ magnétique extérieur l’orientation
des molécules d’un cristal liquide infiltré dans le substrat [109].

Figure 5.10 – Dépendance fréquentielle de la constante de phase en prenant la permittivité du
substrat comme paramètre.

5.2.5 Simulation d’un réseau taillé en prisme

La loi de Snell-Descartes décrit le comportement d’une onde à l’interface de deux milieux :
suivant l’angle de réfraction obtenu par l’énergie à la sortie du dispositif, il est possible de remonter
à la valeur d’indice du matériau. Ce phénomène est mis en évidence à l’aide de simulations HFSS,
celles-ci ayant été effectuées dans le cadre de la thèse de Fuli Zhang.

La figure 5.11 représente la conception du prisme sous HFSS. La cellule unité comportant deux
particules Ω étudiée précédemment est ici dupliquée plusieurs fois afin d’obtenir un prisme « mas-
sif ». L’onde d’excitation est envoyée sous incidence normale par rapport à la première interface du
prisme. Les conditions aux limites sont de type PEC dans la direction transverse de propagation
afin de créer, comme vu auparavant, un miroir électrique permettant l’interconnexion des motifs.
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Figure 5.11 – Conception du prototype en prisme sous HFSS ainsi que les conditions aux limites
appliquées.

Afin d’exciter la structure à l’aide d’une onde plane, deux volumes de matériaux absorbants (en
bleu sur la figure) sont insérés. En simulation, ce matériau est synthétisé en entrant des valeurs de
tangentes de pertes diélectrique et magnétique élevées (valant 5 dans le cas présent).

La figure 5.12(a) représente l’amplitude du champ électrique à la fréquence de 10 GHz. La
simulation d’une cellule unitaire, dont le diagramme de dispersion a été donné figure 5.6(a), permet
de conclure à une propagation main gauche de 8 à 12.8 GHz. Conformément à cette simulation,
le prisme réfracte l’onde négativement à sa seconde interface. Ceci montre sans ambigüıté que le
métamatériau peut être homogénéisé sous la forme d’un milieu doublement négatif. A la fréquence
de 12.8 GHz, c’est à dire au point de jonction entre les deux branches de dispersion gauche et
droite, l’indice est nul. La figure 5.12(a) illustre donc une onde réfractée suivant la normale à la
seconde interface du prisme. Pour finir, l’amplitude du champ électrique à la fréquence de 15 GHz
est tracée dans l’insert (c) de la même figure. Conformément à la prédiction de la dispersion d’une
cellule unitaire, l’angle de réfraction de l’onde montre ici un milieu doublement positif.

La forte désadaptation du milieu est également mise en évidence par ces simulations ; particu-
larité prédite au préalable par le tracé de l’impédance normalisée pour une cellule unitaire (figure
5.9). Il est visible sur le tracé des cartes en amplitude de la figure 5.12 que le champ électrique
rencontre certaines difficultés à pénétrer à l’intérieur du prisme. La forte réflexion à l’interface
d’entrée du dispositif en est l’illustration. Le niveau de l’onde réfractée est donc fortement atténué.
La bande main droite possédant un niveau d’adaptation moins favorable que la bande main gauche,
l’amplitude du champ électrique à la fréquence de 15 GHz est par conséquent plus faible qu’à 10
ou 12.8 GHz.
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Figure 5.12 – Simulation du prototype en prisme sous HFSS. Les cartes de champ présentées
représentent l’amplitude du champ électrique (a) à 10 GHz (b) à 12.8 GHz (c) et à 15 GHz.

5.3 Fabrication d’un prototype

5.3.1 Inconvénients liés au choix du substrat

La solution technologique retenue est de type « Printed Circuit Board » (PCB). Dans une op-
tique de minimisation des coûts, notre choix s’est porté sur un substrat de type FR4 Epoxy. Ce
type de matériau convenant tout à fait aux applications habituelles basses fréquences de l’élec-
tronique, il en est autrement pour les micro-ondes. Rappelons les caractéristiques diélectriques de
l’époxy : une permittivité réelle εr de 4.0 et une tangente de pertes tanδ de 2 × 10−2. La figure
5.13 illustre la différence en terme de niveau de transmission entre un substrat FR4 Epoxy et un
substrat Rogers TMM4 (εr=4.5 et tanδ= 2× 10−3). Le paramètre S21 avec le substrat TMM4 se
révèle bien meilleur que le FR4, ce à quoi l’on pouvait s’attendre étant donné le facteur 10 entre
leurs tangentes de pertes respectives. Le décalage en fréquences de la bande passante s’explique
par la différence de valeurs entre les deux permittivités réelles. A titre d’exemple, un prototype à
base de particules Ω fabriqué via une technologie BCB (benzocyclobutène) et caractérisé en bande
millimétrique montre un faible niveau de pertes (moins de 0.5 dB/cellule) [110].

