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Introduction

Le siècle dernier a vu se développer considérablement les technologies de trans-

mission et de traitement de l’information. La miniaturisation des processeurs, l’aug-

mentation des puissances de calcul et le développement fulgurant d’Internet nous

ont amené à l’ère du « tout numérique ». Parallèlement, les technologies de commu-

nication n’ont cessé de se développer et durant la dernière décennie, il s’est opéré

une multiplication sans précédent des normes et standards de télécommunications

nécessaires pour répondre aux besoins toujours plus grands de transfert de données

numériques. Aujourd’hui, nous sommes ainsi à l’ère du « tous connectés » et à l’aube

du « tout connecté » avec l’émergence de l’Internet des Objets.

Pour soutenir cette augmentation exponentielle de trafic de données et du nombre

d’appareils connectés sur les réseaux de communication sans fil, le maillage de ces

derniers s’est densifié et complexifié créant un grand besoin en systèmes RF à fort

niveau de fonctionnalité. Des systèmes agiles en fréquence, d’une part, pour favoriser

l’interopérabilité des réseaux, des systèmes agiles en rayonnement, d’autre part, pour

permettre entre autres la poursuite de cible mobiles, la distribution multipoints, le

recyclage spectral, et l’optimisation dynamique de bilan de liaison, et enfin des

systèmes compacts, flexibles et faible coût pour le déploiement de masse dans des

environnements variés.

Afin de répondre à ces défis, le groupe AIMAN-FILMS de l’IEMN mène depuis

plusieurs années une activité de recherche sur l’utilisation de matériaux polymères

comme le PDMS pour la conception de dispositifs hyperfréquences souples et/ou

agiles, dans la continuité des résultats obtenus par N. Tiercelin et P. Coquet [1, 2]

entre 2003 et 2005 au LIMMS - UMI CNRS 2820. A l’époque, ces travaux avaient

été motivés par la volonté d’explorer les possibilités offertes par les matériaux ultra-

souples compatibles avec les technologies des microsystèmes silicium. La réalisation

de dispositifs sur membranes a ouvert la voie à de nouvelles agilités par reconfigu-

ration mécanique [3] étudiés dans le cadre des doctorats de Sami Hage-Ali [4] et de

Yovan Orlic [5].

L’approche basée sur l’hybridation multiphysique RF / micro-mécanique s’est

montrée prometteuse notamment en bande V avec en particulier la réalisation d’un

déphaseur sur gap d’air à l’état de l’art [6, 7]. Face aux solutions traditionnelles à

base de semi-conducteurs et de RF-MEMS qui souffrent d’un coût et d’une com-

plexité croissante avec la montée en fréquence, la reconfiguration mécanique s’avère
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d’autant plus pertinente.

Dans ce travail de thèse, nous nous proposons d’exploiter ces premiers résul-

tats et d’appliquer le principe de reconfiguration micro-mécanique à de nouvelles

structures. Nous explorerons également de nouvelles solutions innovantes basées sur

l’utilisation de la micro-fluidique comme mécanisme de reconfiguration. L’objectif de

cette thèse est donc d’identifier les enjeux entourant la conception de ces dispositifs

agiles hybrides RF / micro-mécaniques et RF / micro-fluidiques.

Ces travaux ont été réalisés au sein du LIA LICS, Laboratoire International As-

socié sur les phénomènes Critiques et Super-critiques en électronique fonctionnelle,

acoustique et fluidique (anciennement LIA LEMAC), à l’Institut d’Électronique,

de Microélectronique et de Nanotechnologie (IEMN - UMR CNRS 8520) sous la

direction des professeurs Philippe Pernod et Philippe Coquet et l’encadrement du

docteur Nicolas Tiercelin. Une partie a également été menée au sein de l’équipe

MircTech du Georgia Institute of Technology sous la supervision du professeur John

Papapolymerou.

Ce mémoire intitulé « Dispositifs hyperfréquences reconfigurables par des méca-

nismes micro-mécaniques et micro-fluidiques : conception, réalisation, mesures » est

organisé en trois chapitres.

Dans un premier chapitre, nous présenterons le domaine des systèmes radio-

fréquences et des dispositifs hyperfréquences reconfigurables. Nous détaillerons les

fonctions qu’ils proposent ainsi que les besoins auxquels ils répondent. Nous dresse-

rons ensuite un état de l’art des antennes agiles en fréquence et de la synthèse de

faisceau qui nous permettra de positionner le travail de thèse.

Dans un second chapitre, un mécanisme de reconfiguration mécanique innovant

baptisé « coin d’air » sera introduit. Nous justifierons les choix technologiques de

sa mise en œuvre et présenterons la conception, réalisation et caractérisation de

deux prototypes : un déphaseur et une antenne agile en fréquence fonctionnant en

bande V.

Le troisième chapitre sera consacré à une approche technologique hybride origi-

nale basée cette fois sur l’utilisation de la micro-fluidique au service de dispositifs

RF agiles. Nous présenterons les enjeux autour de cette solution ainsi que la réa-

lisation d’antennes accordables en fréquence fonctionnant en bande K. Là encore,

la conception, les étapes de réalisation et la caractérisation des dispositifs seront

présentées.

Enfin, les principaux résultats de ce travail de thèse ainsi que les perspectives

s’en dégageant seront repris en conclusion.

14 / 200



1. Dispositifs hyperfréquences reconfigu-
rables : état de l’art

Dans ce premier chapitre, nous introduisons quelques généralités sur les notions

de systèmes radio-fréquences et les enjeux associés. Nous détaillons notamment l’état

de l’art des systèmes micro-ondes reconfigurables et les différents mécanismes qu’ils

utilisent. Enfin, nous positionnons le projet de cette thèse par rapport aux problé-

matiques dégagées.

1.1 Systèmes radio-fréquence : définitions et enjeux

1.1.1 Histoire des télécommunications sans fil

Les télécommunications (étymologiquement « partager loin ») ont une histoire

qui a commencé bien avant l’apparition du mot en 1904 dans le « Traité pratique

de télécommunication électrique » par Édouard Estaunié, ingénieur aux Postes et

Télégraphes. En effet, la capacité à communiquer à distance a toujours été un enjeu

majeur dans l’évolution des sociétés organisées et l’on retrouve des méthodes de

communication à distance aussi anciennes que la civilisation elle-même : tambours,

signaux de fumée, sifflements étant des méthodes primitives bien connues.

Le terme de télécommunication désigne cependant la « transmission, émission

ou réception d’informations par fil, radioélectricité, optique, ou d’autres systèmes

électromagnétiques » 1. Son histoire remonte donc réellement au XIXème siècle avec

les avancées du télégraphe et notamment l’invention du code Morse et du téléphone.

Ce siècle est également celui des avancées dans la compréhension de l’électricité et de

l’électromagnétisme grâce en particulier aux travaux de James Clerk Maxwell qui, en

1865, propose la célèbre série d’équations liant les champ électrique ~E et magnétique
~B. En 1893, Nikola Tesla est également le premier à concevoir et breveter un système

de transmission d’énergie électrique sans fil [8] faisant de lui le père fondateur de

la radiocommunication. C’est ainsi que les premiers systèmes de transmission sans

fil (TSF) font leur apparition au début du XXème siècle équipant dans un premier

temps principalement les navires afin de relayer des informations météorologiques

ou des signaux de détresse. Puis au fil des années, les technologies, les applications

et les bandes de fréquence ont bien sûr évolué :

1. Définition issue du dictionnaire de la langue française Larousse
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1. Dispositifs hyperfréquences reconfigurables : état de l’art

1906 : première conférence radiotélégraphique internationale à Berlin.

1912 : naufrage du Titanic, près d’un millier de naufragés sont sauvés grâce aux

signaux de détresse relayés par TSF.

1919 : première émission de radio régulière par l’ingénieur hollandais Hanso

Schotanus grâce notamment à l’apparition des tubes électroniques. Il émettra

4 nuits par semaine jusqu’en 1924.

1921 : Radio Tour Eiffel diffuse pour la première fois un concert grâce à un

émetteur de 900 W pour une longueur d’onde de 2650 m. La BBC est fondée

la même année.

1934 : fondation de l’Union Internationale des Télécommunications (UIT) char-

gée de la réglementation des communications à l’échelle mondiale, de l’établis-

sement des normes et de la gestion de l’attribution des bandes de fréquences.

1939-1950 : développement de la communication de masse et des applications

militaires (radar, brouillage) puis à l’issue de la guerre, démocratisation des

postes TSF grâce au matériel démilitarisé. On développe aussi la modula-

tion de fréquence (FM) plus robuste que la modulation d’amplitude (AM).

Aujourd’hui, les bandes de radio-diffusion FM sont généralement comprises

entre 80 et 110 MHz.

1951 : premières émissions de télévision en couleur. Nécessitant de plus larges

bandes passantes, elles sont transmises à plus haute fréquence dans la bande

VHF (Very High Frequency) allant jusqu’à 300 MHz.

1957 : lancement du premier satellite artificiel Spoutnik qui sera suivi par de

nombreux autres destinés à la télévision. Ils communiquent dans les bandes

C (4-8 GHz) et Ku (12-18 GHz).

1976 : L’Advance Mobile Phone System, le premier réseau de téléphonie mobile

apparaît aux États-Unis. il permet l’échange de signaux sonores numérisés

dans une bande de fréquence autour de 800 MHz.

1991 : déploiement international de la norme GSM (Global System for Mobile

Communications) dans la bande 800 MHz puis 1,8 GHz. La norme GSM, dite

2G, permet des transferts de voix, de texte (SMS) et de messages multimédia

(MMS) avec un débit de 9,6 kbit/s [9].

1995 : Le système de localisation GPS devient opérationnel. Il émet à 1,2 GHz

et 1,5 GHz.

A l’aube du XXIème siècle, tout s’accélère. La norme IEEE 802.11 qui définit

depuis 1997 le standard WiFi se répand. La première norme WiFi fonctionne sur

un canal à 2,4 GHz et permet un taux de transfert maximal de 2Mbit/s [10] et
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1. Dispositifs hyperfréquences reconfigurables : état de l’art

Figure 1.1 – Bandes de fréquence occupées par certaines applications grand public
des années 1900 à aujourd’hui en France.

contribue à la démocratisation des WLAN (Wireless Local Area Network). Les or-

dinateurs portables constituent alors une première vague d’objets connectés qui se

diversifient ensuite : tablettes, PMP (Portable Media Player), assistants personnels

(PDA) deviennent de plus en plus banals. Avec l’expansion fulgurante d’Internet,

la miniaturisation des systèmes électroniques et l’augmentation des puissances de

calcul et des capacités de stockage d’information, c’est l’avènement de l’ère du « tout

numérique ».

S’ensuit alors une course folle pour l’augmentation des débits de communications

sans fil. La Figure 1.1 représente certaines bandes de fréquence occupées par des ap-

plications grand public des années 1900 à aujourd’hui en France. Elle illustre à la

fois l’utilisation de bandes de fréquences de plus en plus hautes au cours du temps

mais aussi la multiplication des différentes normes et standards et la congestion du

spectre depuis les années 2000. Dans le cas des WLAN, les normes existantes évo-

luent à l’instar du WiFi qui offre avec l’itération 802.11-n un débit théorique allant

jusqu’à 540 Mbits/s dans les bandes 2.4 et 5 GHz. D’autres standards apparaissent

comme le WiGig (norme 802.11-ad) dont la bande passante (57 à 66 GHz en Eu-

rope) promet des débits théoriques inédits de 7 Gbits/s [11]. Quant à l’industrie de

la téléphonie mobile, différentes générations de normes s’enchainent à un rythme

effréné : le GSM considéré comme technologie de seconde génération (ou 2G) est

complété par le GPRS (Global Packet Radio Service) puis l’EDGE (Enhanced Data

Rate for GSM Evolution). Il est remplacé par l’UMTS (Universal Mobile Telecom-

munications System) ou 3G en 2006. Après plusieurs évolutions, c’est au tour de la

4G de faire son apparition en 2013 avec les normes LTE (Long Term Evolution) et

LTE-A (LTE Advanced).
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(a) (b)

Figure 1.2 – Illustration des notions de (a) WBAN [12] et (b) de l’Internet des
Objets (source : http://knowledgeblob.com).

Parallèlement, de nouvelles technologies font leur apparition : tablettes, montres

connectées, lunettes connectées, enceintes audio connectées, caméras et appareils

photos connectés... Hormis les applications grand public, des besoins en dispositifs

connectés sont également exprimés dans les domaines de la santé (implants, bio-

capteurs) [12] et de l’industrie. Celle-ci s’intéresse notamment au développement

des réseaux de capteurs communicants autonomes [13, 14] et des technologies d’éti-

quetage [15]. Après l’ère du « tout numérique », nous entrons donc à présent dans

l’ère du « tout connecté ». La notion d’Internet des Objets (IoT pour Internet Of

Things) [16] selon laquelle le moindre objet, même banal, serait connecté, fait son

apparition. Et alors que les réseaux 4G se mettent à peine en place, les groupes de

recherche et organisations du monde entier se penchent déjà sur l’élaboration des

réseaux 5G [17] qui permettront non seulement d’augmenter les débits de transfert

mais également de supporter la quantité croissante d’appareils connectés.

En résumé, l’industrie des communications sans fil connait un développement

rapide. Réseaux locaux ou étendus, communications mobiles, liaisons satellites, les

données à transmettre sont de plus en plus volumineuses et le nombre d’appareils

communicants est également en forte augmentation nécessitant la création de nou-

veaux types de réseaux, de normes de communication ainsi que les technologies

associées. Dans le paragraphe suivant nous définissons les termes employés pour

designer ces technologies.
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1.1.2 Définitions des systèmes radio-fréquences

Il est important de distinguer les différentes notions et éléments des systèmes

électroniques actuels :

Micro-ondes : on définit classiquement les micro-ondes ou radio-fréquences (RF)

comme étant la partie du spectre fréquentiel de 1 à 300 GHz couvrant ainsi

la fin des UHF (de 1 à 3 GHz), les SHF (de 3 à 30 GHz) et les EHF (de 30 à

300 GHz). Le spectre des micro-ondes est divisé en plusieurs bandes de fré-

quence dont les différentes dénominations sont données dans le Tableau 1.1.

Un système micro-onde désigne donc un composant ou ensemble de compo-

sants opérant à de telles fréquences.

Hyperfréquences : officiellement, il s’agit de la partie du spectre micro-onde

allant de 1 à 30 GHz. Néanmoins par abus de langage, on parle d’hyperfré-

quences pour tout le spectre des micro-ondes.

Radio-communication : télécommunication effectuée dans l’espace au moyen

d’ondes électromagnétiques, plus communément appelé communication sans

fil.

Système Radio-Fréquence : Système permettant la mise en place de radio-

communications. L’architecture classique d’un système RF comporte deux

parties distinctes représentées Figure 1.3 : la partie back-end, dite aussi bande

de base, et la partie dite RF front-end. Le back-end a pour but principal la

modulation/démodulation de signaux numériques dans un signal analogique.

Le terme « bande de base » vient du fait que les signaux traités s’étalent sur

un spectre de fréquences centré ou proche de 0 par opposition aux signaux

traités dans le front-end défini ci-après.

RF Front-end (ou systèmes RF frontaux en français) : désigne l’ensemble des

composants traitant des signaux analogiques haute fréquence. Le spectre des

signaux issus de la partie bande de base est transposé autour d’une fréquence

haute appelée porteuse. Cette transposition facilite ainsi la propagation des

ondes électromagnétiques dans l’air. Les systèmes RF front-end comportent

notamment des fonctions de filtrage et d’amplification ainsi que les antennes

permettant d’émettre et recevoir les signaux RF.

Dispositif hyperfréquence (ou RF ou micro-onde) : dispositif ou composant

opérant dans la gamme des micro-ondes. Il peut s’agir de filtres, d’amplifi-

cateurs, d’antennes, de réseau d’adaptation d’impédance ou tout simplement

de ligne de transmission.
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Tableau 1.1 – Bandes de fréquence micro-ondes.

Désignation Gamme de fréquence Longueur d’onde

Bande L de 1 à 2 GHz 30 à 15 cm
Bande S de 2 à 4 GHz 15 à 7,5 cm
Bande C de 4 à 8 GHz 7,5 à 3,75 cm
Bande X de 8 à 12 GHz 3,75 à 2,5 cm
Bande Ku de 12 à 18 GHz 2,5 à 1,6 cm
Bande K de 18 à 26,5 GHz 16,6 à 11,3 mm
Bande Ka de 26,5 à 40 GHz 11,3 à 7,5 mm
Bande Q de 33 à 50 GHz 9,1 à 6 mm
Bande U de 40 à 60 GHz 7,5 à 5 mm
Bande V de 50 à 75 GHz 6 à 4 mm
Bande E de 50 à 90 GHz 6 à 3,3 mm
Bande W de 75 à 110 GHz 4 à 2,7 mm
Bande D de 110 à 170 GHz 2,7 à 1,8 mm

1.1.3 Bandes de fréquence et applications

Lorsque l’on parle d’un dispositif hyperfréquence, il est toujours pertinent de pré-

ciser dans quelle bande il opère afin de pouvoir cibler les applications pour lesquelles

il peut être utilisé. En effet, chaque norme, standard et application de communication

sans fil opère sur une ou plusieurs plage(s) de fréquence choisie(s) stratégiquement en

fonction de plusieurs critères. Ces critères apparaissent notamment dans l’équation

de Shannon–Hartley [18] exprimant la capacité d’un canal de transmission, c’est à

dire la quantité théorique d’informations qu’il peut transmettre par unité de temps.

C = B. log2

(

1 +
S

N

)

(1.1)

Cette capacité C s’exprime en Bits/s, B, la largeur de bande passante s’exprime

en hertz (Hz) et
(

S

N

)

est le rapport signal-sur-bruit (RSB ou SNR, Signal to Noise

Ratio) de la puissance du signal reçu relativement à la puissance du bruit. Le plus

souvent, on cherche à faire en sorte que C soit maximum afin de transmettre le plus

d’informations possible en un temps réduit. Il est donc important que B et le RSB

soient aussi grands que possible.

Le RSB se calcule au niveau du récepteur radio-fréquence. Il dépend notamment

de la puissance du signal émis, du gain des antennes, de la présence d’obstacles entre

émetteur et récepteur (atténuations dues aux réflexions ou absorption en cas de pé-

nétration à travers un murs par exemple) mais aussi de l’atténuation des ondes

électromagnétiques lorsqu’elles se propagent dans l’air. Plus cette atténuation est

grande, plus le RSB se dégrade avec la distance et plus la portée envisageable pour
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Figure 1.3 – Architecture classique d’un système RF.

une application donnée est faible. La Figure 1.4 présente la courbe d’absorption des

ondes électromagnétiques par certains gaz présents dans l’atmosphère (O2,H2O).

On remarque facilement que les différentes bandes ont été définies par rapport aux

pics et creux d’absorption. Par exemple, la bande V autour de 60 GHz subit une

forte atténuation ce qui fait du WiGig opérant dans cette bande, une norme destinée

avant tout aux transferts sur de courtes distances : kiosques de téléchargement, com-

munications intra-véhiculaires ou intra-bâtiments etc. Une forte atténuation réduit

également les risques d’interférences et rend possible un recyclage des fréquences

efficace permettant de connecter un plus grand nombre de terminaux. Pour d’autres

applications en revanche, une portée plus importante est nécessaire. C’est le cas

par exemple du WiMax [19], des normes de téléphonie mobile (GSM, 3G, 4G) ou

des liaisons satellites (TV, GPS) qui se positionnent dans les bandes Ku, X et infé-

rieures afin d’assurer de bonnes liaisons sur de longues distances tout en limitant la

puissance d’émission car l’atténuation atmosphérique y est moindre.

Le second critère est la largeur de la bande passante B qui représente un faible

pourcentage de la fréquence porteuse. Ainsi à plus haute fréquence, le spectre dispo-

nible est plus grand. Il paraitrait alors logique d’utiliser des fréquences aussi hautes

que possible là où le spectre disponible est plus large. Mais il y a en réalité un

compromis à trouver entre atténuation (meilleure à fréquence faible) et bande pas-

sante (meilleure à fréquence élevée). Le coût et la complexité des composants entrent

également en jeu.

Ainsi, la largeur des bandes passantes se retrouve avant tout limitée par la

contrainte évidente de la largeur finie du spectre fréquentiel utilisable. Le spectre
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Figure 1.4 – Atténuation des ondes électromagnétiques dans l’atmosphère en fonc-
tion des bandes de fréquence (source : E-Band communications).

radio-fréquence est une ressource limitée appartenant au domaine public et dont

chaque fraction possède une valeur commerciale. Aussi, afin d’éviter les interférences

entre différents protocoles de communication, chaque application se voit allouer une

portion du spectre qui lui est réservée. Certaines bandes, dites libres de droit, sont

mises à disposition de tous pour des usages de faible puissance comme par exemple

les systèmes WiFi, WiGig, RFID ou les systèmes radar à courte portée pour auto-

mobiles [20]. D’autres, destinées aux télécommunications mobiles sont ainsi vendues

au plus offrant parmi les opérateurs. Le reste du spectre est distribué en fonction

des besoins et des demandes par des organismes tels que l’Agence Nationale des Fré-

quences (ANFr) en France ou l’Union Internationale des Télécommunications (UIT)

rattachée à l’ONU.

Par exemple, à 60 GHz l’absorption atmosphérique est particulièrement élevée.