De plus, les motifs Ω doivent être alignés afin de reproduire le couplage capacitif « broad-side »
décrit en simulation. Cela requiert donc une étape d’alignement. Celle-ci ne pouvant être faite de
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manière optique (les substrats ne sont pas transparents), une méthode originale est présentée dans
la partie suivante.

Figure 5.13 – Simulation d’une comparaison entre deux substrats : le trait plein représente le
paramètre S21 obtenu avec un substrat Rogers TMM4 alors que le trait haché est obtenu avec un
substrat FR4 Epopxy.

5.3.2 Réalisation technologique de type PCB

Figure 5.14 – Conception du masque sous le logiciel WaveMaker.
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Un masque comportant 10 cellules élémentaires dans la direction de propagation et 18 dans la
direction tranverse est réalisé sous le logiciel WaveMaker, figure 5.14. Deux points essentiels sont à
souligner : le premier concerne la présence de larges bandes métalliques dans la direction transverse
afin de garantir un couplage correct des motifs avec les plaques métalliques supérieure et inférieure
de guide de caractérisation reproduisant l’effet d’interconnexion des bras. Deuxièmement, on peut
noter la présence de repères de perçage (croix) afin de procéder à un alignement mécanique des
motifs.

Après attaque chimique selon les techniques classiques employées en technologie des circuits
imprimées, la plaque d’epoxy de 200 × 300 mm2 sur laquelle sont gravées 12 « plaquettes » com-
portant 10×18 particules Ω sont découpées. Après perçage des deux trous d’alignement sur chaque
plaquette, deux tiges de PVC traversent le parallélépipède épais de 120 plaquettes afin de garantir
le positionnement relatif correct de chaque substrat comme le montre le cliché 5.15.

Figure 5.15 – Alignement des substrats du prototype à l’aide de deux tiges de PVC.

Une fois la totalité des substrats positionnés, les plaquettes sont égalisées à l’aide d’une opération
de fraisage dans la direction transverse. En effet, une non-égalité entrâınerait un mauvais contact
entre le prototype et le guide bi-plaque de caractérisation, compromettant alors le bénéfice apporté
par l’effet d’interconnexion des bras. La réalisation finale est montrée sur le cliché 5.16. Ce dispositif
sert à effectuer une caractérisation en transmission. Afin de procéder à une expérience de réfraction,
un prototype taillé en prisme a été conçu suivant les mêmes techniques (cliché 5.17).
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Figure 5.16 – Réalisation finale du prototype parallélépipédique (slab).

Figure 5.17 – Réalisation finale du prototype en prisme.
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5.4 Technique de caractérisation en quasi espace libre

5.4.1 Propriétés des guides métalliques bi-plaque

Figure 5.18 – (a) Configuration d’un guide bi-plaque métallique (b) orientation du champ élec-
trique (c) orientation du champ magnétique.

Figure 5.19 – Simulation de la dispersion de la constante de phase d’un guide bi-plaque.

Un guide métallique est un dispositif de guidage de l’onde électromagnétique en semi-espace
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libre. Les deux plaques métalliques (figure 5.18(a)) empêchent la divergence de l’onde en sortie
du cornet suivant l’axe z et permettent d’orienter le champ électrique de manière rectiligne entre
elles. La figure 5.18(b) montre la disposition des lignes de champ

−→
E dans le dispositif, tandis que

l’insert (c) montre les lignes de champ
−→
H . La propagation de l’onde s’effectue suivant l’axe x. En

plaçant les bras de la particule Ω suivant l’axe z et les boucles normales à l’axe y, les conditions
de polarisation décrites figure 5.1 sont respectées.

A l’inverse d’un guide d’onde métallique, il n’existe pas de fréquence de coupure basse dans un
guide bi-plaque et le mode se propage de façon TEM. Afin d’illustrer ces propos, la courbe 5.19
présente la dispersion de la constante de phase β.

Ce type de dispositif expérimental est largement employé pour la caractérisation de métama-
tériaux (en transmission et en réfraction) [111, 112].

5.4.2 Création d’une onde quasi plane à profil gaussien

La première étape pour la réalisation des mesures est la création d’une onde plane. En effet,
celle-ci apparâıt comme étant l’excitation idéale pour la caractérisation des propriétés gauchères
des métamatériaux. Concrètement, des antennes cornets sont placées à l’entrée du guide bi-plaque.
Des plaques absorbantes lisses permettent d’éliminer les réflexions parasites mais également de
simuler l’injection par un front d’onde quasi-plan.