La bande très large de 57 à 66 GHz a donc été déclarée libre de droit en Europe per-

mettant au WiGig de proposer des débits de transfert jusque là inédits pour le grand

public. En effet, cette bande de 9 GHz est bien plus étendue que les bandes libres

de quelques centaines de MHz allouées par exemple au Wifi ( 2,400 à 2,4835 GHz;

5,150 à 5,350 GHz et de 5,470 à 5,725 GHz) [21]. Cependant, le nombre très im-

portant d’applications présentes dans la partie basse du spectre micro-onde rend

impossible l’allocation de bandes plus larges. En ce qui concerne les réseaux de télé-
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phonie mobile, on observe bien la corrélation entre la bande passante et les débits.

Le Tableau 1.2 illustre l’augmentation des débits avec le passage aux différentes gé-

nérations en fonction des bandes passantes allouées à chaque canal de transmission

[22].

Tableau 1.2 – Largeur des canaux employés pour les différentes générations de té-
léphonie mobile [22] et débits théorique associés (source : fr.wikipedia.org/wiki/3G).

GSM UMTS LTE LTE-Advanced

Largeur des
200 KHz 5 MHz 20 MHz 100 MHz

canaux
Débit théorique

9,05 kbps 1,9 Mbps 150 Mbps 1 Gbps à l’arrêt
(download)

Enfin, il faut noter que le développement des dispositifs hyperfréquences n’est

pas mené uniquement par l’industrie des télécommunications. Les micro-ondes sont

également employées, entre autres, à des fins d’imagerie médicale [23], de détection

radar [24] ou dans certains capteurs [25]. Pour ces applications, la notion de débit ne

s’applique pas mais les enjeux restent similaires et des bandes de fréquences propres

sont allouées de la même manière.

1.1.4 Réseaux de communication sans fil

Une des premières applications RF pour le grand public fut la radiodiffusion

sonore. Les bandes AM et FM par exemple, sont construites sur une base assez

simple. Une antenne relai émet un signal dans toutes les directions et n’importe

quel récepteur suffisamment proche permet de démoduler le signal afin d’écouter les

émissions diffusées. On appelle cela du broadcasting. L’information ne va que dans un

sens appelé liaison descendante (ou downlink), c’est à dire de l’antenne relai vers le

récepteur. Ce type d’architecture n’est donc pas affecté par le nombre d’utilisateurs

écoutant la radio simultanément.

Néanmoins pour leur grande majorité, les applications RF nécessitant le trans-

port d’informations sont organisées en réseaux de communication afin de permettre

la transmission et la réception d’informations entre un grand nombre de terminaux

ou UE (User Equipment). On retiendra notamment :

Les réseaux mobiles : Ce sont les réseaux développés autour des différentes gé-

nérations de téléphonie mobile également appelés réseaux cellulaires du fait

du découpage en cellules de différentes tailles de la zone géographique à cou-

vrir. Ils permettent à des millions d’usagers immobiles ou en mouvement
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d’échanger des appels audios et/ou vidéos ainsi que des données en fournis-

sant notamment un accès à Internet.

Les réseaux locaux sans fil : ou WLAN (Wireless Local Area Network) sont

des réseaux utilisant classiquement les normes IEEE 802.11 (WiFi) pour

connecter entre eux différents nœuds à l’échelle d’un bâtiment ou groupe

de bâtiments. Ces nœuds peuvent être de différentes natures : ordinateur,

smartphone, tablette, téléviseur, serveur, borne d’accès Internet, etc.

Les réseaux de capteurs autonomes communicants : cette technologie émer-

gente possède d’innombrables applications pour l’industrie (monitoring, suivi,

surveillance), pour la surveillance météorologique ou sismique, la détection de

feu, etc. Ces réseaux sont adaptés pour la surveillance de zones très étendues

(détection des feux en plaines ou forêts, surveillance d’activité volcanique, re-

cueil de données météorologiques) ou difficilement accessibles (chambre d’un

réacteur, structure d’un pont ou bâtiment). Les défis lancés par de tels réseaux

concernent notamment la taille, la robustesse et l’autonomie énergétique des

capteurs.

Les WBAN (Wireless Body Area Network) : autre technologie émergente, elle

vise principalement à surveiller en continu la santé et les paramètres vi-

taux d’un patient. Les problématiques de taille, de flexibilité et de bio-

compatibilité des composants constituent les axes de recherches principaux

pour le développement de tels composants.

Il existe bien d’autres types de réseaux pour les communications militaires, les ré-

seaux privés, la surveillance météorologique, les systèmes d’alarme etc. Les exemples

cités ci-dessus nous permettront cependant de décrire les principaux types de liaisons

utilisées.

Réseaux cellulaires

Étudions le cas des réseaux cellulaires, destinés à connecter entre eux un nombre

d’UE de plus en plus important. Le nombre d’abonnés mobiles ayant atteint plus

de 6 milliards [26], il est bien évident que tous ces UE ne peuvent pas communiquer

entre eux en utilisant la même fréquence porteuse. Avec un nombre aussi important

d’UE et une demande de débit élevé, il est donc essentiel de considérer la notion

d’efficacité spectrale c’est à dire l’optimisation de la capacité du réseau et des débits

offerts par rapport à la bande de fréquence allouée limitée. Plusieurs techniques sont

ainsi utilisées pour augmenter la capacité des réseaux :

Le déploiement de nombreuses stations de base. Le nom de telles antennes a

évolué de BST (Base Transceiver Station) pour les réseau GSM à eNode B
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(a) (b)

Figure 1.5 – a) Architecture hiérarchique des réseaux 3G et b) architecture plane
des réseaux LTE (source : www.artizanetworks.com).

pour les récents réseaux LTE mais leur rôle est resté le même : servir de point

d’entrée sur le réseau à tout appareil disposant d’une carte SIM (Subscriber

Identity Module). Ces antennes ont une portée moyenne de 500 m à 30 km et

partitionnent géographiquement l’ensemble des abonnés dans une multitude

de cellules. Chaque cellule est dimensionnée afin de pouvoir prendre en charge

les connections avec tous les usagers qu’elle couvre. Ainsi en zone urbaine

où la population est importante, les cellules sont beaucoup plus petites et

nombreuses qu’en zone rurale.

L’amélioration du backhauling, c’est à dire des communications entre stations

de base. Dans le cas des réseaux 2G et 3G, les stations de base sont reliées

hiérarchiquement jusqu’au cœur de réseau et au Mobile Switching Center

(MSC) chargé de mettre en relation 2 UE désirant communiquer. Les réseaux

LTE instaurent l’architecture Flat IP c’est à dire un réseau backhaul basé

sur un adressage IP dans lequel les stations de base peuvent communiquer

directement entre elles afin de réduire les temps de latence. Les architectures

des réseaux 3G et 4G sont illustrées en Figure 1.5.

Le multiplexage fréquentiel (FDMA, Frequency Division Multiple Access) dé-

coupe le spectre fréquentiel en plusieurs canaux ou sous-porteuses. Cela per-

met à plusieurs UE de communiquer avec la même station de base à condition

d’utiliser des canaux différents. Pour le GSM par exemple les bandes 900 et

1900 MHz sont divisées respectivement en 125 et 375 canaux permettant donc

un total de 500 communications simultanées.

Le multiplexage temporel, permettant à plusieurs UE de dialoguer sur le même

canal en se voyant chacun allouer des intervalles de temps spécifiques pour
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l’émission et la réception de données.

Le multiplexage par code à large bande (W-CDMA, Wideband Code Division

Multiple Access), nouveauté de l’UMTS par rapport au GSM, permet d’éviter

les interférences entre 2 cellules adjacentes utilisant le même canal.

L’OFDMA (ou Orthogonal Frequency Division Multiple Access) est un com-

binaison des différentes techniques de multiplexage précédentes implémentée

sur les réseaux 4G. Elle permet de notamment d’allouer aux liaisons des ca-

naux de largeur dynamique en fonction de la densité du trafic (de 5 à 20 MHz

dans le cas du LTE).

Les systèmes MIMO (Multi-Input, Multi-Output) émettent et reçoivent des

signaux à l’aide de plusieurs antennes. Ils sont capables de diversité spatiale

(envoi simultané du même message plusieurs fois ayant l’avantage d’améliorer

le RSB) ou de multiplexage spatial (envoi d’un message en plusieurs morceaux

sur plusieurs liaisons parallèles). Les systèmes MIMO peuvent également fo-

caliser leur angle d’écoute ou d’émission (beamforming) afin d’augmenter leur

gain dans une direction souhaitée. Cette technique améliore ainsi le RSB et

réduit les interférences et la pollution électromagnétique.

Malgré toutes les techniques mises en œuvre pour augmenter l’efficacité spectrale

et la capacité des réseaux, les bandes de fréquences allouées aux communications

mobiles et aux WLAN sont tout de même congestionnées. L’allocation de nouvelles

bandes n’étant cependant pas aisée, il en résulte une fragmentation du spectre qui

constitue un défi majeur dans le développement des nouveaux réseaux de télécom-

munication. La Figure 1.6 représente les différentes bandes allouées aux réseaux LTE

par région et illustre bien la diversité spectrale avec laquelle les appareils mobiles

devront être compatibles.

Réseaux Locaux

En ce qui concerne les réseaux locaux WLAN, la topologie est différente. Les

liaisons sans fil entre différents équipements ont une portée bien plus limitée qui ne

dépasse guère la taille d’un bâtiment voire d’une pièce. En revanche, les débits at-

tendus sont plus élevés. On pourra citer par exemple la transmission de vidéos haute

définition. Les progrès établis en termes de transmission sans fil et d’optimisation

du spectre ont permis de fournir des débits de données toujours plus grands. À son

introduction en 1997, la norme 802.11b proposait un débit théorique de 11 Mbit/s (6

Mbit/s réels) avec une portée pouvant aller jusqu’à 300 mètres [27]. Puis les normes

802.11a, b, g, n introduisirent successivement les bandes 2,4 GHz et 5 GHz, l’OFDM,

des canaux plus larges (de 20 à 80 MHz) et les flux MIMO jusqu’à offrir un débit
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Figure 1.6 – Principales bandes allouées aux normes LTE par région (source :
Informa Telecoms & Media).

théorique de 1,3 GBits/s avec la norme 802.11ac ratifiée en Janvier 2014. À l’image

de la téléphonie, le spectre alloué devient rapidement congestionné. Une évolution

majeure est cependant en marche avec la mise en place de la norme 802.11ad qui

prépare d’ores et déjà la démocratisation du WiGig opérant dans la bande autour

de 60 GHz.

Comme nous l’avons déjà mentionné, cette bande très large de 9 GHz (57 à

66 GHz en Europe) caractérisée par une absorption atmosphérique élevée est prédes-

tinée à l’établissement de communications à très-haut débit sur de courtes portées.

Le WiGig vise notamment à connecter des appareils multimédia grand public au

sein de WLAN ou pour des applications dites Kiosk (kiosque ou bornes publiques

de téléchargement) ou Incabin (communications intra-véhiculaires pour les voitures,

avions, trains). Le grand défi de tels réseaux sera de reposer sur une utilisation

forte des techniques de beamforming adaptatif. Ces techniques consistent à focaliser

le faisceau des antennes dans la direction du récepteur comme illustré sur la Fi-

gure 1.7. Cela permet ainsi d’établir des transmissions fiables et rapides sur de plus

longues distances avec un bilan énergétique plus efficace. Le fait que les ondes émises

ne se propagent pas dans tout l’espace mais seulement dans une direction privilégiée

réduit aussi les risques d’interférence et améliore l’efficacité spectrale en permettant

notamment un meilleur recyclage des fréquences. Le WiGig est également développé

en parallèle avec les notions d’Internet des Objets et la 5G. Afin de préparer l’ère

du « tout connecté », ces réseaux sont imaginés pour être hautement adaptables et

compatibles les uns avec les autres.

En résumé, le spectre des micro-ondes est divisé en différentes bandes allouées
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Figure 1.7 – Exemple illustré d’applications pour les réseaux WiGig [11].

aux nombreuses applications nécessitant l’émission d’ondes hyperfréquences. Au sein

des réseaux de communication notamment (téléphonie, réseau local), le spectre al-

loué est divisé en plusieurs canaux pour permettre à plusieurs dispositifs de s’y

connecter en même temps sans interférence. Le besoin de débit élevé et le nombre

grandissant d’usagers font que les bandes de fréquences allouées sont congestionnées,

obligeant l’ouverture de nouvelles bandes de fréquences plus élevées. Le spectre al-

loué à certaines applications devient donc plus large, allant même jusqu’à 9 GHz

à 60 GHz, et est parfois fractionné autour de plusieurs porteuses (2,4 5 et 60 GHz

pour les normes IEEE 802.11 ; 800 MHz 1,8 et 2,6 GHz pour le standard LTE).

1.1.5 Synthèse des enjeux

L’industrie des communications sans fil connait un développement rapide. Ré-

seaux locaux ou étendus, communications mobiles, liaisons satellites, les données

à transmettre sont de plus en plus volumineuses, le nombre d’appareils connectés

est en forte augmentation avec une demande forte en miniaturisation et en auto-

nomie. Tels sont les challenges en matière d’innovations pour l’industrie des hyper-

fréquences. D’importantes améliorations sont effectuées du côté des architectures

réseau et des méthodes de communication (multiplexage, modulation). D’autres

améliorations viennent parfois simplement de l’allocation de bandes plus larges pour

certaines applications. Néanmoins, ces métamorphoses engendrent des besoins spé-

cifiques pour les nouvelles générations de composants hyperfréquences. Ces cahiers

des charges sont établis par les organismes en charge de la standardisation et de la
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régularisation des normes (3GPP, IEEE, ANFr, UIT etc). On retiendra notamment

les grands axes suivants :

Les systèmes faibles coûts. L’Internet des Objets est en marche et l’augmen-

tation exponentielle de systèmes connectés ne peut se faire qu’avec une dimi-

nution des coûts des composants.

Les systèmes flexibles organiques. Il y a une forte demande de composants

flexibles et bio-compatibles pour accompagner le développement des techno-

logies émergentes : WBAN, « wearable electronics » etc.

Les systèmes agiles en fréquence pour faire face à la multiplication des normes

et à la fragmentation des spectres qui leur sont alloués. Afin de réduire le

nombre d’antennes dans les systèmes tout en conservant une forte compati-

bilité, il est essentiel que les systèmes puissent opérer dans une large gamme

de fréquences.

Les systèmes agiles en rayonnement. À l’inverse des antennes omnidirection-

nelles, l’utilisation d’antennes directives à faisceau orientable permet d’établir

des communications plus rapides et plus rentables en énergie tout en limitant

le phénomène de pollution électromagnétique et en permettant une meilleure

réutilisation du spectre. C’est le cas par exemple des systèmes MIMO.

Dans la partie suivante nous nous intéresserons au concept de composants re-

configurables et agiles ainsi qu’à leurs paramètres pertinents.

1.2 Paramètres des systèmes reconfigurables

Nous avons évoqué précédemment l’importance des composants micro-ondes

agiles pour le développement des nouvelles applications RF. La fragmentation des

spectres et le besoin de compatibilité entre les différents réseaux incitent au déve-

loppement de systèmes capables d’opérer sur diverses bandes de fréquences. Paral-

lèlement, certaines applications émergentes à l’instar de la norme IEEE 802.11.ad

attirent l’attention sur le développement d’antennes à rayonnement directif orien-

table.

Dans le cadre de ce travail, nous étudions deux mécanismes de reconfiguration

innovants permettant d’ajouter un caractère agile à certains composants hyperfré-

quences et nous les appliquons en particulier à des antennes et déphaseurs. Dans

cette section nous détaillons par conséquent les paramètres importants de tels com-

posants lorsqu’ils offrent des possibilités de reconfiguration.
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1.2.1 Antennes reconfigurables

Une antenne est « un moyen de rayonner ou de recevoir des ondes radio » [28]

ou, en d’autres termes, une structure de transition entre un espace de propagation

libre et un milieu d’ondes guidées [29]. De manière classique, une antenne est carac-

térisée par deux types de données : ses paramètres d’impédance et ses paramètres

de rayonnement.

Paramètres d’impédance, adaptation

La réponse fréquentielle d’une antenne est définie par l’évolution de son impé-

dance d’entrée avec la fréquence. On définit un coefficient de réflexion Γ tel que

Γ =
Zin(ω)− Z0

Zin(ω) + Z0

(1.2)

avec Zin l’impédance d’entrée complexe de l’antenne, ω = 2Πf est la pulsation

(f étant la fréquence) et Z0 l’impédance caractéristique de la ligne d’alimentation.

Les pertes en réflexion RL (Return Losses) s’expriment alors en dB par :

RL = −20log|Γ| (1.3)

L’impédance d’entrée est généralement tracée sur l’abaque de Smith permettant

la visualisation simultanée des informations d’amplitude et de phase et de la nature

inductive ou capacitive de l’antenne. L’abaque permet également de visualiser la

résonance de l’antenne pour laquelle le tracé de Zin devient purement réel et coupe

l’axe horizontal de l’abaque.

Néanmoins pour visualiser les performances d’une antenne, on s’intéressera sur-

tout à l’évolution du coefficient de réflexion Γ (ou paramètre S11) en fonction de

la fréquence. Typiquement lorsque RL est inférieur à -10 dB on peut considérer

que l’antenne est correctement adaptée et qu’elle est donc capable de rayonner. On

définit ainsi une bande passante à -10 dB que l’on exprime en pourcentage de la

fréquence de résonance.

Paramètres de rayonnement

Considérer la bande passante à -10 dB n’est pas un critère satisfaisant pour

juger des capacités d’une antenne à émettre ou recevoir correctement un signal. Pour

cela il faut s’intéresser au diagramme de rayonnement qui représente l’intensité du

rayonnement en fonction de la direction. Cette intensité correspond à la puissance

rayonnée par unité d’angle solide (stéradian ou sr) et est normalisée en dB. Elle
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permet notamment de définir deux paramètres clés d’une antenne : sa directivité

(D) et son gain (G).

La directivité est « le ratio de l’intensité de rayonnement dans une direction

donnée avec l’intensité moyenne dans toutes les directions » [28] et s’exprime en

dBi. Autrement dit, pour une direction donnée, c’est le rapport entre l’intensité

rayonnée et l’intensité rayonnée par la même source si elle était isotrope [29]. Elle

est donc donnée par le calcul suivant :

D =
4πU

Pray

(1.4)

où U est l’intensité rayonnée (en W/sr) et Pray la puissance totale rayonnée (en W).

Quant au gain G, il s’agit de l’intensité rayonnée dans une direction par rapport

au cas où toute la puissance acceptée (Pacc) par l’antenne était rayonnée de ma-

nière isotrope. Contrairement à la directivité, le facteur de gain prend en compte les

sources de pertes dans le mécanisme de radiation : pertes ohmiques, pertes capaci-

tives, pertes diélectriques, excitation de modes non désirés, rayonnement des lignes

d’accès, etc. Gain et directivité permettent ainsi de définir une efficacité radiative

ou rendement de l’antenne défini par :

G =
4πU

Pacc

= ηD (1.5)

Par souci de simplification on parle couramment de la directivité ou du gain d’une

antenne en considérant leur valeur dans la direction de rayonnement maximal.

Enfin, la polarisation de l’antenne est une caractéristique importante à préciser.

Il s’agit de la figure tracée par l’extrémité du vecteur ~E en champ lointain et le sens

de cette trace quand elle est observée le long de la direction de propagation [29].

Elle peut être linéaire, elliptique ou circulaire. Cette polarisation est particulièrement

importante car elle permet notamment de distinguer des signaux dans l’espace.

Notion d’antenne reconfigurable

Une antenne est dite reconfigurable, accordable ou bien encore agile dès lors

qu’elle présente la possibilité de modifier au moins l’une de ses caractéristiques fon-

damentales d’opération parmi celles évoquées précédemment. Cette reconfiguration

peut être de nature discrète ou continue. Il convient donc de détailler le mécanisme

de reconfiguration (électronique, mécanique, fluidique, ...) et de quantifier l’ampleur

des modifications possibles ainsi que leur impact sur les performances générales de

l’antenne par rapport à un état nominal défini.

Un antenne reconfigurable idéale permettrait de faire varier de manière indépen-

dante tous ses paramètres sur de très larges gammes. En réalité, la reconfiguration
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d’une antenne ne concerne que l’une ou deux de ses propriétés. On distingue géné-

ralement trois types de reconfiguration :

— La reconfiguration fréquentielle comme la commutation ou l’accord continu

en fréquence [30] ou la modification de largeur de bande passante.

— L’agilité de rayonnement comme le contrôle de l’ouverture du faisceau, le

changement de diagramme de radiation [31], le balayage angulaire [32] ou la

synthèse de faisceau.

— La reconfiguration de polarisation [33, 34]

Dans ces travaux de thèse, nous démontrons le potentiel de différents mécanismes

de reconfiguration permettant en particulier l’accord en fréquence d’antennes. Par

soucis de clarté nous allons donc définir plus précisément le terme d’antenne accor-

dable en fréquence.

Définition

On parlera d’antenne accordable en fréquence pour une antenne dont la fré-

quence de résonance peut être modifiée. Pour une telle antenne, on définira la

plage d’accord comme l’ensemble des valeurs de fréquences atteintes par la réso-

nance. On appellera fréquence centrale (ou médiane) la moyenne arithmétique des

bornes inférieure et supérieure de la plage d’accord. On pourra ainsi exprimer la

plage d’accord en pourcentage de sa fréquence centrale.

De plus, les mécanismes appliqués à ces antennes ont également été appliqués à

des déphaseurs dont nous allons donc définir les caractéristiques clés.