Les clichés de la figure 5.20 montrent le banc de caractérisation. En configuration fermée, les
deux plaques métalliques sont maintenues à une distance de 7.5 cm à l’aide de rondins de PVC.
Une antenne cornet sert à l’émission, tandis qu’une autre est utilisée pour la détection en champ
lointain. Sur le cliché du guide ouvert, les plaques d’absorbant (Eccosorb AN-75) sont visibles. Le
diamètre des plaques métalliques d’aluminium est de un mètre.

Figure 5.20 – Photos illustrant les techniques de caractérisation en guide bi-plaque.

5.4.3 Dispositif de mesure d’intensité angulaire

Afin de détecter la position angulaire du maximum d’intensité lors des mesures du prototype
taillé en prisme, un rail de déplacement pour l’antenne de réception a été conçu. Visible sur la
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figure 5.21, celui-ci est gradué tous les degrés afin de procéder à une lecture fine de l’angle.

Figure 5.21 – Dispositif de caractérisation angulaire. Le cornet de réception est monté sur un rail
gradué.

5.5 Résultats de mesure en bande X et Ku

5.5.1 Spectre de transmission

Le prototype de type slab est caractérisé à l’analyseur de réseau HP 87107A [113, 114]. Afin
de couvrir l’ensemble des bandes de transmission du prototype, la gamme de mesure s’étend de la
bande X (8-12 GHz) à la bande Ku (12-18 GHz). L’excitation se faisant à l’aide d’antennes cornets
connectées à une transition guide d’onde/coaxiale, la mesure est effectuée en deux parties afin de
couvrir l’ensemble du spectre désiré. Deux jeux de cornets sont utilisés : Nadar 640 pour la bande
X et Nadar 639 pour la bande Ku.

La figure 5.22 illustre la mesure du paramètre S21 du prototype parallélépipédique comportant
10 cellules dans la direction de propagation. Ce résultat est comparé à la simulation avec un bon
accord observé. La mesure ne présente pas de bande interdite apparente, confirmant l’analyse
préliminaire de la dispersion d’une cellule unitaire. Un léger décalage fréquentiel dans l’apparition
de la bande passante peut toutefois être remarqué. Ce phénomène peut être attribué à une constante
diélectrique inférieure à la valeur de 4 du substrat FR4 entrée en simulation.



5.5 Résultats de mesure en bande X et Ku 137

Figure 5.22 – Mesure en transmission du prototype en slab. La mesure est comparée au résultat
obtenu en simulation.

5.5.2 Spectre de réfraction

A partir des mesures effectuées sur le prototype de type prisme, les informations sur la sélection
angulaire sont extraites. Sur la figure 5.23 est tracée l’intensité normalisée de l’onde réfractée en
fonction de la position angulaire de l’antenne cornet placée en réception, pour trois fréquences
caractéristiques correspondant à un indice négatif, nul puis positif. A la fréquence de 11.1 GHz,
l’angle de réfraction vaut -38̊ indiquant donc une propagation main gauche dans le prisme. Celui-ci
vaut 0̊ à la fréquence de 13.6 GHz ; l’indice du prisme est donc nul. La propagation devient main
droite à la fréquence de 15 GHz où l’angle réfracté mesuré vaut 13̊ .

Sur la figure 5.24 sont reportées les valeurs de la partie réelle de l’indice déduites des mesures
de l’angle de réfraction θ en appliquant la loi de Snell-Descartes. L’évolution de la courbe mesurée
suit la tendance de celle simulée avec un εr du substrat valant 4. Cependant, les deux courbes
présentent un décalage fréquentiel. A titre d’exemple, le point particulier d’indice nul se trouvant
à 12.8 GHz en simulation passe à 13.6 GHz en mesure. Un bon accord est obtenu entre mesure et
simulation avec un εr de 3.6 entré sous HFSS. Les valeurs de permittivité de l’époxy sont rarement
répertoriées au-delà du gigahertz car ce matériau est classiquement réservé aux applications basses
fréquences. Toutefois, en se référant aux études publiées montrant une décroissance de εr avec les
fréquences croissantes, une permittivité relative de 3.6 autour de 10 GHz est envisageable [115].

La vitesse de groupe peut être également obtenue à partir des variations de la partie réelle de
l’indice <e (n) suivant l’équation (5.7) [116] :

vg =
c

<e (n) + ω
∂<e (n)
∂ω

(5.7)
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Figure 5.23 – Intensité normalisée de l’onde réfractée en fonction de la position angulaire du
cornet de réception.