1.2.2 Déphaseurs

Un déphaseur est un composant permettant d’introduire un déphasage dans le

signal le traversant. Dans sa forme la plus simple, le déphaseur est une simple ligne

de transmission de distance L le long de laquelle une onde met un certain temps à

se propager. Dans le contexte des composants reconfigurables, les déphaseurs sont

notamment utilisés pour le balayage angulaire ou la synthèse de faisceau dans les

réseaux phasés. Ceux-ci se composent de plusieurs éléments rayonnants. L’introduc-

tion d’un déphasage entre ces différents éléments permet, par un jeu d’interférences,

d’affecter la directivité et/ou la direction principale d’émission. L’introduction dans

de tels systèmes de lignes à retard de phase contrôlables permet par conséquent une

grande agilité de faisceau.

Les performances d’un déphaseur se traduisent par plusieurs facteurs :

— Le déphasage maximal : ∆φmax. Il ne s’agit pas là du déphasage induit par

le déphaseur mais de la différence maximale de phase induite entre deux états
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différents du déphaseur.

— Les pertes d’insertion : paramètre S21. L’introduction d’un mécanisme de

reconfiguration sur une ligne de transmission engendre nécessairement des

pertes qu’il s’agit de minimiser.

— La dispersion de phase en /̊GHz. Caractérise l’uniformité du déphasage

créé en fonction de la fréquence.

— L’encombrement du système. Ce facteur est d’autant plus important que

l’intégration de nombreux déphaseurs (un pour chaque élément rayonnant

d’un réseau phasé) représente un challenge technologique de taille.

De ces caractéristiques, on définit en particulier 2 facteurs de mérite notés FOM

(Figure Of Merit). Le premier est le ratio entre le déphasage maximal et les pertes

induites (exprimé en /̊dB). Le second est le ratio entre le déphasage maximal et la

longueur de la ligne (L). Il s’exprime en /̊cm et juge l’efficacité du composant par

rapport à son encombrement.

FOMdB =
∆φmax

S21

(1.6) FOMcm =
∆φmax

L
(1.7)

1.2.3 Autres composants reconfigurables

Bien que ces travaux ne portent pas directement sur ceux-ci, le front-end RF

comporte bien d’autres composants pour lesquels l’agilité est particulièrement in-

téressante. Les méthodes de reconfiguration peuvent être similaires ou compatibles

avec les mécanismes utilisés pour les antennes ou les déphaseurs. C’est le cas par

exemple des filtres, des amplificateurs ou encore des surfaces sélectives en fréquence

(ou FSS, Frequency Selective Surface).

Un filtre est principalement caractérisé par sa réponse en fréquence. Pour des

filtres passe-bande ou réjecteurs, on définit notamment la fréquence centrale, la

bande passante, les pertes d’insertion et le coefficient de réflexion. L’accord de la

fréquence centrale est généralement l’agilité la plus recherchée pour un filtre hyper-

fréquence.

Concernant les amplificateurs, la fréquence, le gain, la linéarité et la bande pas-

sante sont les facteurs RF à prendre en compte. D’autres caractéristiques telles que

l’alimentation et la consommation entrent également en jeu.

Enfin, certaines études traitent de la conception de FSS reconfigurables. Une

FSS est une surface composée de motifs répétitifs visant à transmettre, réfléchir ou

absorber les champs électromagnétiques en fonction de leur fréquence. En d’autres

termes il s’agit d’un filtre à ondes hyperfréquences, l’exemple le plus connu étant

la grille de protection sur la porte d’un four à micro-onde. À la manière d’un filtre
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classique, il est intéressant que la ou les fréquences affectées par la surface puissent

être modifiées.

Il existe un nombre important de paramètres dans les composants hyperfré-

quences sur lesquels il serait intéressant d’avoir un contrôle en continu. Dans les

sections suivantes nous détaillons les différents mécanismes présentés dans la litté-

rature et qui mènent à la conception d’antennes agiles en fréquence et d’antennes à

balayage angulaire.

1.3 Antennes reconfigurables en fréquence

La fréquence de résonance d’une antenne est principalement définie par ses

dimensions électriques effectives. Pour obtenir une antenne agile en fréquence il

convient donc de modifier ces dernières grâce à différents types de mécanismes

que l’on regroupe en 3 catégories : la modification des dimensions géométriques,

le contrôle d’impédance et la modification des constantes de propagation.

1.3.1 Modifications des dimensions géométriques

On distingue deux façons principales de modifier les dimensions géométriques

d’une antenne : de manière discrète par commutation ou de manière continue en

utilisant des matériaux déformables.

Commutation

Les antennes à commutation permettent de très larges excursions de fréquence.

L’idée consiste à moduler la taille et la forme de l’antenne en lui ajoutant ou non

plusieurs sections à l’aide d’interrupteurs ouverts ou fermés.

Dans un exemple proposé par Panagamuwa et al. et illustré Figure 1.8 (a), des

commutateurs à commande optique permettent de connecter à une antenne dipôle

des portions supplémentaires la rendant donc plus grande [35]. Ainsi, lorsque les

photocommutateurs sont commandés, la longueur de l’antenne passe de 33,5 à 62,3

mm et la fréquence de résonance chute de 2,26 à 3,15 GHz soit une agilité de 32 %.

Le contrôle optique de commutateurs [35, 36] apporte l’avantage de ne pas nécessiter

de ligne de polarisation près de l’élément rayonnant.

D’autres types de composants comme les switchs RF-MEMS ou les diodes PIN

(Positive Intrinsic Negative diode) permettent d’obtenir de l’agilité fréquentielle. Les

switchs RF-MEMS ont été utilisés pour la commutation d’antennes microruban

[37], d’antennes dipôle [38] ou encore d’antennes auto-similaires (fractales) [39]. On
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peut également citer les travaux de Besoli et al. qui présentent une antenne dont

la forme est déterminée par la mise en contact de plusieurs éléments métalliques

électriquement petits à la manière de pixels formant une image [40]. Les éléments

unitaires, ou pixels, représentés Figure 1.8 (b) sont connectés entre eux par des

switchs MEMS.

(a) (b)

Figure 1.8 – (a) Antenne dipôle reconfigurable en fréquence par photocommutation
[35] et (b) antenne patch reconfigurable par contrôle de pixels [40].

Des mécanismes de commutation par diodes PIN ont été utilisés notamment par

Le Garrec et al. ou bien encore par Genovesi et al. pour assurer l’accord en fréquence

respectivement d’une antenne microruban en forme de H alimentée par fente [41]

et d’une antenne microstrip multistandard permettant 16 configurations différentes

afin de maximiser sa compatibilité avec les différents standards des bandes de 0.8 à

3 GHz [42].

Cependant avec de telles excursions de fréquence, conserver des propriétés d’im-

pédance et de rayonnement stables peut s’avérer problématique. De plus, il est à

noter que de tels mécanismes ne permettent qu’une reconfiguration discrète de la

fréquence d’opération, c’est à dire un nombre fini d’états et donc de fréquences.

Déformation mécanique

Afin de modifier de manière continue les dimensions d’une antenne, il faut avoir

recours à des matériaux déformables. Song et al. proposent par exemple une an-

tenne de type microruban dont les éléments conducteurs sont réalisés à partir de

nano-fils d’argent incorporés dans un substrat élastomère de PDMS [43]. L’antenne

étant élastique, elle peut être étirée jusqu’à une élongation de 15 % pour un accord

de fréquence de 4,6 % autour à 3 GHz. Néanmoins, l’élasticité de tels matériaux

conducteurs ne s’obtient pas sans une diminution drastique de leur conductivité.
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L’antenne souffre par conséquent d’une efficacité radiative médiocre ne dépassant

pas 50 %.

En revanche, plusieurs exemples d’antennes agiles en fréquence ont été réalisées

à partir d’alliages de métaux liquides encapsulés dans des élastomères. De telles an-

tennes peuvent donc être déformées mécaniquement comme illustré Figure 1.9 (a)

sans risque de discontinuité électrique. C’est le cas de certaines antennes dipôles

étirables [44, 45] à base d’eutectique Gallium Indium (EGaIn) et qui offrent respec-

tivement 14 et 66 % d’accord autour de 1,7 et 1,2 GHz. Sur un principe similaire,

Wang et al. réalisent une antenne à base d’EGaIn remplissant plus ou moins un tube

capillaire et formant ainsi un monopole de dimension contrôlable. Une telle antenne

offre une agilité en fréquence de 140 % autour de 2 GHz [46].

Enfin, on peut citer les travaux de G.Huff et al. qui proposent une antenne à réso-

nateur diélectrique à base de liquide diélectrique représentée Figure 1.9 (b) [47]. La

fréquence de résonance de l’antenne proposée dépend des dimensions géométriques

d’un résonateur diélectrique consistant en un cylindre plus ou moins rempli d’une

suspension colloïdale de particules de BaSrTiO (BSTO) à base d’huile. En faisant

varier la hauteur de liquide dans le cylindre, les dimensions du résonateur varient et

la fréquence de résonance de l’antenne est affectée offrant une agilité fréquentielle

de 44 % à 3,5 GHz. Une antenne similaire avait été proposée par O’Keefe et al. avec

un résonateur rempli d’eau non purifiée mais dans la gamme de la centaine de MHz

[48].

(a) (b)

Figure 1.9 – (a) Antenne dipôle agile en fréquence par élongation mécanique [44]
et (b) antenne à résonateur diélectrique liquide agile en fréquence grâce au contrôle
du volume [47].

1.3.2 Contrôle d’impédance

Une seconde manière d’obtenir l’agilité en fréquence d’une antenne est de modi-

fier ses paramètres d’impédance. En effet, les valeurs d’impédance constituent des

conditions aux limites qui déterminent la répartition des champs et courants dans

l’antenne et par conséquent ses modes de rayonnement et donc les dimensions élec-
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triques effectives requises pour une émission optimale (résonance). Prenons l’exemple

d’une antenne patch de longueur L dont les deux extrémités sont ouvertes. Elle ré-

sonne à une fréquence pour laquelle L = λresonance/2 mais si l’on ajoute un court-

circuit à l’une des extrémités, on obtient alors une antenne quart d’onde (ou PIFA,

Planar Inverted F-Antenna) pour laquelle L = λresonance/4. En faisant varier les im-

pédance en bord de patch, on parvient donc à modifier la répartition des champs et

par conséquent la fréquence d’opération de l’antenne.

Ainsi, de nombreux travaux ont été présentés à propos d’antennes sur lesquelles

sont montés des varactors également nommés diodes varicap ou encore diodes à

capacité variable comme l’antenne patch représentée Figure 1.10 (a). De telles diodes

présentent une capacité variable en fonction de la tension appliquée à leurs bornes

et permettent donc d’obtenir un accord continu en fréquence. Ces composants sont

facilement disponibles et facilement intégrables du fait de leur taille relativement

petite. On les rencontre sur de nombreux types d’antennes agiles en fréquence :

antenne microruban [33, 49, 50, 51, 52], antenne à résonateur [53], antenne à fente

[54], PIFA [55], antenne monopole [56], antenne SSR (Split Ring Resonator)[57], etc.

(a) (b)

Figure 1.10 – (a) Varactors montés sur une antenne patch agile en fréquence [49]
et (b) antennes microruban chargée par un stub coplanaire de capacité variable [58].

Parmi les différents exemples rencontrés, l’agilité en fréquence peut atteindre jus-

qu’à plus de 60 % [33, 51]. L’insertion de varactors pour la l’agilité de fréquence est

donc un mécanisme efficace et peu encombrant. Ces diodes nécessitent néanmoins

l’ajout de lignes de polarisation pour la commande ce qui peut dégrader les per-

formances globales de l’antenne. De plus, du fait de leurs mauvaises performances

à haute fréquence, ces composants sont réservés pour des applications en deçà de

quelques GHz.

Hormis les diodes varicap, d’autres méthodes de modification d’impédance ont

été étudiées. Erdil et al. proposent notamment une antenne microruban chargée par

un stub coplanaire représentée Figure 1.10 (b). L’impédance du stub est modifiée
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par l’intermédiaire de capacités MEMS autorisant un accord en fréquence continu

de 2 % à 15.9 GHz [58].

1.3.3 Modifications des constantes de propagation

Le lien entre les dimensions électriques et géométriques d’un composant est éta-

bli notamment par la célérité des ondes dans leur milieu de propagation à savoir,

dans le cas de structures planaires, le substrat. Cette célérité est exprimée à travers

une caractéristique des matériaux diélectriques : leur permittivité. À dimensions

géométriques constantes, une modification de la permittivité permet donc de modi-

fier les dimensions électriques effectives d’une antenne et donc de créer de l’agilité

en fréquence. Certains matériaux, dits actifs, possèdent intrinsèquement la capacité

de modifier leur permittivité. Dans d’autres cas, des structures hétérogènes sont

imaginées pour recréer cette capacité.

Matériaux actifs

On appelle matériau actif une substance dont les propriétés électriques intrin-

sèques (permittivité, perméabilité ou conductivité) peuvent être contrôlées par l’ap-

plication d’une perturbation externe (champ électrique ou magnétique, faisceau op-

tique, gradient de température, etc).

Parmi ces matériaux, les ferrites, dont la perméabilité est sensible aux champs

magnétiques, sont ceux permettant d’atteindre la plus grande agilité [59, 60, 61].

Pozar et Sanchez proposent dès 1988 une antenne microruban sur substrat de ferrite

atteignant une agilité en fréquence de 39 % à 5 GHz [59]. La Figure 1.11 repré-

sente l’antenne patch circulaire sur ferrite proposée par Tsang et al. Les systèmes

de contrôle par champ magnétique constituent néanmoins la faiblesse de ces sys-

tèmes car ils sont complexes, imposants et consomment de l’énergie en permanence

(bobines).

Le pendant électrique des ferrites, les matériaux ferroélectriques, possèdent une

permittivité modifiable par application d’un champ électrique externe. Plusieurs

antennes en technologie microruban ont été réalisées sur substrat céramique de

(BaSr)T iO3 (BST) et présentent une agilité en fréquence de l’ordre de 10 % (7 %

à 26 GHz [62] ou 10 % à 14 GHz [63]). Un exemple est illustré Figure 1.12 (a).

Bien que la création d’un champ électrique soit beaucoup plus aisée qu’un champ

magnétique, l’intensité des champs requis pour le contrôle de ces matériaux reste

cependant prohibitif (plusieurs kV/mm) pour des applications hyperfréquences.

De même, certains semi-conducteurs possèdent une permittivité et une conduc-

tivité modifiable par illumination. C’est le cas par exemple du polymère P3HT
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(a) Vue latérale (coupe) (b) Vue de dessus

Figure 1.11 – Antenne accordable en fréquence : patch circulaire sur substrat actif
de ferrite [61].

(a) (b)

Figure 1.12 – Agilité fréquentielle : (a) Antenne patch sur film mince de BST [63]
et (b) antenne patch en polymère photosensible de P3HT [64].

(3-hexylthiophène) utilisé par Sathi et al. dans la réalisation d’une antenne patch

reconfigurable optiquement de 1,1 à 2,6 GHz (soit 81 %)[64]. L’antenne est illustrée

Figure 1.12 (b). Dans ce cas ce n’est pas le substrat mais bien l’élément rayonnant

qui est affecté, entrainant une modification de sa conductivité. L’antenne souffre par

conséquent de pertes résistives réduisant considérablement son efficacité (50 %).

Enfin, les cristaux liquides font l’objet d’un intérêt croissant pour les applica-

tions micro-ondes. Ces liquides existent dans une phase semi-ordonnée. Aussi, sous

l’effet d’un champ électrique externe, il se produit une réorganisation des molécules

organiques constituant le liquide. La permittivité, fortement anisotrope, se voit par

conséquent modifiée. De nombreux composants agiles ont été réalisés à partir de

ces liquides. En ce qui concerne les antennes reconfigurables en fréquence on peut

notamment citer les travaux de Martin et al. [65] et de Liu et al. [66] qui proposent

deux antennes patch sur un substrat composé d’une cavité de cristaux liquides. Ces

antennes offrent un potentiel d’accord en fréquence respectivement de 3 % et 8 %

à 4,7 et 5,5 GHz et présentent l’avantage de nécessiter des tensions de commande
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modestes de l’ordre de la dizaine de volts. Dans le second cas, la variation de per-

mittivité des cristaux liquides utilisés va de εr = 2, 72 et Tgδ = 0, 12 à εr = 3, 17

et Tgδ = 0, 02 aux alentours de 5,5 GHz. L’utilisation d’autres types de cristaux

liquides est aussi étudiée par Goelden et al. par exemple, afin de réduire les pertes

diélectriques (Tanδ < 0, 01) [67].

Qu’il s’agisse de potentiel d’accord limité ou de mécanismes de contrôle encom-

brant ou trop consommateur en énergie, les matériaux actifs possèdent chacun leurs

limites. De plus, leurs performances ont tendance à se dégrader fortement avec une

montée en fréquence. D’autres moyens ont donc été imaginés parmi lesquels des

structures hétérogènes permettant de recréer un contrôle de la permittivité.

Substrats composites : gap d’air

Nous avons vu que certaines antennes agiles en fréquence utilisent des méthodes

de reconfiguration mécanique afin de modifier leurs dimensions géométriques. Ce-

pendant, pour être efficaces, de tels systèmes nécessitent des déformations très im-

portantes (jusqu’à 120 % d’élongation) [45] ce qui peut s’avérer difficile à mettre en

œuvre.

Au début des années 1980, Lee et al. proposent une autre technique de reconfigu-

ration mécanique visant à modifier la hauteur d’un gap d’air inséré entre le substrat

et le plan de masse d’une antenne patch [68]. Ainsi, en modifiant manuellement la

hauteur de ce gap, il est possible de modifier la permittivité équivalente effective de

l’antenne et donc ses dimensions électriques. L’accord de cette antenne, représentée

Figure 1.13 (a) atteint alors 18 % à 1.2 GHz.

Plus tard, d’autres antennes fréquentiellement agiles basées sur des mécanismes

à gap d’air ont également été réalisées. Elles intègrent cette fois des actionnements

mécaniques pour le contrôle du gap. Shafaï et al. et Jackson et al. implémentent par

exemple des microactionneurs électrostatiques respectivement sur un plan de masse

corrugué [69] et sur une membrane Kapton [70]. Les deux systèmes sont illustrés

Figure 1.13 (b) et (c). D’autres dispositifs à base d’actionneurs piézoélectriques sont

également proposés [71, 72, 73].

Le Tableau 1.3 récapitule les différentes antennes sur gap d’air, leur méthode

d’actionnement et leur potentiel d’agilité en fréquence. Malgré l’avantage de ne né-

cessiter que de faibles déplacement mécaniques, ce tableau met en évidence deux

limitations de cette méthode : un potentiel d’agilité globalement faible par rapport

aux autres techniques énoncées et des tensions de commande très élevées. La théorie

des composants agiles sur gap d’air, leurs avantages et les enjeux de leur conception

seront détaillés dans le Chapitre 2.
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(a) (b) (c)

Figure 1.13 – Antennes sur gap d’air agiles en fréquence : (a) actionnement manuel
[68], (b) actionnement électrostatique [69] et (c) substrat piézoélectrique [73].

Tableau 1.3 – Méthode d’actionnement et agilité fréquentielle des antennes sur
gap d’air.

Réf. Actionnement ∆Hgap Tension ali-
mentation

Agilité fréquen-
tielle

[68] Manuel 1 mm / 18 % à 1,2 GHz
[74] Vis micrométriques 300 µm / 12 % à 8,8 GHz
[71] Empilement de bilames piézo-

électriques
8 mm 1 kV 6,7 % à 2,8 GHz

[72] Plot massifs piézoélectriques NA 25 kV/cm 0,5 % à 5,6 GHz
[73] Piézoélectrique NA 150 V 3,8 % à 9,6 GHz
[75] Piézoélectriques NA -90 à 60 V 6,6 % à 4,5 GHz
[69] Électrostatique 138 µm NA 5,7 % à 17,3 GHz
[70] Électrostatique NA 268 V 2,2 % à 18 GHz
[76] Électrostatique NA 165 V 1,6 % à 16.8 GHz
[77] Magnétique 45̊ NA 3,8 % à 26 GHz

Substrats composites : fluides diélectriques

Enfin, une dernière méthode de reconfiguration, à base de fluides, consiste à

encapsuler un liquide diélectrique dans des canaux ou cavités afin qu’il fasse partie

intégrante du substrat. Ainsi, en modifiant le liquide en circulation, on modifie la

permittivité du substrat vu par l’antenne et l’on obtient l’agilité en fréquence. Cette

méthode n’a fait l’objet que de très peu d’études. On peut néanmoins citer les

travaux de Huff et al. qui réalisent une antenne patch avec 10 % d’agilité à 2,8 GHz

grâce à des capillaires remplis successivement d’eau DI, d’huile ou de suspensions

colloïdales [78]. Murray et al. proposent également une antenne à fente circulaire

dont les deux résonances peuvent être modifiées de manière indépendante (24 et

42 % d’agilité respectivement à 3.75 et 6.6 GHz)[79]. L’état de l’art des systèmes

RF micro-fluidiques sera repris plus en détail au Chapitre 3.

Les méthodes présentées dans cette section, bien qu’appliquées à des antennes,
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restent cependant valables pour la reconfiguration d’autres composants tels que des

filtres, des amplificateurs ou bien des déphaseurs. Ces derniers sont particulièrement

utiles pour la synthèse de faisceau que nous détaillons dans la section suivante.

1.4 Synthèse de faisceau et contrôle de phase

Outre la reconfiguration fréquentielle permettant la compatibilité multistan-

dards, la reconfiguration en rayonnement est une autre forme d’agilité recherchée

pour les antennes. Le balayage angulaire est pertinent pour des antennes très di-

rectives, c’est-à-dire à fort gain et permet notamment l’établissement de communi-

cations point à point et la poursuite d’un émetteur/récepteur afin d’éviter la forte

consommation des rayonnements isotropes ou bien l’interférence avec des signaux

parasites. Nous présentons dans cette section un état de l’art des différentes tech-

niques employées dans la réalisation d’antennes à balayage angulaire.

1.4.1 Méthodes de balayage angulaire

Les antennes à balayage angulaire sont généralement conçues suivant 2 ap-

proches :

— Les antennes à balayage mécanique sont conçues de sorte qu’une partie

de l’antenne soit rendue mobile afin d’orienter son faisceau dans l’espace.

Ces antennes ont l’avantage de permettre un balayage continu avec un gain

quasi-constant.

— Les antennes à balayage électronique, ou réseaux phasés utilisent le prin-

cipe d’interférence constructive par N ouvertures et ont pour principe l’ali-

mentation simultanée de plusieurs éléments rayonnants de manière déphasée.

Le gain et la directivité d’une telle antenne sont par conséquent très supé-

rieurs à ceux d’un élément simple et la direction du faisceau d’émission dépend

de la loi de phase appliquée entre les éléments. Le balayage électronique est

généralement bien plus rapide que son pendant mécanique mais souffre d’une

diminution conséquente de gain pour les grands angles, typiquement au delà

de 45̊ .

Antenne à balayage mécanique

Le balayage mécanique d’une antenne s’effectue par la mise en mouvement de

tout ou partie de l’antenne. Kwon et al. ont par exemple proposé plusieurs systèmes

dont une antenne scanner 2 × 2 éléments en bande V montée sur des bras de tor-

sion en benzocyclobutène [80, 81]. Un dépointage 2D de ± 18̊ est obtenu grâce à
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un actionnement électromagnétique de la plateforme dont le principe est illustré

Figure 1.14 (a).

Costa et al. quant à eux réalisent une antenne cornet dont le faisceau est focalisé

par une lentille pivotante en élévation et en azimuth permettant ainsi un balayage

2D de 45̊ [82]. Cette antenne est représentée Figure 1.14 (b).

On peut aussi citer les travaux de Rodrigo et al. qui réalisent une antenne de type

Yagi-Uda circulaire dont le faisceau est orienté par deux sections parasites de mer-

cure liquide circulant autour de l’antenne (réflecteur, directeur) [83]. Le diagramme

de rayonnement peut ainsi être pivoté sur 360̊ mais présente cependant un gain très

faible (0,5 dB).

Enfin, notre équipe à l’IEMN propose sa propre antenne scanner sur bras de

torsion en PDMS permettant un balayage angulaire 1D de ± 90̊ à gain constant

(12,3 dB) en bande V illustrée Figure 1.14 (c)[5].

(a) (b) (c)

Figure 1.14 – Antennes à balayage mécanique : (a) scanner 2D sur bras de torsion
[80], (b) lentille pivotante [82] et (c) scanner 1D sur bras de torsion de PDMS [5].

Les antennes à balayage mécanique permettent de grands dépointages tout en

conservant un diagramme de rayonnement et un gain constant. Elles souffrent ce-

pendant de défauts en matière de fiabilité dûs à la fatigue des éléments mécaniques

et présentent des temps d’actionnement relativement longs notamment par compa-

raison avec les solutions électroniques.

Antenne à balayage électronique

Les méthodes de balayage électronique s’appliquent généralement à des réseaux

d’antennes. Ceux-ci sont constitués de plusieurs éléments rayonnants alimentés si-

multanément. Grâce au principe d’interférence constructive, de tels systèmes sont

capables d’émettre avec une directivité supérieure à celle d’un élément émettant

seul. De plus, en jouant sur le déphasage relatif entre chaque élément, il est pos-
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sible d’orienter la direction d’émission et donc de créer un balayage électronique par

contrôle de phase.

La solution idéale consiste à alimenter chaque élément par le biais d’un dépha-

seur. Plus le nombre d’antennes élémentaires est grand et plus le contrôle de la phase

est fin, plus le faisceau pourra être directif ou bien prendre des formes complexes.

Parmi les réalisations notables d’antenne réseau à commande de phase ou PAA (Pha-

sed Array Antenna), on peut citer l’intégration de plus 25 000 switchs MEMS sur une

surface de 0, 4m2 [84]. Le réseau ainsi créé permet un balayage de ± 60̊ en bande X

par grâce à un contrôle de phase 4 bits. L’essentiel des réalisations se situent dans

les bandes X [84, 85, 86, 87] et Ka [88, 89, 90]. On peut également mentionner la

réalisation d’une PAA (1×16 éléments) intégrée verticalement à 76 GHz et actionnée

mécaniquement par rotation d’une roue comme illustré Figure 1.15 (a) [91].

En 2013, l’équipe de recherche de G.M. Rebeiz proposent un réseau phasé de 4x4

éléments commandés par des déphaseurs 2 bits [92]. Ce système SoC (System on

Chip) représenté Figure 1.15 (b) offre un dépointage 2D de ± 30̊ vers 110 GHz et ne

mesure que 6.5× 6 mm2. Cette technologie de SoC est particulièrement intéressante

pour le développement des applications grand public pour lesquelles il y a une forte

demande. Par ailleurs, Rebeiz et al. ont continué leurs recherches jusqu’à proposer

en 2015 des SoC à 60 GHz de 64 puis 256 éléments (resp. [93] [94]) destinés aux

communications très haut débit pour le standard 5G 802.11.ad (WiGig). Un système

de 64 éléments (8 × 8), premier du genre, a été développé et testé en collaboration

avec Keysight et permet des communications de 100 à 200 m avec un débit atteignant

jusqu’à 2 Gbps (source : phys.org).

Néanmoins, l’ajout d’un déphaseur pour chaque élément s’avère un chalenge

technologique considérable en termes d’intégration et de commande des composants.

Certaines solutions, moins complexes, ont par conséquent été étudiées.

Les lentilles de Rotman dont un exemple est illustré Figure 1.16 (a) permettent

d’alimenter plusieurs antennes selon une loi de phase qui dépend du port d’accès uti-

lisé [95, 96]. Par commutation entre ces différents ports, il est ainsi possible d’obtenir

un dépointage de ± 30̊ [95] avec une directivité quasi-constante. Le même principe

de fonctionnement reste valable pour des antennes réseaux alimentées par le biais de

matrices telles que celle de Butler. Une matrice de Butler à 2n ports d’accès permet

d’alimenter 2n éléments avec une loi de phase qui dépend du port utilisé permettant

d’obtenir un balayage par commutation de faisceau. Des antennes à balayages 1D

[97, 98, 99, 100, 101] et 2D [102] ont été démontrées, atteignant généralement jusqu’à

± 43̊ de dépointage avec des gains très stables allant jusqu’à 26 dBi.

A l’instar de la commutation de fréquence, le balayage par commutation de

faisceau ne propose qu’un balayage discret et la complexité des systèmes augmentent
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(a)

(b)

Figure 1.15 – Antenne réseau à commande de phase : (a) Système 76 GHz à guides
d’onde intégrés verticalement [91] et (b) SoC 4×4 éléments opérant à 110 GHz [92].

(a) (b) (c)

Figure 1.16 – Antennes à balayage électronique : (a) réseau alimentée par une
lentille de Rotman [95], (b) principe de la matrice de Butler pour balayage 1D [97]
et (c) réalisation d’un réseau alimenté par une matrice de Butler (balayage 2D)[102].
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avec le nombre d’états possibles. Dans cette thèse, nous nous sommes intéressés à

la réalisation d’un déphaseur analogique à 60 GHz pour PAA. Dans le paragraphe

suivant nous donnons donc un aperçu de l’état de l’art des déphaseurs.

1.4.2 État de l’art des déphaseurs

Comme nous venons de le souligner, les déphaseurs sont les composants clés

pour la mise en œuvre du balayage électronique d’une antenne réseau. À l’image des

antennes accordables en fréquence plusieurs méthodes peuvent être employées pour

leur conception.

Les déphaseurs conventionnels utilisent des composants semi-conducteurs ou des

RF-MEMS comme moyen de commutation entre des lignes de différentes longueurs

ou bien comme capacités variables. Dans le cas des semi-conducteurs, ce sont des

composants actifs peu consommateurs en énergie, très intégrés et très rapides (com-

mutation de l’ordre de la nanoseconde) mais leurs pertes RF sont conséquentes et

augmentent avec la fréquence. Par exemple, les pertes d’insertion de déphaseurs réa-

lisés en technologie CMOS/BiCMOS sont de l’ordre de 4 dB en bande C [103] et

atteignent plus de 10 dB en bande V [104] ce qui nécessite l’ajout d’amplificateurs

faible bruit (LNA) supplémentaires dans les systèmes qui les utilisent.

De nombreux prototypes s’appuyant sur les mêmes principes de commutation ou

d’impédances variables en utilisant des RF-MEMS ont montré des pertes d’insertion

nettement plus faibles par rapport à leur pendant à semi-conducteurs. De surcroit,

les MEMS présentent une très bonne linéarité et sont capables de supporter de fortes

puissances. Les déphaseurs à base de commutateurs MEMS à contact métalliques

exhibent des pertes inférieures à 2 dB pour des déphasages de 360̊ à 10 et 35 GHz

[105, 106, 107]. En bande V, ces pertes sont comprises entre 2 et 3 dB avec des FOM

atteignant 100 /̊dB [108]. Un exemple de déphaseur à commutation entre différentes

lignes de transmission est représenté Figure 1.17 (a).

En bandes millimétriques ce sont les déphaseurs MEMS capacitifs qui permettent

les meilleures performances [109, 110]. Outre les méthodes de commutation, ces

MEMS capacitifs peuvent être utilisés pour la réalisation de lignes de transmission

chargées périodiquement (DMTL, Distributed Micro-electro-mechanical Transmission

Line). Lakshminarayanan et Weller proposent par exemple un déphaseur 4-bits à

base de MEMS capacitifs atteignant 257 /̊dB (moins de 2 dB de pertes d’insertion)

à 50 GHz [111]. D’autres réalisations, analogiques cette fois, proposent un déphasage

continu de 360̊ en bande W pour un FOM de 70 /̊dB [112]. Les MEMS capacitifs

classiques utilisent des membranes métalliques pouvant souffrir à terme de dégra-

dation. C’est pourquoi Somjit et al. proposent des déphaseurs DMTL à blocs de
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silicium mobiles perturbant une ligne CPW et permettant un déphasage discret de

360̊ en bande W (74 /̊dB à 75 GHz et 97 /̊dB à 110 GHz) [113, 114]. Ce déphaseur

est illustré Figure 1.17 (b).

(a) (b) (c)

Figure 1.17 – (a) Réalisation d’un déphaseur à commutation MEMS [108], (b)
déphaseur DMTL à perturbateurs silicium [114] et (c) déphaseur à ligne microruban
sur gap d’air [115].

Sur ce même principe, d’autres méthodes de perturbation de ligne à base d’ac-

tionneur piézoélectriques sont proposées. Ces perturbateurs peuvent être de diffé-

rents types : diélectriques [116], magnéto-diélectriques [117] ou encore métalliques

[118] pour des FOM de 120 à 212 /̊dB dans ce dernier cas. Ces méthodes, ont

l’avantage de permettre de grands déphasages analogiques.

Enfin, d’autres méthodes semblables à celles utilisées pour l’agilité fréquentielle

d’antennes sont rencontrées. Plusieurs déphaseurs en BST (matériau ferroélectrique)

ont été reportés mais présentent des pertes d’insertion élevées en millimétrique. À

60 GHz, celles-ci sont de l’ordre de 6 à 10 dB pour un déphasage de 150 à 220̊ soit

un FOM d’environ 25 /̊dB [119, 120]. C’est le cas également pour les déphaseurs à

cristaux liquides dont les pertes d’insertion sont de l’ordre de 5 dB à 40 GHz [121] et

atteignent plus de 10 dB à 60 GHz [122]. Quant à l’équipe de Shafai et al., elle propose

plusieurs prototypes de lignes microruban sur gap d’air permettant un déphasage

analogique [115, 123] dont l’un présente un FOM de 230 /̊dB à 50 GHz. Comme

dans le cas des antennes fonctionnant sur le même principe, les tensions d’alimen-

tation nécessaires à l’actionnement mécanique sont très élevées (120 à 500 V). Une

illustration de ce déphaseur est donnée Figure 1.17 (c).

1.5 Synthèse et positionnement du projet de thèse

Afin de répondre aux besoins créés par l’évolution rapide des applications hy-

perfréquences, l’agilité des composants du front-end RF est devenue l’une des voies
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Tableau 1.4 – État de l’art des déphaseurs : comparaison des performances pour
différentes technologies.

Technologie ref. Pertes d’in-

sertion

Dephasage FOM Surface

Varactors
CMOS/BiCMOS

[103] 3,6 ± 1,5 dB 195̊ 39 /̊dB en bande C 0,6 mm2

[104] 8 à 13 dB 150̊ 11,5 /̊dB à 60 GHz 0,2mm2

Commutation par
MEMS à contact
métallique

[105] 2,2 dB 360̊ 163 /̊dB à 10 GHz 30 mm2

[106] 2,2 dB 360̊ 163 /̊dB à 35 GHz 9 mm2

[108] < 2,7 dB 270̊ 100 /̊dB à 60 GHz 4 mm2

DMTL - MEMS
capacitifs

[109] 2 dB 118̊ 60 /̊dB à 60 GHz -
[110] 2,7 dB 100̊ 37 /̊dB en bande W -
[111] 2 dB 500̊ 257 /̊dB à 50 GHz 4,6 mm
[112] 4 dB 360̊ 90 /̊dB à 60 GHz -

Perturbateur
MEMS silicium

[113] 4,8 dB 360̊ 74 /̊dB à 75 GHz -
[114] 3,7 dB 360̊ 97 /̊dB à 110 GHz 5,4 mm

Perturbateur
PET∗ :
diélectrique [116] 4 dB 480̊ 120 /̊dB à 40 GHz -
magnéto-
diélectrique

[117] 40̊ 120 /̊dB en bande S 200 mm2

métallique [118] 1 à 3 dB 360̊ 120 /̊dB à 6 GHz 324 mm2

Ferroélectrique
(BST)

[119] 10 dB 220̊ 22 /̊dB à 60 GHz 33 mm2

[120] 6 dB 150̊ 25 /̊dB à 60 GHz 1,2 mm2

Cristaux liquides
[121] 4,8 dB 303̊ 63 /̊dB à 40 GHz -
[122] 11,6 dB 243̊ 20 /̊dB à 60 GHz 128 mm2

Gap d’air
[115] ∼3 dB 55̊ 15 /̊dB à 14 GHz 10 mm
[123] - 41̊ 230 /̊dB à 50 GHz 5 mm
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essentielles dans le développement des nouvelles technologies. Dans les sections pré-

cédentes, nous avons recensé les différents mécanismes de reconfiguration employés

afin d’en identifier les atouts mais aussi les limites. Les méthodes concernant les

antennes agiles en fréquence sont synthétisées dans le Tableau 1.5 et présentent

toutes des avantages mais aussi des défauts. Les méthodes de conception de dé-

phaseur présentent globalement les mêmes performances et limites. Les solutions

traditionnelles de commutation et de variation d’impédance, basées sur l’utilisation

de composants à semi-conducteur et/ou de RF-MEMS, sont efficaces, très intégrées

et aisément commandables électriquement. Néanmoins, leur intérêt est réduit avec

la montée en fréquence vers les bandes millimétriques où leur coût, leur complexité

ainsi que leur pertes d’insertions augmentent. Les méthodes alternatives à base de

matériaux actifs ou de reconfiguration mécanique présentent quant à elles une agilité

plus modeste et/ou des méthodes d’actionnement parfois rédhibitoires (tensions de

commande élevées, actionnement mécanique encombrant et énergivore). Ils souffrent

également de pertes de plus en plus élevées avec la montée en fréquence.

En 2003 cependant, Tiercelin, Coquet et al. deviennent les premiers à proposer

l’utilisation d’un matériaux ultra-souple, le polydiméthylsiloxane (PDMS) pour la

réalisation de structure RF sur membrane en bande V. Dans la continuité de ces

travaux, Hage-Ali et al. réalisent en 2011 un déphaseur à 60 GHz dont le facteur

de mérite atteint jusqu’à 118 /̊dB soit une performance au delà de l’état de l’art

pour les dispositifs du même type. En tirant profit de la grande souplesse du PDMS,

ce prototype a démontré la possibilité d’obtenir une grande agilité au moyen d’un

actionnement faible énergie, levant ainsi les principaux verrous de cette technologie.

Convaincu de la pertinence de cette solution pour faire face aux problématiques

de coût et de montée en fréquence au delà de la bande V, nous avons donc choisi, au

cours de cette thèse d’en développer différents aspects encore problématiques comme

ceux relatifs à l’actionnement, à sa précision et à sa fiabilité.

Parallèlement, nous avons collaboré avec l’équipe Mirctech du Geogia Institute

of Technology afin d’explorer une autre méthode de reconfiguration : la méthode

micro-fluidique, qui n’a quasiment pas été étudiée et qui suscite pourtant un intérêt

croissant au sein de plusieurs équipes de recherche [47, 48, 78, 79, 124, 125]. Ces

travaux auront donc pour objectif de déterminer les avantages et les potentielles

limitations de cette méthode en s’appuyant sur la caractérisation de différents types

de fluides ainsi que sur la conception et la réalisation de prototypes d’antennes agiles

en fréquence.
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Tableau 1.5 – Avantages et inconvénients des différents mécanismes de reconfigu-
ration pour les dispositifs micro-ondes.

Méthode Atouts Inconvénients

Commutation - Agilité extrême - Nombre fini de configurations
- Encombrement
- Complexité / fiabilité des MEMS

Étirabilité méca-
nique

- Forte agilité (140 %
à 2 GHz [46])

- Faible conductivité et/ou toxicité des
matériaux conducteurs
- Difficulté d’intégration et forte
consommation de l’actionnement méca-
nique

Contrôle d’impé-
dance

- Forte intégration - Ligne de polarisation pouvant pertur-
ber le fonctionnement du composant

(semi-conducteurs) - Bonne reconfigurabi-
lité (60 % en bande L
[51])

- Pertes d’insertion élevées des com-
posants semi-conducteurs en millimé-
trique

Ferrites - Bonne intégration - Contrôle par champ magnétique
- Agilité de 39 % à
5 GHz [59]

- Fortes pertes en millimétrique

Ferroélectriques - Contrôle par champ - Agilité moindre (10 % à 14 GHz [63])
électrique - Fortes pertes en millimétrique

- Force du champ de commande
Cristaux liquides - Contrôle par champ - Temps de reconfiguration

électrique - Sensibilité à la température
- Faible tension de
commande

- Faible agilité (10 % à 20 GHz [67]

Gap d’air - Nécessite de petits
déplacements

- Agilité faible (18 % en bande L [68])

- Induit peu de pertes
d’insertion

- Actionnement peu ou pas étudié, peu
efficace ou nécessitant de fortes ten-
sions

Micro-fluidique - Bonne agilité (42 %
en bande C)

- Peu étudié
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L’agilité en fréquence est une fonctionnalité clef pour les composants du front-end

hyperfréquence. Elle permet aux systèmes de communication sans fil de s’adapter

aux différents standards et bandes de fréquences en fonction des besoins et des to-

pologies, de la saturation des réseaux ou de la présence d’obstacle afin d’améliorer la

qualité des transmissions et leur débit. Les systèmes d’émission directifs à balayage

angulaire comme les réseaux à commande de phase constituent également des so-

lutions technologiques importantes pour le développement des nouvelles normes de

communication.

Dans ce chapitre, nous introduisons un mécanisme de reconfiguration original

basé sur le contrôle de l’ouverture d’un coin d’air. Nous détaillons le principe phy-

sique de ce mécanisme avant de justifier les choix technologiques de sa mise en œuvre.

Nous présentons ensuite la conception, la fabrication et la caractérisation de deux

composants : un déphaseur et une antenne agile en fréquence.

2.1 Principe de la reconfiguration mécanique

Dans cette première section nous détaillons le fonctionnement théorique du mé-

canisme de reconfiguration par coin d’air.

2.1.1 Dimensions géométriques et électriques

Pour la conception des systèmes hyperfréquences, il est trois notions fondamen-

tales qu’il convient de bien distinguer :

— La fréquence d’opération,

— Les dimensions électriques exprimées en longueurs d’onde,

— Les dimensions géométriques exprimées grâce au système métrique,

Ces trois grandeurs sont liées entre elles par les mécanismes de propagation des

ondes électromagnétiques et par la permittivité des matériaux dans lesquels elles se

propagent comme représenté Figure 2.1. De manière pragmatique, lors de la concep-

tion d’un composant, l’application pour laquelle on conçoit le système RF détermine

directement la fréquence d’opération visée. La fonction souhaitée du composant im-

pose les dimensions électriques de ce dernier par des règles de conception. Le chal-
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Figure 2.1 – Liens entre la fréquence, les dimensions électriques et les dimensions
géométriques des composants hyperfréquences.

lenge revient donc à déterminer les dimensions géométriques garantissant les bonnes

dimensions électriques pour que le composant opère correctement dans la bande de

fréquence voulue. Pour ce faire, on utilise notamment la notion de célérité des ondes

qui exprime la dépendance de la longueur d’onde à la fréquence et à la permittivité

du milieu de propagation.