Figure 5.24 – Indice extrait à l’aide des mesures du prototype en prisme. Deux résultats de simu-
lation ayant comme paramètre la permittivité relative du substrat FR4 sont également présentés.

Les variations de la vitesse de groupe en fonction de la fréquence sont tracées sur la figure 5.25.
Celle-ci décrôıt continuellement avec les fréquences croissantes, indiquant le caractère hautement
dispersif de la structure. A la fréquence de transition entre les bandes gauchère et droitière, soit
13.6 GHz, la vitesse de groupe vaut 4.8× 107 m.s−1, montrant que l’énergie peut-être transmise à
travers la structure permettant alors l’utilisation du point à n = 0.
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Figure 5.25 – Variations fréquentielles de la vitesse de groupe.

5.6 Application liée au point particulier d’indice nul

5.6.1 Conception d’une antenne dipôle résonnant à la fréquence d’indice

nul

Outre le fait que la longueur d’onde guidée est infinie, la particularité d’un milieu possédant
un indice nul est la collimation du faisceau à son interface de sortie. Nous allons donc essayer
de mettre en évidence cette propriété en insérant un élément rayonnant dans le réseau Ω étudié
précédemment.

Une antenne dipôle résonant à la fréquence d’indice nul de la cellule élémentaire à base de motifs
Ω est conçue. L’onde est guidée jusqu’à l’élément rayonnant par une ligne à fente [117]. Dans la
pratique, l’adaptation d’une telle ligne à 50Ω est assez difficile et celle-ci est très dispersive. La
figure 5.26 montre la géométrie de l’antenne simulée. Dans le but d’une réalisation technologique,
les dimensions incluent le fait qu’un connecteur SMA doit être soudé pour exciter la ligne de
transmission.

L’antenne est gravée sur un substrat FR4 recouvert d’un film de cuivre. Lors de l’insertion
de l’antenne dans le prototype parallélépipédique étudié au paragraphe 5.5.1, celle-ci se trouvera
donc stackée entre deux plaques d’époxy. La figure 5.27(b) montre le coefficient de réflexion de
l’antenne. Celle-ci résonne à la fréquence de 12.8 GHz, correspondant au point d’indice nul de la
cellule élémentaire Ω simulée (figure 5.6(b)). Son diagramme de rayonnement, représentant dans le
plan spatial XYZ un tore de section circulaire, indique un gain maximal de 2.52 dBi dans le plan
E.
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Figure 5.26 – (a) Dimensions de l’antenne simulée (b) géométrie d’un connecteur SMA fonction-
nant jusque 18 GHz (l’espace entre conducteur central et masse est de 3.5mm).

Figure 5.27 – (a) Conception du dipôle rayonnant sous HFSS (b) Paramètre S11 de l’antenne et
(c) son diagramme de rayonnement associé à la fréquence de 12.8 GHz.

5.6.2 Calcul des paramètres d’anisotropie du réseau Oméga

Une simulation insérant l’antenne conçue précédemment dans le prototype parallélépipédique
microstructuré a été réalisée. La conception sous HFSS est visible sur la figure 5.28. En raison d’un
nombre important d’éléments, la simulation n’a pu s’exécuter faute de mémoire sur l’ordinateur.

Afin d’alléger la consommation en ressources informatiques de la simulation, le milieu à base
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Figure 5.28 – Simulation de l’antenne insérée dans le prototype parallélépipédique microstructuré.

de motifs Ω peut être identifié à un milieu homogène dont on va chercher à déterminer les tenseurs
de permittivité et de perméabilité effectives [118]. La figure 5.29 représente les quatre situations de
polarisation à simuler afin d’extraire les termes diagonaux des tenseurs ¯̄ε et ¯̄µ relatifs [119] (celles-ci
concernent les incidences rasantes et normales au plan des réseaux en effectuant une rotation de
π/2 des vecteurs

−→
E et

−→
H pour chaque cas) :

¯̄ε =

 εx 0 0
0 εy 0
0 0 εz

 , ¯̄µ =

 µx 0 0
0 µy 0
0 0 µz

 (5.8)

Le cas de polarisation numéroté (1) sur la figure 5.29 est celui déjà étudié, correspondant à
la polarisation « classique » de la structure. Concernant le cas numéro (2), le champ magnétique
se trouve parallèle aux bras et le champ électrique normal aux boucles de courant. La figure 5.30
représente les différentes grandeurs extraites de la simulation. Nous pouvons remarquer que dans
cette configuration, les métallisations Ω ne répondent pas à l’excitation électromagnétique. En effet,
la partie réelle de l’indice de réfraction indique une valeur proche du substrat FR4 seul.