λ =
c

f
=

c0
f.
√
εr

=
λ0√
εr

(2.1)

λ et λ0 sont respectivement les longueurs d’onde dans le milieu diélectrique et

dans le vide, C et C0 respectivement la célérité dans le milieu diélectrique et dans

le vide, f la fréquence et εr la permittivité relative du milieu diélectrique.

Cependant, la dépendance entre les trois notions est rarement triviale. La per-

mittivité peut parfois dépendre fortement de la fréquence et les dimensions géomé-

triques (notamment certains rapports d’aspect) peuvent être à prendre en compte

dans l’établissement des règles de conception. Prenons l’exemple de la technologie

microruban qui nous intéresse. L’étude des mécanismes de propagation [29] ne four-

nit pas de dimensions optimales mais une relation entre les dimensions surfaciques

des motifs métalliques et l’épaisseur du substrat dans lequel les ondes se propagent.

On définit donc une permittivité effective dont l’expression prend en compte cette

épaisseur afin de simplifier les relations. Cette permittivité vaut :

εr,eff =
εr + 1

2
+

εr − 1

2
.

[

(

1 +
12.H

W

)
1

2

+ 0.04

(

1− W

H

)2
]

(2.2a)

si W
H

< 1, ou bien

εr,eff =
εr + 1

2
+

εr − 1

2
.

(

1 +
12.H

W

)
1

2

(2.2b)

si W
H

≥ 1.

Ici, H est l’épaisseur du substrat, εr sa permittivité et W est la largeur du motif

métallique considéré. Dans les travaux de cette thèse W peut faire référence à la
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largeur d’une ligne microruban ou la largeur d’une antenne patch.

Ainsi, on peut établir une relation simple (équ. 2.3) permettant de calculer les

dimensions effectives d’une antenne microruban afin qu’elle résonne à la fréquence

désirée [29].

Le =
c0

2.fres.
√
εeff

(2.3)

Le est la longueur effective du patch, fres est la fréquence de résonance de l’an-

tenne pour le mode dominant TM010 et εeff est la permittivité relative effective

du substrat. L’objectif étant de fournir de l’agilité fréquentielle à l’antenne, nous

retiendrons plutôt l’équation 2.4.

fres =
c0

2.Le.
√
εeff

(2.4)

A partir de ces équations, deux méthodes apparaissent permettant de modifier

la fréquence de résonance de l’antenne. Il est possible :

— soit de modifier sa longueur effective Le

— soit de modifier la permittivité εeff .

Dans le premier cas, il s’agit de modifier les dimensions géométriques de l’antenne

(cf Section 1.3.1 menant soit à une reconfiguration discrète (commutation) soit à

des mécanismes d’élongation difficiles à implémenter (étirements mécaniques). Dans

le second cas, il s’agit de modifier la longueur des ondes dans le substrat. Ainsi

pour une fréquence donnée, une augmentation de la permittivité aura pour effet de

diminuer la longueur d’onde (cf équ. 2.1). À dimensions géométriques constantes,

l’antenne semblera donc électriquement plus grande et se mettra donc à résonner à

une fréquence inférieure.

Ce principe de reconfiguration peut s’appliquer également à la longueur d’une

ligne microruban. L’équation 2.5 exprime le déphasage causé par la propagation

dans une ligne [109].

φ21 =
2π.f

c0
.
√
εeff .L (2.5)

φ21 est le retard introduit par la ligne, dû au temps de propagation dans cette

dernière, εeff est la permittivité relative effective du substrat et L est la longueur

géométrique de la ligne. En modifiant εeff , il est donc possible de modifier la phase

et de créer un déphaseur. Le déphasage ainsi créé s’exprime donc par rapport à une

position de réference par la relation :

∆φ = φ21 − φ21(ref.) =
2π.f

c0
.

(

√
εeff −

√

εeff (ref.)

)

.L (2.6)
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Ou en degrés :

∆φ = φ21 − φ21(ref.) =
360.f

c0
.

(

√
εeff −

√

εeff (ref.)

)

.L (2.7)

En résumé, qu’il s’agisse d’une antenne, d’un filtre, d’un réseau d’adaptation

d’impédance, d’une ligne à retard de phase ou d’autres composants, la notion de

permittivité diélectrique réside au centre de l’équilibre entre la fréquence et les di-

mensions électriques et géométriques des composants. L’objectif de la technologie

coin d’air est d’exploiter une modification de la permittivité afin de créer des compo-

sants agiles. Dans le paragraphe suivant nous expliquons la méthode de modification

de cette permittivité.

2.1.2 Composants microrubans sur gap d’air

Comme nous l’avons détaillé au Chapitre 1, il existe 2 méthodes pour obtenir de

l’agilité en modifiant la permittivité d’un substrat : l’utilisation de matériaux actifs

ou de matériaux composites.

Certains matériaux actifs possèdent la capacité intrinsèque de modifier leur per-

mittivité ou leur perméabilité sous l’influence d’un champ électrique ou magnétique.

Les ferrites offrent de larges potentiels d’agilité mais ce potentiel décroit avec la

fréquence alors que les pertes diélectriques augmentent. C’est le cas également des

matériaux ferroélectriques qui présentent les même désavantages. Enfin, les cristaux

liquides offrent une alternative intéressante pour les hautes fréquences mais leurs

propriétés nécessitent une stabilité en température incompatible avec l’échauffement

des composants hyperfréquences.

Une alternative intéressante développée en premier lieu par K.-F. Lee puis par

C. et L. Shafai consiste à développer des composants en technologie microruban en

insérant un gap d’air de hauteur variable entre les conducteurs et le plan de masse

[68, 69, 74]. Les conducteurs « voient » ainsi un substrat composite constitué de

plusieurs strates hétérogènes que l’on fait correspondre, par soucis de simplification,

à un substrat homogène équivalent comme illustré Figure 2.2. Ce substrat équivalent

possède des propriétés, et en particulier une permittivité, qui dépendent de la nature

de l’empilement et qui peuvent donc être modifiée. Cette méthode de réduction à

une couche équivalente (SLR, Single Layer Reduction) a été étudiée et exploitée par

Verma et al. [126, 127, 128] dont l’objectif est de proposer un modèle analytique

permettant de prévoir le fonctionnement de dispositifs microrubans sur des substrats

multicouches. Le substrat équivalent est ainsi défini par une épaisseur égale à celle

de l’empilement et une permittivité donnée par l’Équation 2.8 :
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H
εequ

=
∑

i

hi
εi

(2.8)

H est la hauteur totale de l’empilement, εequ la permittivité relative équivalente

de l’empilement et hi, εi respectivement la hauteur et la permittivité relative de

chaque couche constituante. La Figure 2.2 illustre cette équivalence dans le cas

particulier d’un empilement à deux matériaux formé d’une membrane de permittivité

εr et d’épaisseur h au dessus d’un gap d’air de hauteur ha (εair = 1). En simplifiant

l’équation précédente on a alors :

εequ =
εr(h+ ha)

h+ εrha
=

εrH

h+ εr(H − h)
(2.9)

Figure 2.2 – Géométrie d’un composant microruban sur gap d’air et son équivalent.

Le défi majeur pour la réalisation de composants agiles sur gap d’air réside

donc dans le contrôle de la hauteur ha de ce dernier afin de modifier la permittivité

équivalente. En effet, en faisant varier cette hauteur il est alors possible de réaliser par

exemple une antenne agile en fréquence ou bien un déphaseur. Outre un bon contrôle

du gap d’air, le choix des matériaux utilisés a également une grande importance pour

l’agilité des composants.

2.1.3 Permittivité et empilement hétérogène

La technologie microruban sur gap d’air repose sur la modification de la per-

mittivité équivalente d’un empilement hétérogène constitué de plusieurs matériaux

afin de créer de l’agilité dans un composant. Or l’ampleur de cette agilité dépend

fortement du choix des matériaux constituants, de leur épaisseur et de leur ordre.

Le choix des matériaux

L’agilité d’un composant sur gap d’air dépend en grande partie de la variation

de permittivité qu’il peut créer. Or il est assez facile d’imaginer que la permittivité

équivalente d’un empilement de matériaux hétérogènes sera comprise entre les per-

mittivités minimum et maximum de ces matériaux. L’air est le matériau possédant
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la plus faible permittivité. Elle est équivalente à celle du vide, vaut εair = 1 et consti-

tue donc nécessairement la borne inférieure. La borne supérieure dépendra donc du

ou des matériaux venant compléter l’empilement. Pour obtenir une grande agilité,

il conviendra donc de privilégier des matériaux à forte permittivité. De trop fortes

permittivités peuvent cependant s’avérer incompatibles avec le dimensionnement de

certains composants. Dans le cas d’une antenne par exemple, une augmentation de

la permittivité a un impact négatif sur le gain.

La Figure 2.3 montre par exemple l’évolution de εequ en fonction de la hauteur du

gap d’air dans le cas où ce dernier est surmonté d’une membrane d’épaisseur 20 µm

et possédant différentes valeur de permittivité εr. On vérifie bien que le maximum

est atteint pour une valeur de gap nul, lorsque seule la contribution du matériau de

la membrane intervient. En revanche dans tous les cas, εequ tend rapidement vers sa

borne inférieure à savoir εair = 1.

Figure 2.3 – Évolution théorique de εequ en fonction de la hauteur du gap d’air
donnée par l’Équation 2.8 dans le cas d’une membrane prenant plusieurs valeurs de
permittivité.

Considérations sur l’épaisseur

De même, la Figure 2.4 montre l’évolution de εequ dans la même configuration

mais pour différentes épaisseurs de la membrane. La permittivité de cette dernière

restant la même, les bornes inférieure et supérieure restent inchangées. Néanmoins

l’épaisseur de la membrane influence la vitesse à laquelle εequ tend vers son asymptote

basse. Ce phénomène est important et doit être pris en compte lors de la conception

d’un composant sur gap d’air. Une épaisseur trop faible concentre la plus grande

partie de la plage de variation dans les très faibles valeurs de gap d’air. Or nous

constaterons que l’exploitation de cette plage peut s’avérer difficile à mettre en
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œuvre. De plus, une telle sensibilité ne serait pas adaptée aux méthodes d’actionne-

ment mécaniques et à leur précision. À l’inverse, une épaisseur trop grande nécessite

une grande variation de gap d’air, ce qui constitue également un défi technologique.

Figure 2.4 – Évolution théorique de εequ en fonction de la hauteur du gap d’air
donnée par l’Équation 2.8 dans le cas de membranes de différentes épaisseurs.

Le choix des matériaux, de leur permittivité et de leur épaisseur est donc un

compromis très important à faire afin d’atteindre des performances RF et une agilité

satisfaisantes pour le composant.

Influence de l’ordre des strates diélectriques

A priori, l’Équation 2.8 donnant la permittivité équivalente d’un empilement

hétérogène ne fait pas intervenir la notion d’ordre des matériaux. Nous pouvons

cependant observer que cette estimation, bien qu’utile pour le dimensionnement des

composants, atteint certaines limites. En effet, cette relation est basée sur le calcul

d’équivalence d’une capacité multicouche qui ne correspondent pas totalement à la

topologie microruban.

Une ligne microruban est classiquement décrite par sa capacité linéique, due à la

mise en regard de deux conducteurs : le ruban et son plan de masse. Dans le cas d’un

substrat multicouche, on modélise ainsi les strates par des capacités mises en série et

nous calculons donc la capacité totale équivalente. Considérons un condensateur plan

de surface S composée de plusieurs strates de matériaux diélectriques d’épaisseur hi

et de permittivité εi. Chaque couche est donc assimilée à une capacité en série dont

la capacitance Ci est classiquement exprimée par

Ci = ε0.εi.
S

hi
(2.10)

57 / 200



2. Reconfiguration mécanique : technologie coin d’air

Afin d’estimer une permittivité équivalente de l’ensemble créé par les différentes

couches, on calcul la capacité totale Cequ d’épaisseur H =
∑

hi. On obtient donc :

1

Cequ

=
∑

i

1

Ci

(2.11)

soit
H

ε0.εequ.S
=

∑

i

hi
ε0.εi.S

et donc par simplification, on retrouve bien la formule précédente

H
εequ

=
∑

i

hi
εi

Dans ce calcul de capacité, on néglige cependant les effets de bord en considérant

que S ≫ H2. On fait donc l’hypothèse que les champs sont orthogonaux au plan

des différentes strates. Or dans le cas d’une ligne ou d’une antenne microruban,

cette hypothèse n’est pas vérifiée. Les ligne de champ électrique « débordent » du

conducteur et prennent une forme de parapluie comme on peut l’observer Figure 2.5.

Prenons l’exemple théorique d’une ligne microruban 50 Ω de longueur 1 cm à

60 GHz au dessus d’un substrat de quartz (εquartz = 3, 8) et d’un gap d’air d’épais-

seurs respectives 150 et 50 µm. D’après l’Équation 2.8, la permittivité équivalente

pour cet empilement serait donc de 2, 23. Néanmoins, selon que le quartz constitue la

partie supérieure (cas 1) ou inférieure (cas 2), nous allons voir que la répartition des

champs diffère et que l’on observe une modification de l’impédance caractéristique.

Ces deux cas ont été simulés grâce au logiciel HFSS et pour chaque cas, la largeur de

la ligne W a été modifiée afin d’obtenir une impédance caractéristique de 50 Ω puis

la répartition du champ électrique dans des sections de ces lignes a été observée et

représentée Figure 2.5. Dans le cas 1, la largeur de la ligne est de 570 µm alors que

dans le cas 2, une largeur de 610 µm est nécessaire pour obtenir la même impédance

caractéristique ce qui suggère une permittivité équivalente plus faible. On observe

que dans les 2 cas, les champs se concentrent dans le matériau de permittivité la

plus faible à savoir l’air. Selon la position de celui-ci, le profil des champs est donc

modifié. On observe également sur la Figure 2.6 que pour une même longueur de

ligne (1 cm) la ligne est électriquement plus longue dans le cas 1 que dans le cas 2

(2, 93 λ contre 2, 75 λ) ce qui confirme une permittivité équivalente plus faible.

Toujours au moyen de simulations HFSS, nous avons donc cherché à déterminer

cet écart de permittivité. Pour ce faire, nous remplaçons l’empilement par une couche

homogène tout en conservant les autres dimensions (H et W ) puis l’on fait varier la

permittivité εr de cette couche jusqu’à retrouver une impédance de 50 Ω. Dans le cas
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1 (H = 200 µm; W = 570 µm), une permittivité εequ = 2, 4 est nécessaire pour obtenir

une impédance caractéristique de 50 Ω. La longueur de la ligne (1 cm) correspond

alors à 2, 95 λ. La même opération réalisée pour le cas 2 (H = 200 µm; W = 610 µm)

fournie une permittivité équivalente de εequ = 2, 2. La longueur de la ligne (1 cm)

correspond alors à 2, 89 λ.

Ces différences de permittivité équivalente et d’impédance sont non négligeables

et confirment que l’ordre des matériaux a une influence sur le fonctionnement de

composants microrubans.

(a) cas 1 (b) cas 2

Figure 2.5 – Répartition du champ électrique dans une section de ligne 50 Ω dans
les cas où un substrat de quartz (150 µm) est situé (a) au dessus et (b) en dessous
d’un gap d’air de 50 µm (simulation HFSS).

(a) cas 1 (b) cas 2

Figure 2.6 – Répartition du champ électrique suivant la longueur d’une ligne 50 Ω
dans les cas où un substrat de quartz (150 µm) est situé (a) au dessus et (b) en
dessous d’un gap d’air de 50 µm (simulation HFSS : vue de dessus).

Outre les limites dans le calcul de εequ, il se pose également la question du

calcul de εeff . La notion de permittivité effective est principalement introduite dans

la mise au point de modèles permettant de prévoir le comportement de lignes ou

d’antennes microruban sans avoir à résoudre les équations de Maxwell. L’objectif est

donc de simplifier la conception de composants en réduisant les temps de calcul. De

nombreux modèles ont ainsi été proposés comme celui de Kirschning et Jansen [129]

souvent utilisé comme référence. Certains modèles notamment se focalisent sur le cas

particulier des substrats multicouches [68, 126, 127, 128, 130] mais aucun, à notre

connaissance, n’inclut la notion d’ordre des matériaux. L’observation de différences

notables entre les 2 cas étudiés précédemment nous amène donc à émettre certaines

réserves quant à la précision de ces modèles.
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L’Équation 2.8 pourra donc être utilisée en première approximation pour le di-

mensionnement de composants. Néanmoins l’ordre des matériaux ayant également

une importance non négligeable, il conviendra d’étudier les différentes configurations

avec des outils de simulation 3D par éléments finis (ou FWA, Full Wave Analysis)

comme nous l’avons fait avec Ansys HFSS. Contrairement aux modèles mentionnés

précédemment, ces outils résolvent les équations de Maxwell sans hypothèse sim-

plificatrice. Ils offrent donc une meilleure précision moyennant une puissance et un

temps de calcul supérieurs.

Le choix des matériaux, de leur épaisseur et de leur place dans l’empilement sont

donc autant de points à considérer pour le dimensionnement de composants agiles

sur gap d’air. Un dernier point important concerne la plage de contrôle du gap d’air

utilisée pour créer cette agilité. En effet, la reconfiguration du gap d’air nécessite

un actionnement mécanique qui possède des limites tant en précision qu’en ampli-

tude. Il convient donc d’adapter correctement la plage de contrôle, en considérant

notamment plusieurs critères.

2.1.4 Plage efficace de contrôle

Nous avons rappelé au paragraphe précédent que deux méthodes pouvaient être

employées pour créer de l’agilité dans un composant : la modification des dimensions

géométriques ou la modification de la permittivité. En ce sens, le cas de composants

sur gap d’air est un peu particulier puisque l’on utilise une déformation géométrique

(la hauteur du gap d’air) afin de modifier la permittivité. Néanmoins cette déforma-

tion géométrique possède également son propre effet sur le paramètre reconfigurable

du composant (fréquence de résonance, déphasage, ...) et cet effet secondaire in-

tervient en compétition avec le phénomène principal de modification de εequ. La

modification géométrique de ha bien que nécessaire doit donc être opérée stratégi-

quement afin de limiter des effets indésirables.

Il convient donc de définir une plage de contrôle du gap d’air correctement di-

mensionnée. Nous définirons cette plage de contrôle comme l’ensemble des valeurs

de ha atteignables par le composant, dont le maximum et le minimum sont notés

ha(min) et ha(max).

Afin d’expliciter les critères de dimensionnement de cette plage, nous prendrons

l’exemple d’une antenne patch sur membrane de PDMS. Ce cas a été étudié par

S.Hage-Ali et al. [6] et consiste en une antenne patch soutenue par une membrane de

PDMS d’épaisseur h = 20 µm au dessus d’un gap d’air de hauteur ha variable. Cette

antenne est donc conçue pour être agile en fréquence grâce à la reconfiguration du

gap d’air. La Figure 2.7 représente l’évolution de la permittivité équivalente et de
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la fréquence de résonance de l’antenne en fonction de la hauteur totale H = h+ ha.

La permittivité équivalente est donnée à partir de l’Équation 2.8 et la fréquence de

résonance fres est calculée grâce à l’Équation 2.4.

Figure 2.7 – Fréquence de résonance d’une antenne patch sur membrane de PDMS
d’épaisseur h = 20 µm au dessus d’un gap d’air de hauteur ha et permittivité
équivalente εequ en fonction de H = h+ ha (figure adaptée de [6]).

Cette tendance nous apprend plusieurs choses. En premier lieu nous distinguons

deux domaines de variation de la fréquence de résonance de l’antenne. Dans le do-

maine 1, fres augmente rapidement sous l’effet d’une diminution rapide de εequ qui

tend à rendre l’antenne électriquement plus petite. Cependant, la variation de εequ

devient de plus en plus lente à mesure que ha augmente jusqu’à atteindre un point

ou la variation de gap d’air n’est plus le phénomène prédominant dans la modifi-

cation de fres. On entre alors dans le domaine 2 où la fréquence de résonance est

principalement affectée par une augmentation de la longueur effective de l’antenne à

mesure que la hauteur H du substrat augmente. fres se met alors à diminuer presque

linéairement.

En effet, dans l’Équation 2.4, nous avons mentionné que la fréquence de réso-

nance fres dépend de Le, la longueur électrique effective du patch. Or cette longueur

diffère de la longueur géométrique L de l’antenne puisqu’elle prend également en

compte les effets de bord évoqués plus tôt. Ces débordements des lignes de champ

électrique sont illustrés sur la Figure 2.8. Leur longueur ∆L est classiquement es-

timée par l’Équation 2.13 proposée par Hammerstad [131]. La longueur électrique

effective de l’antenne s’exprime ainsi grâce aux deux equations suivantes, où H est

la hauteur totale du substrat vue par l’antenne et W et L respectivement la largeur

et la longueur géométriques du patch. εeff est calculé avec l’Équation 2.2b où εequ

remplace εr.
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Le = L+ 2∆L (2.12)

avec

∆L

H
= 0, 412

(εeff + 0, 3)

(

W

H
+ 0, 264

)

(εeff − 0, 258)

(

W

H
+ 0, 8

) (2.13)

(a) Vue de dessus

(b) Vue latérale

Figure 2.8 – Illustration d’une antenne patch microruban : dimensions géomé-
triques et champs de débordement [29].

On constate donc que la longueur effective de l’antenne, de par les termes ∆L

qu’elle comprend, est directement influencée par la hauteur H du substrat. Par consé-

quent, l’augmentation du gap d’air ha entraine deux phénomènes en compétition :

— La décroissance de la permittivité effective εequ et donc indirectement l’aug-

mentation de la fres.

— L’augmentation de H et de la longueur électrique effective de l’antenne (termes

∆L) qui tend à diminuer fres.

L’existence de cette compétition doit donc être prise en compte dans le di-

mensionnement des moyens de reconfiguration du gap d’air. Nous définirons donc

εequ(utile) et ha(utile) comme le point délimitant les deux domaines d’évolution de

fres définis précédemment Figure 2.7 (avec ha(utile) = Hf(utile)−h). La plage de va-

riation utile de εequ, pour laquelle fres est principalement modifiée par la diminution

de la permittivité équivalente correspond donc à εequ > εequ(utile).

En matière d’agilité, nous avons vu que la plage de variation utile de εequ se

trouve nécessairement dans la région des faibles valeurs de gap (Figure 2.3). Afin

de bénéficier au maximum de cette plage, il faut s’assurer de pouvoir exploiter ces

faibles valeurs. Idéalement il faut donc ha(min) = 0 µm. De même, afin d’exploiter
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au maximum la plage utile de variation de εequ il est nécessaire que ha(max) soit

supérieur à ha(utile).

En matière de précision, il convient de faire correspondre au mieux la plage

de variation utile de εequ à la plage de contrôle de ha en jouant sur l’épaisseur des

matériaux. Autrement dit, ha(max) ne devrait pas être trop supérieur à ha(utile).

En effet, le contrôle mécanique de déplacements micrométriques pouvant s’avérer

difficile et donc imprécis, une sensibilité moindre permet de limiter l’impact des

imprécisions de l’actionnement.

Par conséquent, la plage de contrôle idéale doit être légèrement supérieure à la

plage de variation utile de εequ. On rappelle que cette plage peut être modifiée en

jouant sur l’épaisseur des matériaux intervenant dans le calcul de εequ.

En résumé, en plus du choix des matériaux et de leur organisation, une bonne

maitrise de l’actionnement et un dimensionnement stratégique de la plage de contrôle

constituent deux éléments clés pour obtenir une agilité optimale dans un composant.

Néanmoins, nous verrons que l’implémentation d’actionneurs adéquats nécessite de

relever nombre de défis technologiques.

2.2 Systèmes sur membranes de PDMS

Les premiers dispositifs sur gap d’air, des antennes, étaient actionnés manuel-

lement. Ces antennes permettaient les variations de hauteur les plus grandes et

les mieux contrôlées et par conséquent la meilleure agilité fréquentielle (12 à 18 %

[68, 74]). L’état de l’art détaillé dans le Tableau 1.3 du Chapitre 1 montre que plu-

sieurs méthodes d’actionnement (piézoélectrique, électrostatique, magnétique) ont

ensuite été étudiées, résultant en une agilité moindre (< 7 %) tout en nécessitant

des tensions d’alimentation considérables (> 150 V). C’est pourquoi, lors de tra-

vaux antérieurs à cette thèse, le groupe AIMAN-FILMS, par le biais de N.Tiercelin,

P.Coquet et al. a recherché de nouvelles solutions d’implémentation de la technologie

gap d’air. La technologie coin d’air étant principalement basée sur cette antériorité,

nous présentons dans cette section ces recherches qui ont été menées principalement

dans le cadre des thèses de S.Hage-Ali [4] puis de Y.Orlic [5].

2.2.1 Antériorité

La technologie proposée repose sur le micro-usinage de membranes de polydime-

thylsiloxane (PDMS, Sylgard 184). L’intérêt de ce matériau polymère réside dans

sa très grande souplesse qui permet l’actionnement de membranes au prix d’efforts

63 / 200



2. Reconfiguration mécanique : technologie coin d’air

mécaniques de faible énergie. Le Tableau 2.1 présente les propriétés mécaniques et

électriques du PDMS en comparaison avec d’autres substrats souples utilisés en

hyperfréquences.

Tableau 2.1 – Propriétés mécaniques et diélectriques de substrats souples.

Matériau Module de Young E Permittivité εr Facteur de pertes Tanδ ref.
PDMS ⋆ 2 MPa 2,68 0,04 (à 60 GHz) [132]
LCP ⋆⋆ 3,5 GPa 3 0,004 (à 60 GHz) [133]
BCB 2,94 GPa 2,65 0,009 (à 60 GHz) [134]

Kapton 5,2 GPa 3,23 0,01 (à 60 GHz) [135]
PEN ∼ 2, 5 GPa 2,9 0,025 (à 60 GHz) [136]

Papier 3 à 4 GPa ∼ 3, 3 0,07 (à 2 GHz) [137]
⋆ Sylgard 184, Dow Corning [138]
⋆⋆ Rogers ULTRALAM 3850 [139]

Tout d’abord, un procédé de micro-fabrication de membranes de PDMS a été

développé. Ce procédé, décrit Figure 2.9 permet une métallisation par report de

motifs d’or sur des membranes de PDMS d’épaisseur 20 µm. Ces membranes sont

ensuite supportées par un cadre de PDMS massif épais de 180 µm formant ainsi

une cavité d’air. L’utilisation de ce procédé dans la conception de composants hy-

perfréquences à 60 GHz a été démontrée par la réalisation d’antennes microrubans

[1, 140, 2] et de réseau d’antennes [141] représentées Figure 2.10. Bien que l’utilisa-

tion de PDMS massif comme substrat s’avère difficile en bande millimétrique à cause

de pertes élevées, la conception de composants sur membrane et cavité d’air s’avère

parfaitement concevable. Une ligne microruban 50 Ω métallisée sur une membrane

de PDMS d’épaisseur 20 µm au dessus d’une cavité d’air de 180 µm présente ainsi

des pertes de 0,5 dB/cm (contre 3 dB/cm pour 200 µm de PDMS massif)[6].

Figure 2.9 – Description par étapes du procédé de fabrication de dispositifs mi-
crorubans sur membrane de PDMS.

Dans un second temps, plusieurs mécanismes de reconfiguration de la mem-

brane ont été implémentés afin d’établir un contrôle du gap d’air et de créer l’agilité
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(a) (b) (c)

Figure 2.10 – Antennes métallisées sur membrane de PDMS : (a) antenne patch à
60 GHz [2], (b) antenne réseau (2×4 éléments) à 60 Hz [6] et (c) détail des éléments
rayonnants.

des composants. Des antennes patch à actionnement pneumatique, représentées Fi-

gure 2.11 ont fait preuve d’une agilité en fréquence allant jusqu’à 8 % à 53 GHz

[142, 143]. La hauteur du gap d’air varie alors entre 90 et 575 µm. L’utilisation d’une

pompe péristaltique est envisagée afin d’obtenir un système intégré.

De manière similaire, la technologie des membranes de PDMS a été utilisée dans

la conception de plusieurs déphaseurs [144, 7] illustrés Figure 2.12. Cette fois, une

ligne microruban est métallisée sur un substrat de quartz et c’est le plan de masse,

supporté par une membrane de PDMS, qui est rendu mobile. Un déphaseur, dont la

membrane est actionnée par électromouillage (EWOD, ElectroWetting On Dielectric)

d’une goutte d’eau a été étudié [144]. Néanmoins ce mécanisme s’est montré insuf-

fisant en termes de déplacement de la membrane, ne permettant qu’un déphasage

de 10̊ à 60 GHz pour une tension d’alimentation alternative de 240 Vpp. Un autre

mécanisme intégré, de type magnétostatique, a ensuite été étudié. Cette technologie,

conçue pour la réalisation de surfaces actives [145], repose sur l’interaction entre une

bobine de cuivre et un aimant permanent pour contrôler le déplacement d’une mem-

brane de PDMS sur une variation de 0 à 200 µm. Le dispositif ainsi créé, représenté

Figure 2.12 permet alors un déphasage maximal de 170̊ à 60 GHz avec un facteur

de mérite optimal de 118 /̊dB [7]. Le courant requis pour de tels déplacements est

compris entre -0.5 et 0.04 A soit une consommation continue entre 1,3 et 200 mW.

Enfin, des antennes patch alimentées par fente ont été réalisées sur un support

de polymère à cristaux liquides (LCP, Liquid Cristal Polymer). Pour ces derniers

dispositifs, représentés Figure 2.13 (a), la ligne d’alimentation ne figure pas sur

la membrane de PDMS mais au dessous du substrat de LCP. Dans une première

version, la membrane était actionnée pneumatiquement [143], puis dans une seconde

étude, l’élément rayonnant a été fabriqué avec un alliage fer-platine (FePt) recuit

pour cristalliser dans la phase magnétique dure dite L10. Il constitue alors un aimant

permanent utilisé pour l’actionnement de la membrane à l’aide d’une bobine de

cuivre [146].
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(a) (b)

Figure 2.11 – Antennes sur membrane de PDMS reconfigurables en fréquence
par actionnement pneumatique : (a) illustration du principe et (b) réalisation d’une
antenne patch à 60 GHz [6].

(a)

(b)
(c)

Figure 2.12 – Déphaseurs à plan de masse reconfigurable : (a) illustration du prin-
cipe d’actionnement par électromouillage (EWOD) [144], (b) illustration du principe
d’actionnement magnétostatique et (c) sa réalisation [7].

(a) (b) (c)

Figure 2.13 – (a) Vue éclatée d’une antenne patch alimentée par fente agile en
fréquence [143]. (b) Vue en coupe et (c) réalisation d’une telle antenne réalisée en
FePt avec un actionnement électromagnétique [146].
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Tableau 2.2 – Caractéristiques et performances des dispositifs hyperfréquences
sur membrane ultra-souple de PDMS.

Antenne patch sur membrane Déphaseur à plan de masse
[142] reconfigurable [7]

Caractéristiques
Actionnement pneumatique Actionnement magnétostatique

Patch sur membrane Ligne fixe sur substrat quartz
Plan de masse fixe Plan de masse sur membrane mobile

ha(nominal) = 200 µm ha(nominal) = 100 µm
ha = [90; 575] µm ha = [0; 200] µm

Volume d’air inséré, 55 µL Courant consommé I = [−0, 5; 0, 04] A
Performances

Fréquence centrale, fres = 53 GHz Déphasage maximal 170̊ à 60 GHz
Agilité en fréquence 8,2 % Pertes d’insertions S21 = 2, 5 dB

Bande passante (-15dB), 1,5 à 10 % FOM = 70 /̊dB
Gain G = [5, 64 à 9, 76] dB

Efficacité radiative η = 43 %

En résumé, la grande élasticité du PDMS a permis la réalisation de nombreux

dispositifs sur membranes actionnées mécaniquement afin de permettre l’agilité fré-

quentielle d’une antenne ou bien le contrôle du déphasage dans une ligne à retard.

Cette technologie a notamment fait l’objet d’une brevet avec extension internationale

[3]. Les principaux résultats des dispositifs réalisés sont résumés dans le Tableau 2.2

et témoignent du potentiel de cette technologie. Néanmoins, la reconfiguration et

l’agilité obtenues restent limitées par certains problèmes de fabrication et de dé-

formations mécaniques que nous détaillons dans le paragraphe suivant et auxquels

nous apportons des solutions.

2.2.2 Limites de la technologie

Si l’élasticité des membranes de PDMS s’est avérée être un atout pour la recon-

figuration de dispositifs sur gap d’air, elle présente également certains inconvénients

notamment en termes de complexité de fabrication et de fiabilité. Dans ce para-

graphe nous listons certains inconvénients et limites relatifs au choix des matériaux,

à la conception des composants et à leur méthode d’actionnement.

Discontinuités électriques

Comme nous l’avons indiqué a plusieurs reprises, la base de la technologie décrite

précédemment repose sur le report de métallisations sur des membranes fortement

déformables afin d’obtenir une grande variation de gap d’air. Le choix du matériau
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pour ces membranes s’est donc porté sur le PDMS pour sa grande élasticité (140 %

d’élongation à la rupture [147]). Les métallisations en revanche, bien que fortement

ductiles dans le cas de l’or, ne peuvent en aucun cas subir de telles déformations. Il

en résulte des micro-fissures et donc des défauts de continuité électrique qui nuisent

fortement aux performances RF des composants lorsqu’elles n’empêchent pas com-

plètement leur fonctionnement. Ces micro-fissures ont 3 sources principales : les

relâchement de contraintes lors du procédé de fabrication ainsi que les dilatations

thermiques et sollicitations mécaniques lors du fonctionnement.

Le PDMS possède un fort coefficient de dilatation thermique (α = 3, 12.10−4K−1)

ce qui signifie qu’il se dilate ou se rétracte facilement sous l’effet de la température.

Cela pose problème notamment lors de l’étape 3 du procédé de fabrication (cf. Fi-

gure 2.9) lors de laquelle le PDMS est enduit puis recuit pour polymériser. Cette

polymérisation ne peut pas se faire à température ambiante car elle serait trop lente

(48h [138]) et le PDMS se mettrait à couler, résultant en une épaisseur non uni-

forme et mal contrôlée. La réticulation se fait donc à une température plus élevée

(35 minutes à 100 ◦C) ce qui a pour effet de dilater le PDMS qui se contraint en re-

froidissant. Lors de la libération de la membrane, ces contraintes sont relâchées dans

les métallisations causant des déformations plastiques ou bien des micro-fissures. La

Figure 2.14 montre deux exemples de dispositifs réalisés à l’IEMN : une antenne

patch dont la ligne d’alimentation en or est ondulée sous l’effet du relâchement de

contraintes et des motifs en FePt, fissurés suite au même phénomène. Le FePt étant

relativement dur, il a tendance à casser sous l’effet de contraintes à l’inverse de l’or,

plus ductile qui se déforme.

Des fissures peuvent également se former lors du fonctionnement du composant.

Il peut s’agir d’autres dilatations thermiques de la membrane causées par l’effet

de la chaleur dégagée par la puissance RF ou les mécanismes d’actionnement de

la membrane, en particulier dans le cas de l’utilisation d’une bobine qui draine un

courant constant et donc chauffe.

(a) (b)

Figure 2.14 – (a) Antenne patch en or sur membrane de PDMS contrainte par
dilatation thermique et (b) ligne de FePt en méandres fissurée sous l’effet de ces
contraintes.

Enfin, la principale source de dilatation provient de la déformation de la mem-
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brane lors de la reconfiguration du gap d’air. La membrane étant liée au cadre,

considéré comme fixe, sur tout son périmètre, une variation dans la hauteur du gap

d’air entraine nécessairement une élongation de la membrane et donc des contraintes.

La Figure 2.15 montre la localisation de ces contraintes dans le cas des deux dispo-

sitifs décrits au paragraphe précédent : une membrane à actionnement pneumatique

et une membrane à actionnement magnétostatique. Cette répartition est obtenue

par simulation grâce au logiciel COMSOL Multiphysics R©. Dans le premier cas, une

pression uniforme de 0, 25 N/m2 est appliquée sur une membrane de 5 × 5 mm2

d’épaisseur 20 µm soutenue par un cadre de PDMS d’épaisseur 180 µm. Le dépla-

cement maximal obtenu au centre de la membrane est de 100 µm et la contrainte

maximales est de 4 × 103 N/m2. Dans le second cas, un déplacement de −100 µm

est imposé à un ilot central. La membrane et le cadre sont identiques (épaisseurs

respectives 20 et 180 µm), résultant en des contraintes de 6, 5×108 N/m2 à l’interface

de la membrane avec le cadre. La force nécessaire pour un tel déplacement est alors

de 0, 65 N . Dans ces deux configurations, on constate que les contraintes ne sont pas

uniformément réparties mais concentrées principalement au niveau des jonctions

de la membrane. Ces points constituent par conséquent des sources privilégiées de

fissures et de défaillance du composant.

(a) (b)

Figure 2.15 – Répartition des contraintes (N/m2) dans une membranes de PDMS
dans le cas d’un actionnement (a) pneumatique et (b) magnétostatique.

Ces contraintes étant essentiellement liées à l’étirement, nous avons par consé-

quent voulu observer le comportement de métallisations sur PDMS lorsqu’elles sont

soumises à une élongation. La Figures 2.16 montre le comportement en traction

d’une ligne d’or en méandres sur PDMS 1. On y observe les ondulations ainsi qu’un

fissure partielle (zone 1) liées aux dilatations thermiques lors du procédé de fabrica-

tion. Après élongation de 25 % on aperçoit l’apparition de nouvelles fissures (zone

2) ainsi qu’une augmentation conséquente de l’amplitude des ondulations.

L’intérêt du PDMS, fortement étirable, se retrouve par conséquent limité par les

1. Cette observation résulte d’une étude préliminaire visant à estimer l’élongation potentielle
d’une ligne métallisée sur substrat massif de PDMS d’épaisseur 200 µm. La forme en méandres est
donc prévue à cet effet.
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(a) (b)

Figure 2.16 – (a) Ligne en méandres sur substrat massif de PDMS (a) avant et
(b) après étirement.

contraintes appliquées aux conducteurs métalliques. Les exemples de fissures pré-

sentés dans ce paragraphe peuvent être évités par une optimisation et une meilleure

maitrise du procédé de fabrication comme l’ont prouvé les nombreux dispositifs fa-

briqués et présentés lors des travaux de thèse de S. Hage-Ali [4] et Y. Orlic [5].

Néanmoins il persiste d’importants problèmes de fiabilité, de durée de vie et de

cycles, de reproductibilité et de fatigue des matériaux qui rendent cette technologie

incompatible avec les applications de forte puissance. L’aspect des fissures ductiles

de l’or nous confirme également qu’elles sont dues à des élongations que nous allons

donc chercher à réduire.

Imprécisions de l’actionnement

Une second point d’amélioration de la technologie sur membrane concerne l’ac-

tionnement. Diverses solutions ont été étudiées, chacune avec des défauts.

La méthode pneumatique, utilisée dans le cas d’antennes patchs sur membrane

[142, 143], permet une reconfiguration du gap d’air de 90 à 575 µm entrainant une

agilité fréquentielle de 8,2 %. Cette agilité est considérée comme relativement faible

comparée au déplacement qu’elle nécessite et ceci s’explique par l’impossibilité d’at-

teindre des valeurs de ha inférieures à 90 µm. Cependant comme nous l’avons men-

tionné au paragraphe 2.1.4, cette plage est la plus importante en matière d’agilité.

Or dans cette configuration, la membrane de PDMS se colle au plan de masse sous

l’effet de forces de Van Der Waals et son déplacement n’est plus contrôlé. L’essentiel

de l’agilité obtenue est donc principalement dû à la modification des dimensions

électriques effectives de l’antenne sous l’effet d’un changement d’épaisseur de sub-

strat. Cette méthode d’actionnement ne permet donc pas d’exploiter pleinement le

potentiel d’agilité des composants sur gap d’air.

Outre ce manque de contrôle dans les faibles valeurs de gap il se pose la ques-

tion du contrôle de la pression nécessaire au déplacement de la membrane. L’ajout

d’une micro-pompe commerciale s’avérerait trop encombrante. Une solution plus in-

tégrée a ainsi été imaginée pour contrôler le volume d’air dans la cavité au moyen
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d’une micro-pompe péristaltique à commande électromagnétique comme illustré Fi-

gure 2.17. Suivant ce dernier concept, l’air serait remplacé par un fluide diélectrique

de préférence incompressible comme un liquide afin d’améliorer le contrôle de la

membrane dans les faibles valeurs de gap. Un second matériau diélectrique serait

placé au fond de la cavité afin d’obtenir un contraste de permittivité plus élevé.

Néanmoins, cette méthode d’actionnement relativement complexe à mettre en

œuvre n’a pas été réalisée et souffrirait également des même inconvénients que l’ac-

tionnement magnétostatique, énoncés ci-après.

Figure 2.17 – Schéma de principe d’une antenne à actionnement pneumatique
réalisée à l’aide d’une micro-pompe péristaltique intégrée [4].

La méthode magnétostatique utilisée pour la réalisation d’un déphaseur [7],

permet une reconfiguration du gap d’air de 0 à 200 µm entrainant un déphasage

de 70 /̊dB à 60 GHz mais présente cependant l’inconvénient majeur de nécessiter

des bobines pour la création d’un champ magnétique de commande. Ces bobines

drainent un courant constant et donc consomment une énergie relativement élevée

(1, 3 à 200 mW ). Outre la consommation énergétique qu’il représente, ce courant

constitue potentiellement une source de chaleur préjudiciable au fonctionnement et

à la tenue mécanique de la membrane de PDMS. Cette méthode d’actionnement

permet un déplacement de la membrane y compris dans les faibles valeurs de gap

d’air (potentiellement jusqu’à ha = 0). Cependant le contrôle de ce déplacement est

peu précis. En effet, la corrélation entre le courant d’alimentation et le déplacement

imposé à l’aimant dépend des propriétés mécaniques et en particulier la raideur de

la membrane qui, comme nous l’avons déjà souligné, est particulièrement instable et

sujettes aux variations de température. L’intégration d’une jauge de contrainte dans

la membrane afin de créer une rétroaction s’avèrerait également peu fiable à cause

des dérivations qu’engendreraient ces dilatations thermiques. La précision d’un tel

système est donc assez faible et les mesures effectuées se sont avérées assez peu

reproductibles.

La méthode par électromouillage a été écartée car elle nécessite une forte

tension d’alimentation et ne fournit pas de variation de hauteur de gap suffisante

71 / 200



2. Reconfiguration mécanique : technologie coin d’air

pour obtenir une agilité satisfaisante.