Le cas numéro (3) est étudié sur la figure 5.31. La réponse de la permittivité effective évolue
bien suivant un modèle de Drude, le champ électrique étant parallèle aux fils. En revanche, aucune
activité magnétique n’est décelée ; la perméabilité effective reste proche de 1 (excepté aux alentours
de 11.5 GHz où une petite résonance a lieu suite à un courant induit par les bras d’un Ω dans la
boucle de l’autre Ω).
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Figure 5.29 – Illustration des différentes polarisations de la cellule unitaire afin d’extraire les
tenseurs de permittivité et de perméabilité.

Enfin, le cas numéro (4) est décrit par la figure 5.32. Dans cette configuration, la principale
particularité réside dans le fait que la permittivité effective extraite présente une valeur plus élevée
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Figure 5.30 – Présentation des différents paramètres extraits dans le cas de polarisation numéro
(2) de la figure 5.29.

Fréquence(GHz) 10 12.8 15
<e (n) -1.526 0.002615 0.9139
εx 14.74+0.32j 15.92+0.3485j 14.35-0.3842j
εy 3.87+0.07267j 3.87+0.07249j 3.868+0.0718j
εz -4.529+0.07673j 0.3417+0.296j 6.797+0.7515j
µx 1.068+0.003611j 0.9518+0.0029j 0.9388-0.003045j
µy -0.5137+0.03958j -0.01304+0.01269j 0.1227+0.003876j
µz 1.009+0.001587j 1.075+0.007179j 1.58+0.1246j

Table 5.1 – Tableau regroupant les paramètres d’anisotropie.

que celle du substrat seul. En effet, celle-ci possède une valeur constante de 16 dans la gamme
de fréquences 6-15 GHz puis montre un caractère résonant au delà des 15 GHz, avec une valeur
maximale de 150. Dans cette dernière zone, la partie imaginaire passe dans les valeurs négatives.
Une explication claire de cette particularité ne peut être avancée. Une observation similaire peut
être trouvée dans la référence [120]. Il apparâıt toutefois difficile d’attribuer cette singularité au
phénomène résonant dans notre cas.

L’ensemble des quatre simulations décrivent les tenseurs ¯̄ε et ¯̄µ de l’équation (5.8), dont les
termes diagonaux pour différentes fréquences sont résumés dans le tableau 5.1. Les colonnes cor-
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Figure 5.31 – Présentation des différents paramètres extraits dans le cas de polarisation numéro
(3) de la figure 5.29.
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Figure 5.32 – Présentation des différents paramètres extraits dans le cas de polarisation numéro
(4) de la figure 5.29.
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respondant à <e (n) indiquent la valeur réelle de l’indice dans le cas (1) de polarisation (figure
5.29).

5.6.3 Simulation en matériau homogène

Figure 5.33 – Simulation HFSS représentant le slab homogénéisé excité par l’antenne dipôle. La
microstructuration dans le plan de l’antenne est ici illustrée.

La figure 5.33 montre un volume ayant les propriétés matériau des tenseurs de permittivité et
de perméabilité calculés précédemment. Nous considérons dans cette simulation une microstruc-
turation dans le plan de l’antenne, illustrée sur la même figure. En effet, des problèmes ont été
rencontrés en intercalant un plan d’époxy seul entre deux volumes de matériau homogénéisé. Dans
ce cas il se forme un guide aux différentes interfaces.

Figure 5.34 – Amplitude du champ électrique à la fréquence de 12.8 GHz.
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Figure 5.35 – (a) Diagramme de rayonnement 3D de la structure à 12.8 GHz (b) Diagramme de
rayonnement dans le plan XZ et (c) dans le plan YZ.

La figure 5.34 représente l’amplitude du champ électrique dans le plan XZ à la fréquence de 12.8
GHz, point où l’indice du milieu homogénéisé est nul. La longueur d’onde guidée est bien infinie
suivant l’axe x dans la structure. Cependant, nous nous apercevons que l’onde se propage également
très bien suivant l’axe z. Ainsi, le caractère fortement anisotrope du matériau empêche l’onde
d’excitation de diverger dans la structure, rendant donc impossible l’observation de collimation du
faisceau en sortie. L’onde se propage suivant l’axe x de manière rectiligne, recopiant ainsi la source
en sortie. Une analogie peut être faite avec les hyper-lens.
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Figure 5.36 – (a) Diagramme de rayonnement 3D de la structure à 10 GHz (b) Diagramme de
rayonnement dans le plan XZ.