Pour palier à ces différents défauts et limites, nous avons recherché et imaginé

une nouvelle solution d’actionnement afin d’optimiser le potentiel d’agilité des com-

posants tout en améliorant la fiabilité, la consommation et la précision de l’action-

nement.

2.3 Introduction de la technologie coin d’air

Dans ce paragraphe nous décrivons la structure et la solution d’actionnement

imaginés afin de répondre aux point soulevés dans le paragraphe précédent.

2.3.1 Modification du profil de déformation

Afin de palier aux défauts de discontinuités électriques, nous avons cherché à

réduire au maximum les déformations de la membrane en lui apportant des degrés

de liberté. En analysant le profil des contraintes de la Figure 2.15, on observe que

celles-ci sont localisées aux interfaces entre la membrane et le cadre (ou l’ilot central).

En supprimant ces interfaces pour n’en garder qu’une, il est possible de supprimer

une grande partie des déformations en élongation de la membrane. En imposant un

déplacement au centre de la membrane, celle-ci se plie et subit majoritairement des

contraintes de flexion.

La Figure 2.18 représente la répartition des contraintes pour une telle configu-

ration avec des conditions comparables à la méthode pneumatique. Une répartition

surfacique de force est appliquée uniformément sur la membrane afin d’obtenir un

déplacement maximal de 100 µm au bout de la membrane. Les dimensions de la

membrane sont de 2, 5× 5 mm2 afin que le maximum de déplacement soit obtenu à

une distance du cadre équivalente par rapport au cas pneumatique. La force surfa-

cique nécessaire est alors de 35 mN/m2 et les contraintes engendrées sont inférieures

à 1680 N/m2. On constate donc qu’à déplacement équivalent, la méthode coin d’air

nécessite une force d’actionnement 7 fois inférieure et crée des contraintes 2,3 fois

inférieures à la méthode pneumatique.

Une modification du gap d’air ha se traduit ainsi par une modification de l’angle

entre une strate souple mobile et un strate rigide fixe comme illustré Figure 2.19.

Dans cette configuration, ces deux couches, l’une mobile et l’autre fixe, forment un

coin d’air et explique le nom donné à cette solution technologique.

Remarque : dans le cas d’une ligne de transmission nécessitant 2 accès il convien-

dra alors de les placer tous deux du même côté en donnant à la ligne une forme de
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Figure 2.18 – Répartition des contraintes (N/m2) dans une membrane de PDMS
soumise à une répartition de force surfacique uniforme.

U comme détaillé plus loin Figure 2.28. Dans le cas d’une antenne à un seul accès,

le problème ne se pose pas.

(a) (b)

Figure 2.19 – Principe du coin d’air. Illustration de la reconfiguration du gap d’air
dans le cas (a) de composants sur membrane flexible et (b) de composants rigides à
plan de masse flexible (vues latérales).

2.3.2 Choix des matériaux

Comme détaillé précédemment, le choix des matériaux est primordial en matière

de fiabilité mécanique et d’agilité.

Dans la configuration présentée au paragraphe précédent, une trop grande sou-

plesse de la membrane la ferait s’affaisser sous son propre poids et un trop grande ri-

gidité rendrait complexe son actionnement. La membrane doit être souple et flexible

mais n’a pas besoin d’être étirable. Le PDMS étant bien trop souple, il est alors

nécessaire de revoir le choix du matériau à utiliser. Parmi les matériaux souples du

Tableau 2.1 notre choix s’est porté sur le polymère de cristaux liquides (LCP) de la

société Rogers Corporation [139]

Le LCP possède de très bonnes propriétés électriques. Il présente de faibles pertes

diélectriques (Tanδ = 0, 004 à 60 GHz soit 10 fois moins que le PDMS) et une bonne

stabilité de ses propriétés en fréquence et en température. Il est couramment employé

pour diverses applications hyperfréquences : antennes millimétriques pour smart-

phone ou tablette, radars automobiles etc. Mécaniquement, le LCP est le candidat
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idéal pour des applications flexibles. Sa souplesse intermédiaire (E = 3, 5 GPa) est

optimisée pour des composants qui ne nécessitent pas d’étirabilité. Le LCP plie aisé-

ment et possède une tenue mécanique garantissant des dimensions stables y compris

en température. En 2004 son prix était de 5 $/ft2 ce qui en fait un matériau peu

cher. De plus, il bénéficie de la facilité et la maturité des procédés de fabrication

associés. Enfin, il est disponible en larges panneaux d’épaisseurs 25, 50 ou 100 µm

métallisés de part et d’autre par du cuivre électrodéposé dont la qualité atteint à la

fois les exigences en matière de performances RF et de tenue mécanique, notamment

en flexion.

Cependant, le LCP possède une permittivité relativement faible, équivalente au

PDMS. εlcp = 3 Alors que εpdms = 2, 68 à 60 GHz. Or comme nous l’avons indiqué

au paragraphe 2.1.3, l’agilité obtenue par reconfiguration d’un gap d’air dépend

fortement du contraste de permittivité créé par rapport à l’air.

Figure 2.20 – Évolution théorique de la permittivité équivalente en fonction du
gap d’air pour plusieurs configurations, obtenue par l’Équation 2.8.

Un matériau supplémentaire à forte permittivité doit donc être ajouté afin d’amé-

liorer ce contraste. Plusieurs céramiques (Al2O3, BeO, TiO2) ainsi que certains maté-

riaux semi-conducteurs (Si, GaAs) offrent des permittivités supérieures à 10 allant

parfois jusqu’à plusieurs centaines. Néanmoins, une trop grande permittivité ren-

drait trop complexe la conception des composants et en particulier des antennes.

Aussi, parmi les matériaux de référence pour les applications hyperfréquences, le

choix s’est porté sur l’alumine Al2O3. Sa permittivité offre un large potentiel d’agi-

lité (εalu = 9, 8). Quant à son facteur de pertes très faible (Tanδalu = 4 × 10−5), il

garantit de bonnes performances RF. La Figure 2.20 représente l’évolution de la per-

mittivité équivalente en fonction du gap d’air, obtenue par l’utilisation d’un substrat

d’alumine de 150 µm. Plusieurs cas sont comparés :
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— Cas 1 : Conducteurs sur membrane de PDMS (20 µm).

— Cas 2 : Conducteurs sur membrane de LCP (25 µm).

— Cas 3 : Conducteurs sur quartz (250 µm) et plan de masse mobile1.

— Cas 4 : Conducteurs sur membrane de LCP (20 µm) avec ajout d’une strate

d’alumine (150 µm).

— Cas 5 : Conducteurs sur alumine (150 µm) et plan de masse mobile1.

Les cas 1 et 3 représentent respectivement ceux d’une antenne sur cavité d’air

et d’une ligne à plan de masse reconfigurable évoqués au paragraphe 2.2.1. Le cas 2

montre que le remplacement du PDMS par du LCP a peu d’impact sur l’agilité.

En revanche, les cas 4 et 5 valident théoriquement l’utilisation de l’alumine dans

les configurations comprenant respectivement des conducteurs mobiles ou un plan

de masse mobile. Dans les deux cas, la plage de permittivité équivalente disponible

est considérablement améliorée. Des variations de ∆εequ = 5, 5 (cas 4) et ∆εequ = 8

(cas 5) sont atteintes pour une variation du gap d’air de 0 à 150 µm contre ∆εequ <

2 pour les autres cas. Cette reconfiguration requise de 150 µm est parfaitement

compatible avec la solution d’actionnement présentée au paragraphe suivant, et elle

permet d’exploiter une grande partie de la plage totale théorique de variation de εequ

(respectivement 85 et 90 % de la plage maximale théorique). Le choix de l’alumine

et de son épaisseur est donc validé.

2.3.3 Méthode d’actionnement

Étant donnée cette configuration en coin d’air, les méthodes d’actionnement

pneumatique et magnétostatique précédentes ne sont plus adéquates. Un contrôle

par pression nécessite une cavité close et la méthode magnétostatique repose sur le

comportement élastique de la membrane de PDMS et donc incompatible avec le LCP.

La méthode magnétostatique à base de métallisation en FePt (Figure 2.13 [146])

pourrait être appliquée mais elle nécessite toujours une bobine que l’on souhaite

éviter pour des raisons de consommation trop élevée.

En revanche, la déformation souhaitée pour la partie mobile du coin d’air (cf

Figure 2.18) est tout à fait adaptée à l’utilisation d’un transducteur de type bilame.

Un bilame se présente généralement sous la forme d’une poutre constituée d’une su-

perposition d’au moins deux couches de matériaux et dont au moins une est soumise

à des contraintes longitudinales. Or, afin de retrouver dans un état d’énergie mini-

mum, tout système tend à se déformer sous l’effet de contraintes. Ainsi, une couche

seule soumise à des contraintes longitudinales se dilate ou se rétracte dans la même

direction. Mais si cette même couche est liée à une seconde, typiquement inerte ou

1. Il est à noter que dans ces configurations, la membrane supportant le plan de masse est située
sous ce dernier et n’entre donc pas en compte dans le calcul de la permittivité équivalente.
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tendant vers un profil de déformation différent, alors le système subira des défor-

mations transverses et donc un mouvement de flexion. La Figure 2.21 (a) illustre

par exemple le cas d’une couche piézoélectrique déposée sur une plaque de laiton.

Sous l’effet d’un champ électrique, la couche piézoélectrique subit des contraintes

l’amenant à s’étirer. Néanmoins la couche de laiton ne subit aucune contrainte et le

système trouve donc son équilibre en fléchissant : c’est l’effet bilame.

Figure 2.21 – Effet bilames : illustration du principe de déformation dans le cas
d’une couche piézoélectrique sur laiton (source : electroacoustique.univ-lemans.fr).

Historiquement, l’effet bilame fut d’abord utilisé dans la réalisation de capteurs

de température. Dans ce cas, deux métaux aux coefficients de dilatation thermique

différents sont utilisés et se déforment sous l’effet de la chaleur. Cependant, il est éga-

lement possible de réaliser des micro-actionneurs de type bilame à base de matériaux

actifs (piézoélectriques ou magnétostrictifs). Afin de permettre l’actionnement de la

partie flexible des composants sur coin d’air, nous avons étudié plusieurs possibilités.

Smart Materials Corporation propose des actionneurs à base de Macro-Fibre

Composite (MFC) inventé par la NASA en 1996. Ces actionneurs, illustrés Fi-

gure 2.22 sont disponibles sous diverses formes qui peuvent être adaptées selon

les besoins. Ils sont flexibles, conformables, fin et légers et peuvent travailler soit

en contraction (mode d31), soit en élongation (mode d33). Cependant, la réalisation

d’un bilame sur la base de ces actionneurs s’est avérée relativement difficile et les

déplacements obtenus peu reproductibles et pas assez amples. De plus, la tension

d’alimentation nécessaire étant de plusieurs centaines de volts, nous avons écarté

cette solution.

(a) (b) (c)

Figure 2.22 – Transducteurs piézoélectrique MFC : (a) Photographie d’un action-
neur, (b) principe d’élongation et (c) principe de contraction (source : www.smart-
material.com).
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D’autres actionneurs commerciaux se sont avérés plus adéquats comme ceux de

la société allemande PI Ceramic spécialisée dans la fabrication de transducteurs à

base de céramiques piézoélectriques et qui propose entre autres des transducteurs

bilames. Le principal avantage de ces actionneurs réside dans la technologie brevetée

PICMA R© (PI Ceramic Multilayer Actuator). La partie active est réalisée à partir

d’un empilement d’une multitude de bandes piézoélectriques ce qui a pour effet

de limiter la tension de contrôle requise (± 30 V ). Ces solutions bénéficient d’une

grande fiabilité et d’une grande durée de vie et sont adaptées aux environnements

hostiles : hautes températures, ultra-vide, environnements humides etc. Elles sont

donc compatibles avec les applications industrielles et spatiales et les applications

haute puissance.

(a) (b)

Figure 2.23 – (a) Famille des actionneurs PICMA R© et (b) Vue en coupe de la
structure en multicouche (source : www.piceramic.com).

Des exemples d’actionneurs PICMA R© ainsi qu’une vue en coupe des différentes

couches actives sont représentés Figure 2.23. La couche d’isolation en céramique rend

l’actionneur résistant notamment contre l’humidité. Pour le coin d’air, nous nous

intéresserons en particulier aux actionneurs de type Bender référencés PL1xx. Ces

transducteurs bimorphes sont composés de 2 couches de matériaux actifs sollicitées

en contraction (effet d31) et alimentées par 3 électrodes, −Vf , V et +Vf comme illustré

Figure 2.24 (a). Les potentiels −Vf et +Vf constituent la tension d’alimentation et

V la tension de commande. Lorsque les deux couches sont polarisées par la même

tension c’est à dire que V est à mi-chemin entre −Vf et +Vf , le bilame est plat et

le déplacement est nul. En augmentant la tension de contrôle V , le champ dans la

couche inférieure augmente alors que celui dans la couche supérieure diminue. La

couche inférieure subit donc une contraction plus forte que la couche supérieure ce

qui résulte en une flexion du bilame vers le bas et vice versa. La Figure 2.24 (b)

illustre deux modes de fonctionnement en fonction du montage du transducteur :
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(a) (b)

Figure 2.24 – Transducteurs Bender PL1xx : (a) Représentation de l’effet bilame
généré par la différence de contraction entre les couches supérieure et inférieure et
(b) différents modes de déformation [148].

fixation par un ou deux côtés. La fixation par un seul côté étant la configuration

permettant d’obtenir les plus grands déplacements, nous retiendrons cette option.

Parmi la gamme PLxx, nous avons retenu le moins encombrant à savoir le bilame

PL112. De par ses caractéristiques, il apporte une solution satisfaisante notamment

par rapport aux points soulevés précédemment :

Commande : La commande électrique est un grand atout car elle très facile

à implémenter, à l’inverse des solutions pneumatiques ou magnétiques. Les

tensions de commande ne dépassent pas 60 V ce qui est largement inférieur

aux solutions électrostatiques nécessitant plusieurs centaines de volts, et du

même ordre de grandeur que les solutions ferroélectriques.

Consommation : La consommation du transducteur est très faible puisque les

couches actives ont un comportement capacitif dont la consommation est

virtuellement nulle. En réalité, il existe un courant de fuite de l’ordre de 10 nA

représentant une consommation de l’ordre de 0, 1 µW . L’énergie maximale

requise par une commutation est estimée à 66 µJ .

Précision : PI Ceramic annonce une résolution de l’ordre du nanomètre. En

fonction des applications, une jauge de contrainte peut être ajoutée sur le

bilame afin de réaliser une rétroaction et améliorer la précision de l’action-

nement. Une mesure du déplacement obtenu en fonction de la tension de

commande a été effectuée et sera détaillée ci-après.

Fiabilité : La fiabilité, la durée de vie et la tenue au nombre de cycles de l’ac-

tionneur n’a pas été étudiée mais semble très bonne. Nous ferons confiance

aux tests de la NASA qui les a utilisés dans la conception du robot martien

Curiosity.

Temps de reconfiguration : Le temps de reconfiguration est de l’ordre de 1 ms.

Ce temps est plus long que les solutions électroniques qui atteignent quelques

nanosecondes mais à l’état de l’art parmi les solutions mécaniques telles que

l’actionnement pneumatique ou magnétostatique.
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Intégration et encombrement : Le transducteur PL112 est le plus compact de

sa gamme avec une longueur libre Ll = 12 mm. Cette longueur définit la sec-

tion active de l’actionneur subissant la flexion. Elle doit être prise en compte

dans la conception des composants puisqu’elle représente la distance entre la

partie fixe du composant où figurent les accès et la partie du coin d’air où

la variation de la hauteur d’air est maximale. En termes d’intégration, deux

cas sont envisageables. Dans le cas de conducteurs mobiles, l’épaisseur du

transducteur impose qu’il soit placé sur le dessus de la membrane. Afin de

ne pas interférer avec le fonctionnement du composant, l’actionneur doit être

placé à côté des conducteurs et la surface qu’il occupe s’additionne donc à

celle occupée par le composant. Dans le cas d’un composant à plan de masse

flexible, l’actionneur peut être intégré verticalement en étant placé sous le

plan de masse. Ainsi la surface occupée par le composant et celle de l’action-

neur se superposent et l’encombrement est réduit. Ces deux configurations

sont illustrées Figure 2.27 et Figure 2.28 du paragraphe suivant.

Impact sur les performances RF : Le bilame piézoélectrique nécessite 3 ten-

sions d’alimentation propres qui sont amenées indépendamment du circuit

RF et dont l’effet peut donc être contrôlé. Dans le cas où l’actionneur est

situé sous le plan de masse, ce dernier agit comme un écran qui protège la

partie RF contre toutes interférences que pourrait causer le bilame. Dans le

cas ou l’actionneur est situé à côté du circuit RF, l’espace entre les deux

devra être suffisamment grand pour éviter les effets indésirables causés par

le bilame (champs électriques parasites, réflexions).

Déplacement : Par construction, le bilame permet un déplacement dans deux

directions selon la couche (supérieure ou inférieure) subissant la plus grande

contraction. Dans le cas du PL112 ce déplacement peut atteindre une am-

plitude de ± 80 µm à son extrémité libre (cas d’une fixation par 1 côté). Ce

déplacement total est suffisant pour exploiter la plage de variation utile de

εequ comme on peut l’observer dans les cas 4 et 5 de la Figure 2.20. Afin de

pouvoir exploiter les deux sens de déplacement du bilame, un espaceur sera

ajouté entre les couches rigide et flexible du coin d’air afin que le gap d’air no-

minal soit non nul. Pour palier aux imprécisions de fabrication et de montage,

nous avons volontairement fixé la hauteur nominale du gap d’air à 60 µm afin

d’être sûrs que les très faibles valeurs de gap pourront être atteintes par le

bilame.

Le Tableau 2.3 récapitule les principales caractéristiques de l’actionneur PL112.

Enfin, il faut noter l’un des inconvénients des matériaux piézoélectriques, à savoir

les effets d’hystérésis. Afin de valider la précision de l’actionneur nous avons sou-
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Tableau 2.3 – Caractéristiques de l’actionneur bilame piézoélectrique PL112.10
de PI Ceramic [148].

PL112.10⋆ - PI Ceramic GmbH

Longueur libre : Ll = 12mm Force de blocage : F = ± 2 N
Déplacement maximal : d = ± 80 µm Capacité électrique : 2× 1, 1 µF
Dimensions : 18× 9, 6× 0, 65 mm3 Fréquence de résonance : 2 KHz
Alimentation : ± 30 V (ou 0-60 V) Température d’utilisation : -20 à 150◦C
Temps de réponse : ∽ ms Compatibilité au vide 10−9 hPa
⋆ Configuration de fixation par 1 côté

haité caractériser le déplacement obtenu en fonction de la commande appliquée afin

d’obtenir une loi de commande. Pour ce faire, nous avons procédé par une technique

de déflectométrie [149]. La Figure 2.25 montre le principe d’une telle technique ainsi

qu’une photo du banc de mesure. Un rayon laser est envoyé sur l’extrémité du bilame

puis réfléchi et projeté sur un écran. Lorsque l’on commande le bilame, l’extrémité

de celui-ci subit un déplacement d’amplitude ∆z que nous souhaitons déterminer et

forme un angle α avec l’horizontale. Le faisceau laser est ainsi dévié d’un angle 2α

entrainant un déplacement de sa projection sur l’écran de longueur δ :

δ = D × tan(2α)

D est la distance de l’échantillon à l’écran. En supposant que le bilame se déforme

selon une loi parabolique, on peut ainsi lier l’angle de déviation au déplacement ∆z.

tan(α) =
2.∆z

L

Enfin, en faisant l’approximation des petits angles on obtient la formule

∆z =
L

4.D
.δ (2.14)

La Figure 2.26 (a) est un montage photo montrant le parcours du laser sur l’écran

en fonction de la commande appliquée. Le laser se déplace uniquement sur l’axe x de

l’écran mais les différentes séries de mesures ont été décalées selon l’axe y pour plus

de clarté, pour éviter qu’elles se chevauchent. Le déplacement a ensuite été mesuré

puis converti en valeur de ∆z grâce à l’Équation 2.14 (D = 65 cm; L = 1, 2 cm).

La loi de commande ainsi réalisée est présentée Figure 2.26 (b). On observe que

la mesure est cohérente et varie peu au cours des différents cycles de commande.

À cycles constants de 0 à 60 V, le bilame montre donc une bonne précision et

fiabilité. L’amplitude des déplacements obtenus est estimée à +100 µm et −80 µm. En

revanche, on observe également très clairement l’effet d’hystérésis du transducteur
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(a) (b)

Figure 2.25 – (a) Illustration du principe de déflectométrie et (b) photographie
du banc de mesure.

(a) (b)

Figure 2.26 – (a) Photomontage de la projection du laser lors de la caractéri-
sation du transducteur PL112 et (b) déplacement ∆z en fonction de la tension de
commande V.

piézoélectrique. Pour un cycle de commande donné, le déplacement obtenu pour V

croissant ou V décroissant diffère. De plus, en modifiant l’amplitude du cycle, la

loi de déplacement est également modifiée. Nous avons illustré ce phénomène par

un exemple en changeant le sens de variation de V à une tension intermédiaire

de 30 V. Ce demi-tour fait apparaitre un nouveau segment sur la courbe de ∆z

en fonction de V , puis le cycle reprend son cours précédent. Cette forte hystérésis

représente un inconvénient. Il conviendra donc d’en tenir compte lors de l’utilisation

de l’actionneur : soit en conservant un cycle de commande constant soit en ajoutant

une jauge de contrainte sur le bilame afin de créer une rétroaction. Des jauges

adaptées sont directement disponibles chez PI Ceramic.