Figure 5.37 – (a) Diagramme de rayonnement 3D de la structure à 15 GHz (b) Diagramme de
rayonnement dans le plan XZ.

La figure 5.35 indique que le milieu de propagation possède une direction privilégiée autre que
celle nous intéressant. En effet, la majeure partie du champ se dirige suivant l’axe y.

Sur la figure 5.36 sont présentés les résultats obtenus en bande main gauche, à la fréquence de
10 GHz. La direction préférentielle est celle suivant l’axe x.

La figure 5.37 montre les résultats obtenus en bande main droite, à la fréquence de 15 GHz. La
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direction préférentielle est celle suivant l’axe −x.

Etant donné le caractère fortement anisotrope du matériau, les résultats sont assez décevants.
En effet, l’onde ne diverge pas dans le plan XZ, nous empêchant ainsi d’observer les phénomènes
attendus. Au vu de ces simulations, la fabrication et la caractérisation expérimentale n’ont pas été
envisagées.
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Conclusion

Un prototype de métamatériau à base de particules Ω permettant d’observer expérimentalement
les effets de sélection angulaire a été réalisé. La caractérisation montre un état composite équilibré
mis en évidence par la mesure de l’angle réfracté qui passe d’une valeur d’indice négative, nulle
puis positive.

La zone de transmission main gauche est large bande, couvrant l’ensemble de la bande X. La
propagation droitière se fait quant à elle sur l’ensemble de la bande Ku. Le point de jonction
entre ces deux branches de dispersion, correspondant à la zone d’indice nul, se trouve à 12.8 GHz.
Il a cependant été mis en évidence que la structure présente une désadaptation assez prononcée,
rendant difficile l’injection de l’onde dans ce milieu.

Nous avons essayé de mettre à profit le point particulier d’indice nul en insérant dans le pro-
totype un élément rayonnant à cette fréquence. Le caractère fortement anisotrope du milieu Ω
homogénéisé n’autorise pas une divergence du faisceau dans le plan de propagation, empêchant
d’observer l’effet de collimation attendu en sortie. Cependant plusieurs directions privilégiées ont
été observées suivant la nature de la branche de dispersion exploitée permettant d’envisager des
effets de discrimination spatiale.
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Le présent travail de thèse a consisté à concevoir et caractériser des structures à base de méta-
matériaux, planaires ou volumiques, tirant partie des propriétés d’agilité apportées par une couche
mince ferroélectrique.

Cette agilité a été montrée sur des structures guidées, en technologies coplanaire et microruban.
Pour le premier cas de figure, des déphaseurs classiques, à retard de phase, ont été conçus montrant
un déphasage différentiel de 360̊ à 30 GHz sous une tension de polarisation de 40 Volts. Par une
configuration duale des lignes chargées par des capacités et des inductances localisées, un effet
d’avance de phase a été obtenu. Un tel dispositif a été conçu afin de fonctionner en régime dit
composite équilibré. Si en absence de tension de polarisation, cette particularité a été mise en
évidence, des difficultés apparaissent lorsque l’on désire faire glisser le diagramme de dispersion par
un contrôle en tension. En effet, l’extraction des paramètres effectifs a montré que la perméabilité
effective voit sa fréquence plasma évoluer plus rapidement en tension que celle de la permittivité
effective. La conséquence directe est la rupture de la condition d’équilibre, montrant un début de
bande interdite sous 40 Volts.

Concernant la technologie microruban, il s’agit d’une application de type filtre réjecteur. Dans
ce travail, un filtre « notch » à base de résonateurs à anneaux fendus (Split Ring Resonators : SRR)
a ainsi été réalisé. Au voisinage de la fréquence de résonance des anneaux, l’énergie se trouve piégée
par un effet de localisation. Une réjection apparâıt alors dans le coefficient de transmission de la
ligne. Sur ce principe, nous avons mis en évidence le caractère critique des pertes diélectriques dans
les structures résonantes à l’aide de simulations numériques. En effet, le niveau de réjection ainsi
que le facteur de qualité se trouvent très dégradés par la tangente de pertes valant environ 0.1 à ces
fréquences. Afin de minimiser ces pertes diélectriques, nous avons décidé de microstructurer le film
mince qui ne subsiste que sous les éléments accordables. Un circuit de polarisation composé de stubs
radiaux et « demi-lunes », possédant une impédance d’entrée nulle à la fréquence de fonctionnement,
a permis d’isoler les signaux continus et hyperfréquences. Les mesures ont confirmé les simulations.
Le décalage fréquentiel en fonction de la tension maximale du pic de résonance vaut 1.1 GHz.

L’effet de routage spatial des ondes a été montré sur un prototype en forme de prisme. La
cellule élémentaire est composée d’inclusions métalliques ayant la forme de lettres Ω. Le principal
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avantage de cette solution est une bande passante plus large que les structures classiques à base
de fils métalliques et de SRRs. La solution technologique retenue pour la fabrication est de type
« Printed Circuit Board » (PCB). Ainsi, le substrat étant de type époxy (tanδ=2 × 10−2), les
pertes d’insertions mesurées restent relativement élevées (environ 1dB/cellule). Des simulations
ont montré une amélioration notable du niveau de transmission S21 en utilisant par exemple un
substrat Rogers TMM4 ayant une valeur d’angle de pertes plus faible d’un ordre de grandeur
comparativement à l’époxy. En dépit d’un niveau de pertes élevé sur le prototype actuel, la preuve
expérimentale de la discrimination spatiale a été apportée. L’onde se réfracte de manière négative,
nulle ou positive suivant la fréquence.

Pour l’avenir, en ce qui concerne les structures accordables, l’amélioration doit porter impé-
rativement sur la mâıtrise des pertes. En l’état actuel des choses, il nous semble en effet difficile
de prôner l’utilisation de ces structures pour de nouvelles fonctionnalités, notamment les lignes
à avance de phase, sachant que les pertes d’insertions sont souvent de plusieurs dB. La méthode
sol-gel présente un certain nombre d’avantages en termes de coût et de facilité de mise en œuvre.
Il semble cependant qu’un travail d’optimisation important doit être effectué pour obtenir des va-
leurs d’angle de pertes de l’ordre du pourcent non seulement en gamme centimétrique mais aussi
millimétrique.

L’un des résultats essentiels de ce travail a été la démonstration d’un effet composite équilibré
tant pour des architectures de type lignes de transmission que pour des matériaux volumiques. Il
nous semble à l’avenir que ces effets puissent être utilisés systématiquement pour les structures
guidées à déphasage nul que pour les applications mettant en jeu des éléments rayonnants. On
trouve dans la littérature un certain nombre d’idées permettant de considérer le balayage électro-
nique par la notion d’antennes à ondes de fuite basée sur des lignes composites. Dans le cadre de
ce travail, nous avons montré également la possibilité de balayage d’un faisceau rayonné par un
changement de fréquence. Or, les applications pratiques demandent un fonctionnement pour une
porteuse fixe. La technologie ferroélectrique présentée ici ne peut malheureusement résoudre ce
problème. Compte tenu de la nécessité de réaliser des films minces accordables par des tensions de
quelques dizaines de Volts, il nous semble dans ce cas nécessaire de réfléchir à d’autres formes de
commande des propriétés de dispersion, notamment par les cristaux liquides.

Rappelons que les structures volumiques développées ici nécessitent une incidence rasante. Il
en résulte une grande sensibilité aux techniques d’assemblage des substrats élémentaires qu’ils
soient fabriqués par PCB ou par les technologies de la microélectronique. Dans l’optique de la
diffusion des techniques métamatériaux dans l’industrie, il nous semble primordial de développer
de nouvelles structures volumiques sous incidence normale. Plusieurs pistes sont actuellement à
l’étude, notamment celles basées sur l’empilement de microrésonateurs de type SRR mettant en
jeu la propagation d’ondes couplées magnétiquement ou des structures de type « filet de pêche »
(fishnet).

Il reste un point important dans le développement des métamatériaux futur qu’il nous semble
impératif de poursuivre qui concerne la miniaturisation. Par des règles de conception à des échelles
bien plus petites que la longueur d’onde permettant également d’introduire des effets de résonance
et donc des valeurs extrêmes de εeff et µeff , il est concevable de réduire souvent d’un ordre
de grandeur les dimensions des dispositifs. C’est en particulier vrai pour les éléments rayonnants
qui sont à présent incontournables dans les applications de communication et d’identification. Les
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applications RFID (Radio Frequency IDentification) qui devraient dans un horizon très proche
remplacer l’ensemble des technologies codes barres sont un des exemples les plus représentatifs de
ces technologies futures.



156 Conclusion générale



BIBLIOGRAPHIE

[1] M. A. Ordal, R. J. Bell, R. W. Alexander, L. L. Long et M. R. Querry, « Optical
properties of fourteen metals in the infrared and far infrared », Applied Optics, vol. 24,
p. 4493–4499, 1985.

[2] P. B. Johnson et R. W. Christy, « Optical constants of the noble metals », Physical Review
B, vol. 6, p. 4370–4379, 1972.

[3] J. B. Pendry, A. J. Holden, D. J. Robbins et W. J. Stewart, « Magnetism from conduc-
tors and enhanced nonlinear phenomena », IEEE Transactions on Microwave Theory and
Techniques, vol. 47, p. 2075–2084, 1999.

[4] V. G. Veselago, « The electrodynamics of substances with simultaneously negatives values
of Epsilon and Mu », Soviet Physics Uspekhi, vol. 10, p. 509–514, 1968.
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Résumé

Ce travail s’inscrit dans le contexte des métamatériaux microondes avec possibilité de les ac-
corder par films minces ferroélectriques. Nous étudions dans un premier temps l’extraction de la
permittivité complexe d’un film mince de Ba0.5Sr0.5TiO3 (BST) déposé par voie sol-gel. Alors
que la plupart des études sur les matériaux ferroélectriques présentent des résultats à relativement
basses fréquences (souvent quelques dizaines de gigahertz), la caractérisation de la fonction diélec-
trique du BST est ici effectuée dans une très large gamme de fréquences (1MHz - 2.6THz). Ces
mesures ont permis de mettre en évidence une dispersion de la permittivité complexe suivant un
modèle de type Cole-Cole, traduisant une distribution des temps de relaxation. L’intégration de
ces films minces dans des structures microondes est ensuite effectuée. Des circuits déphaseurs, élé-
ments de base de la commande d’une antenne à balayage électronique, sont considérés. D’une part,
des lignes classiques à retard de phase sont caractérisées et montrent des performances atteignant
un déphasage différentiel de 360̊ à 30 GHz sous 40 Volts. D’autre part, des lignes à avance de
phase sont conçues et caractérisées pour fonctionner en régime composite équilibré. Le point par-
ticulier d’indice nul en régime superluminal voit sa fréquence changer en tension avec le glissement
du diagramme de dispersion. Les micro-résonateurs, permettant de créer un moment magnétique
artificiel, peuvent aussi tirer profit du changement de permittivité des films minces de BST pour
accorder les caractéristiques de transmission-réjection de lignes de transmission chargées par ces
résonateurs. Ici, cette propriété est démontrée en technologie microruban. Une microstructuration
du film ferroélectrique est réalisée réduisant le dépôt à la zone d’agilité, entrâınant une réduction
des pertes diélectriques. Enfin, la propriété de réfraction négative des métamatériaux est démontrée
par la fabrication d’un prototype fonctionnant en régime composite équilibré dans les bandes X
et Ku. Les étapes de conception par simulations numériques permettent de mettre en évidence les
trois zones principales du diagramme de dispersion où la réfraction est respectivement négative,
nulle et positive. Ces résultats sont vérifiés expérimentalement par la mesure de l’amplitude de
l’onde réfractée à l’aide d’un dispositif de type goniomètre.

Mots clés : métamatériaux, réfraction négative, microondes, agilité en fréquence, couches
minces ferroélectriques, déphaseurs.

Abstract

This work deals with metamaterials at microwave frequencies and their possibility to be tuned
by means of ferroelectric thin films. In a first step, the retrieval of the complex permittivity of a
Ba0.5Sr0.5TiO3 (BST) thin film deposited by a sol-gel technique is achieved in a broad frequency
range (1 MHz - 2.6 THz). It permits us to deduce that the dispersion of the dielectric function
can be analyzed by a Cole-Cole function, meaning that the relaxations times are distributed. Then
we investigate the possibility to integrate ferroelectric thin films in microwave devices. Some right-
handed phase shifters, which are one of the elementary functions to tune a phased array antenna,
are realized and characterized. We obtained a differential phase shift of 360̊ at 30 GHz for a 40
Volts bias voltage. On the other hand, left-handed transmission lines are designed and fabricated
in order to exhibit a balanced behaviour of the dispersion diagram. The zero index point can be
tuned when a bias voltage is applied. Micro-resonators, which permit to have artificial magnetism,
can also take benefit of the permittivity variations of BST films to tune the transmission-rejection
characteristics of a microstrip transmission line. In order to avoid spurious losses, the BST film is
etched except under the tunable elements. At last, we demonstrate experimentally the balanced
composite character of the dispersion by frequency and angle-resolved transmission measurements,
carried out at centimeter wavelengths on slabs and wedge-type prototypes, respectively, of a pro-
totype composed of an Ω-type unit cell.

Keywords : metamaterials, negative refraction, microwaves, tunability, ferroelectric thin films,
phaseshifters.
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