L’amplitude du déplacement et la précision de l’actionneur ainsi mesurées, nous

validons ainsi le choix de la méthode d’actionnement.
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2.3.4 Synthèse et structure générale

Dans les sections précédentes, nous avons précisé les éléments essentiels de concep-

tion de composants sur gap d’air puis nous avons justifié les choix technologiques

concernant plus particulièrement une configuration dite « en coin d’air ».

Nous avons ainsi défini le choix des matériaux à utiliser, leur épaisseur ainsi que

la méthode d’actionnement de la partie mobile du coin d’air :

— Le contraste de permittivité diélectrique avec l’air est créé par une strate

d’alumine d’épaisseur 150 µm. L’alumine constitue également la couche rigide

du coin d’air et comprend également sur l’une de ses faces, une couche d’or

déposée par pulvérisation.

— La strate flexible du coin d’air (conducteur ou plan de masse) est constituée

d’un substrat souple de LCP d’épaisseur 25 µm et métallisé par une couche

de cuivre électrodéposée.

— L’actionnement est effectué par un bilame piézoélectrique de longueur active

Ll et permettant un déplacement maximal de ± 80 µm selon l’axe Z. Un

espaceur doit donc être ajouté afin que le gap d’air nominal soit non nul et

que les deux deux sens de déformation du bilame puissent être exploités.

Pour des raisons de simplicité, nous avons choisi de réaliser cet espaceur en

PDMS. Bien que présentant des pertes diélectriques relativement élevées, le PDMS

est limité à la partie fixe du composant et ne dégrade donc pas les performances gé-

nérales de ce dernier. Le PDMS possède aussi l’avantage d’être facilement disponible

et facile à travailler pour obtenir une couche d’épaisseur contrôlée, ici 60 µm.

Nous avons également observé que l’ordre des couches dans l’empilement de

matériaux avait une certaine influence sur le comportement des champs. Nous avons

ainsi le choix entre 2 configurations :

— Cas 1 : conducteurs mobiles. Les conducteurs sont métallisés sur la mem-

brane de LCP flexible. Sous cette membrane se trouvent successivement le

gap d’air puis le substrat d’alumine au dos duquel est métallisé le plan de

masse.

— Cas 2 : plan de masse mobile. Les conducteurs sont mis en motif sur la face

supérieure du substrat d’alumine en dessous duquel viennent le gap d’air puis

le plan de masse flexible sur LCP. La membrane de LCP ne fait pas partie

du substrat équivalent et sert simplement de support au plan de masse.

Pour la conception de composant, il conviendra de considérer chacune de ces

configurations et de les comparer en termes de performance RF, d’agilité, d’encom-

brement.

La Figure 2.27 illustre la structure de composants sur coin d’air dans le cas
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Figure 2.27 – Structure d’un composant sur coin d’air dans la configuration
conducteurs flexibles : exemple d’une antenne patch.

Figure 2.28 – Structure d’un composant sur coin d’air dans la configuration plan
de masse flexible : exemple d’un déphaseur.
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de conducteurs flexibles à travers l’exemple d’une antenne patch que l’on souhaite

rendre agile en fréquence. Le patch se situe à une distance Lf de la zone fixe afin de

bénéficier du maximum de reconfiguration du gap d’air. L’accès doit se trouver dans

la zone fixe du composant pour permettre une mesure ou la connexion à d’autres

composants.

De même, la Figure 2.28 représente la structure de composants sur coin d’air dans

le cas d’un plan de masse flexible à travers l’exemple d’un déphaseur. On notera la

forme en U adaptée pour que les deux accès figurent dans la zone fixe.

Dans les deux cas, la position des accès sur les côtés résulte de contraintes im-

posées par les méthodes de mesures. En effet, nous utilisons une cellule de mesure

Anritsu (anciennement Wiltron) Universal Test Fixture 3680 V dont nous détaille-

rons le fonctionnement au paragraphe 2.4.3.

Maintenant que les caractéristiques de base pour la conception de composants

sur coin d’air ont été établies, nous consacrerons les prochaines sections à des mises

en application concrètes à travers les exemples d’un déphaseur et d’une antenne

patch agile en fréquence.

2.4 Déphaseur

Dans cette section nous justifions les étapes de conception d’un déphaseur à

60 GHz utilisant la technologie coin d’air décrite précédemment. Nous détaillons le

procédé de fabrication et présentons les performances expérimentales du dispositif

ainsi réalisé.

2.4.1 Conception

Dans la section précédente, nous avons avons établi deux configurations possibles

pour la conception de composants sur gap d’air : le cas de conducteurs flexibles et le

cas d’un plan de masse flexible. Dans une première étape de conception, nous allons

donc étudier l’ordre des strates afin de déterminer la plus adéquate dans le cas d’un

déphaseur.

Afin de juger des performances RF et du potentiel de déphasage des deux empile-

ments, nous avons simulé deux lignes de longueur 1 cm comme illustrées Figure 2.29.

La largeur de la ligne est optimisée pour obtenir une impédance caractéristique de

50 Ω dans l’état nominal à savoir ha = 60 µm. Cette largeur est de Wlin = 510 µm (cas

1) et Wlin = 450 µm (cas 2). Pour chaque cas, nous avons déterminé le déphasage

obtenu ainsi que les pertes d’insertion. Le déphasage ∆φ généré en fonction du gap

84 / 200



2. Reconfiguration mécanique : technologie coin d’air

(a) cas 1 (b) cas 2

Figure 2.29 – Représentation des empilements de matériaux dans les cas (a) de
conducteurs mobiles (cas 1) et (b) de plan de masse mobile (cas 2).

Figure 2.30 – Estimation du déphasage théorique (en /̊cm) pour les deux confi-
gurations d’empilement.

d’air ha est donné par rapport à la position de référence ha = 0 µm. Il est représenté

Figure 2.30 pour des fréquences de 50, 60 et 70 GHz. Les pertes d’insertion S21 (en

dB/cm) sont données Figure 2.31.

A 60 GHz, le déphasage maximal obtenu est donc de 825 /̊cm dans le cas

1 et de 787 /̊cm dans le cas 2. Le déphasage est donc plus important dans le

cas de conducteurs flexibles. Néanmoins cette différence reste relativement faible

(< 5 %). Si le comportement de ∆φ reste assez similaire d’un cas à l’autre, ce n’est

en revanche pas le cas des pertes. Dans le premier cas, celles-ci sont plus importantes,

en particulier pour les grandes valeurs de gap.

Enfin, en matière d’encombrement la seconde configuration s’avère également

bien plus intéressante. Comme nous l’avons mentionné précédemment, le cas d’un

plan de masse mobile permet une intégration verticale de l’actionneur et un gain de

place important.
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(a) cas 1 (b) cas 2

Figure 2.31 – Estimation des pertes (en dB/cm) pour les deux configurations
d’empilement.

Par conséquent, bien qu’à priori la configuration 1 soit plus intéressante en termes

de déphasage, nous lui préférerons le cas d’un plan de masse mobile présentant moins

de pertes et moins d’encombrement.

L’ordre des matériaux étant établi, nous avons ensuite déterminé la forme de la

ligne microruban ainsi que ses dimensions. Les dimensions complètes de la ligne sont

représentées Figures 2.32. La ligne est ainsi constituée de 3 sections distinctes. Pour

chaque section, la largeur de la ligne est optimisée afin qu’en position nominale,

lorsque le déplacement de l’actionneur est nul, l’impédance caractéristique soit de

50 Ω. Ces 3 sections sont :

La section fixe qui correspond à la partie de la ligne située dans la zone fixe du

composant et qui comprend notamment les 2 accès de la ligne. Elle corres-

pond à la zone occupée par l’espaceur de PDMS et n’intervient pas dans le

mécanisme de reconfiguration. Pour ces deux raisons, sa taille est réduite au

maximum afin d’éviter des pertes inutiles. Pour être compatible avec la cel-

lule de mesure Anritsu, il est cependant nécessaire que les deux accès soient

placés en regard l’un de l’autre d’où la nécessité d’ajouter deux coudes.

La section de transition qui assure le lien entre la section fixe la section recon-

figurable et qui remplie le rôle d’adaptation d’impédance. En effet, lors de la

variation de la hauteur d’air ha, l’impédance de la section reconfigurable est

modifiée alors que celle de la section fixe reste de 50 Ω. L’impédance dans la

section de transition assure une variation progressive qui évite des pertes par

réflexion.

La section reconfigurable qui est la portion de ligne située à une distance Ll =

12 mm de la section fixe, là où le déplacement vertical de l’actionneur est

maximal. Cette section est majoritairement responsable du déphasage. Sa

longueur doit donc résulter d’un compromis entre un déphasage maximal
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(a) Vue de dessus

(b) Vue latérale

Figure 2.32 – Dimensions (en µm) du déphaseur.

plus grand et un encombrement global réduit. Ici Lagile = 7 mm.

Le déphaseur ainsi conçu a ensuite été simulé numériquement au moyen d’HFSS.

Pour les besoins de cette simulation, un plan de masse constitué de 3 portions

planes a été paramétré et le calcul a été réalisé pour différentes valeurs de ha. En

réalité, la déformation attendue de l’actionneur est de type parabolique. La différence

engendrée sera cependant considérée comme négligeable.

Nous présentons deux types de résultats. La Figure 2.33 donne le coefficient

de réflexion S11 et les pertes d’insertion S21 du déphaseur complet. La Figure 2.34

donne les même coefficients S11 et S21 après correction par « épluchage » (ou de-

embedding) de la section fixe. Ces données corrigées décrivent les performances réelles

du déphaseur sans prendre en compte les pertes induites par la section fixe qui est

nécessaire pour les mesures mais inutile pour le fonctionnement du déphaseur. Le

déphasage ∆φ obtenu est identique dans les deux cas et est reporté en degrés sur la

Figure 2.35. La référence est prise pour ha = 0 µm.

Les données numériques obtenues à 60 GHz sont récapitulées dans le Tableau 2.4.
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(a) (b)

Figure 2.33 – Coefficient de réflexion S11 et pertes d’insertion S21 en fonction de
ha pour le dispositif total (simulation HFSS).

(a) (b)

Figure 2.34 – Coefficient de réflexion S11 et pertes d’insertion S21 en fonction de
ha pour le dispositif privé des access de mesure (simulation HFSS).

(a) (b)

Figure 2.35 – (a) Déphasage ∆φ en fonction de la fréquence pour différentes valeurs
de ha et (b) déphasage en fonction de ha par rapport à la référence ha = 0 µm.
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Pour chaque valeur de déplacement ha on indique les pertes totales et corrigées ainsi

que les facteurs de mérite en /̊dB et /̊cm. Pour le calcul du premier, le déphasage

causé par le déplacement [0; ha] est rapporté aux pertes corrigées maximales sur ce

même déplacement. Pour le second, le déphasage est rapporté à la longueur utile

de la ligne soit la somme des longueurs de la section de transition et de la section

reconfigurable : Lutile = 32 625 µm.

Tableau 2.4 – Paramètres du déphaseur à 60 GHz (simulation HFSS).

ha (µm) S21 total (dB) S21 corrigé (dB) ∆φ (̊ ) FOM⋆ (̊ /dB) FOM⋆⋆ (̊ /cm)

0 -3,54 -2,06 0 0 0
10 -3,49 -1,99 428 208 131
20 -3,45 -1,95 666 323 204
40 -3,44 -1,93 945 459 290
60 -3.42 -1,96 1109 538 340
80 -3,49 -1,93 1220 592 374
100 -3,58 -2,00 1299 631 398
120 -3,62 -2,11 1359 644 417
140 -3,68 -2,22 1407 634 431

⋆ Déphasage ∆φ rapporté aux pertes S21 corrigées
⋆⋆ Déphasage ∆φ rapporté à la longueur utile de la ligne Lutile = 32, 625 mm

De ces simulations, nous retiendrons les informations essentielles suivantes :

— L’adaptation du déphaseur est bonne. Le coefficient de réflexion S11 reste

inférieur à -20 dB sur toute la plage de fréquence considérée et pour toute les

valeurs de gap d’air.

— À 60 GHz les pertes d’insertion totales varient de 3,4 dB pour ha = 60 µm

(position nominale) à 3.7 pour ha = 140 µm. Les pertes corrigées sont bien

entendu plus faibles et varient de 1,9 à 2,2 dB. On retiendra donc que les

pertes engendrées par la section fixe sont de 1,5 dB à 60 GHz.

— Le déphasage maximal ∆φ est de 1407̊ à 60 GHz, ce qui est considérable.

Cette grande amplitude ainsi que la caractère analogique du déphasage sont

obtenus au prix de pertes parfaitement acceptables et constituent le point

fort du dispositif proposé.

— Les figures de mérite maximales sont respectivement de 644 /̊dB et de

431 /̊cm ce qui positionne ce déphaseur à l’état de l’art.

— Il est a noté qu’au delà d’un déplacement de ha = 120 µm l’augmentation des

pertes devient plus rapide que l’augmentation du déphasage, résultant en une

diminution du facteur de mérite. Ceci valide le bon dimensionnement de la

plage d’actionnement.
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De plus, on remarque que le déphasage maximal de 1407̊ est très élevé. Une telle

amplitude peut s’avérer utile dans le cas de réseaux phasés comportant un nombre

important d’éléments et pour les dépointages élevés. Il s’agit également d’un degré

d’optimisation important permettant d’envisager un dispositif plus compact et/ou

nécessitant une tension d’alimentation moindre au prix d’un déphasage moindre.

Enfin, les structures microrubans sont dispersives par nature. Le déphasage et les

pertes d’insertion dépendent de la fréquence. Il est donc important de définir cette

dépendance, au moins autour de la fréquence considérée. La dispersion maximale se

produit lorsque le déphasage est maximal, elle est alors de 21 /̊GHz. Cette valeur

est tirée de la Figure 2.35 (a) et correspond à la pente maximale des courbes soit

celle où ha = 140 µm.

2.4.2 Fabrication

L’un des avantages de la technologie sur coin d’air réside dans la grande simplicité

de fabrication. Nous en détaillons ici les principales étapes.

Métallisation et mise en motif : Les étapes de fabrication de la partie rigide

du déphaseur sont représentées Figure 2.36 (étapes 1 à 4). Une couche d’or d’épais-

seur 1, 2 µm est d’abord déposée sur un substrat d’alumine d’épaisseur 150 µm.

Cette couche d’or est déposée par pulvérisation à la suite d’une couche d’accroche

de quelques nanomètres de titane. Les motifs sont ensuite révélés par un procédé

classique de lithographie électronique. L’or subit une gravure humide dans une so-

lution aqueuse de I2 et KI et le titane est gravé dans de l’acide fluorhydrique HF

dilué (1:10). Cette méthode simple et relativement rapide de prototypage est per-

tinente pour la réalisation d’un prototype seul, mais est assez couteuse notamment

en or. Pour la fabrication d’un plus grand nombre d’échantillons, la réalisation d’un

masque s’avérera plus adéquate. La croissance des motifs par électrolyse, bien que

rajoutant une étape dans la fabrication, sera également plus économe en or. Dans

ce cas, seule une fine couche d’ensemencement d’or (quelques nanomètres) doit être

pulvérisée en guise d’électrode pour la croissance des motifs.

Enduction du PDMS : Les étapes de fabrication du plan de masse flexible du

déphaseur sont représentées Figure 2.36 (étapes 5 à 8). L’espaceur est réalisé à partir

de PDMS enduit sur le plan de masse. Tout d’abord, une membrane souple est dé-

coupée aux dimensions du dispositif dans un panneau de LCP Rogers ULTRALAM

3850 métallisé. Du cuivre supplémentaire est pulvérisé sur la tranche afin d’assurer

une continuité électrique entre les deux faces déjà métallisées. Cette continuité est

importante car si c’est bien la face supérieure qui servira de plan de masse au dé-

phaseur, c’est par la face inférieure que se fera la connexion à la cellule de mesure.

90 / 200



2. Reconfiguration mécanique : technologie coin d’air

L’échantillon est ensuite fixé sur un wafer servant de support afin que le PDMS

puisse être enduit. Au préalable, une bande de ruban adhésif est placé afin de re-

couvrir la zone reconfigurable du plan masse. Ainsi, le PDMS n’adhèrera pas dans

cette zone.

Le PDMS Sylgard 184 de Dow Corning se prépare à partir d’une base monomère

liquide et d’un agent curant ayant pour but d’initier le procédé de réticulation durant

lequel se forme l’élastomère final. Les deux éléments sont mélangés dans un ratio

10 pour 1, puis placés dans une enceinte sous vide afin d’évacuer les bulles de gaz

qui apparaissent lors de l’opération. Le PDMS est ensuite enduit à la tournette sur

le plan de masse. Cette opération communément appelée spin-coat est réalisée dans

un délai contrôlé après mélange afin de maitriser la viscosité du PDMS en cours de

polymérisation. L’épaisseur dépend essentiellement de la vitesse du spin-coat, de la

viscosité et de manière moindre, de la durée et de l’accélération. Afin d’obtenir une

épaisseur de 60 µm, une seule étape a été réalisée avec les paramètres de tournette

suivants :

— Capot : ouvert

— Accélération : 1 s

— Vitesse : 950 tr/min

— Durée : 60 s

— Viscosité : À température ambiante, 30 min après mélange

Le PDMS adhère naturellement aux surfaces oxydées ce qui garantit une bonne

adhésion au cuivre du plan de masse. Après enduction, le PDMS est recuit sur une

plaque chauffante à 110 ◦C afin d’accélérer la polymérisation. À cette température,

30 minutes sont nécessaires. Le PDMS est ensuite découpé à l’aide d’un scalpel et

le ruban de protection est retiré.

Figure 2.36 – Procédé de fabrication : déphaseur sur coin d’air à plan de masse
reconfigurable.

Montage : Le dispositif complet est assemblé. L’actionneur piézoélectrique est

collé sur la face arrière du plan de masse à l’aide de ruban adhésif double-face. Les

parties rigide et flexible du déphaseur sont ensuite superposées puis maintenues au
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moyen d’une pince mécanique qui assure la cohésion de la structure ainsi que la

liaison encastrement nécessaire à l’actionneur mais ne constitue en aucun cas un

packaging efficace et définitif qu’il restera donc à mettre au point. Le déphaseur

ainsi fabriqué est représenté Figure 2.37.

Figure 2.37 – Déphaseur complet après montage.

Contrôle : Les dimensions des métallisations sont contrôlées au microscope op-

tique. L’erreur maximale constatée ne dépasse pas 3,7 %. L’épaisseur de l’espaceur

de PDMS est contrôlée par une mesure au profilomètre. La precision estimée à une

dizaine de % est difficile à déterminer. En effet, l’élasticité du PDMS rend la mesure

difficile d’autant que le profil de ce dernier n’est pas constant. En effet, la découpe

du PDMS a pour effet de relaxer les contraintes dues à la polymérisation accélérée

du polymère résultant en une épaisseur plus importante au niveau de la découpe.

Ce défaut disparait lors du montage du composant puisque l’espaceur se retrouve

comprimé sous l’alumine.

Enfin, l’assemblage et le bon actionnement du plan de masse sont contrôlés à

l’aide d’une caméra optique.

2.4.3 Mesures

Le dispositif ainsi créé a ensuite été caractérisé au moyen d’une cellule de mesure

Anritsu (anciennement Wiltron) Universal Test Fixture 3680 V associée à un analy-

seur de réseau Agilent E8361A. La cellule est pourvue de deux connecteurs V, dont

le fonctionnement est garanti jusqu’à 60 GHz et utilisable jusqu’à 65 GHz. Elle as-

sure la transition des câbles coaxiaux de l’analyseur vers les dispositifs microrubans.

Chaque accès microruban est pincé dans une des mâchoires de la cellule : la ligne

vient au contact du conducteur central du connecteur V, sur la partie supérieure de

la mâchoire tandis que le plan de masse est connecté sur la partie inférieure de la

mâchoire. La configuration de la cellule est représentée Figure 2.38 (a).

La cellule Anritsu est calibrée avec une méthode de type TRL (Through - Reflect -

Line) - LRL (Line - Reflect - Line). Les deux ports de la cellule de mesure sont calibrés

à l’aide d’un kit de calibrage microruban à base de lignes sur alumine. Si le calibrage
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ainsi obtenu devrait permettre de rendre la cellule transparente lors des mesures, il

dépend néanmoins fortement de la qualité des contacts avec les connecteurs centraux

de la cellule. Ainsi, à partir de 60 GHz nous observons une dégradation des mesures

et l’apparition de résonances indésirables dont l’on ne peut s’affranchir.

Pour la caractérisation du déphaseur, celui-ci est placé dans la cellule comme

représenté Figure 2.38 (b). L’actionneur piézoélectrique est alors commandé par une

alimentation stabilisée accompagnée d’un amplificateur de tension de gain constant

G = 50. Une mesure des paramètres S est alors réalisée dans la bande 30 à 65 GHz

pour différentes tensions d’alimentation du déphaseur. Le coefficient de réflexion

et les pertes d’insertion sont donnés Figure 2.39. Le déphasage ∆phi est donné

Figure 2.40 en fonction de la fréquence puis en fonction de la tension d’alimentation

de l’actionneur. Pour son calcul, c’est la position nominale du déphaseur qui est

utilisée à savoir V = 30 V . Plusieurs cycles de mesures ont été réalisés afin de vérifier

leur répétabilité.

De ces mesures, nous tirons les informations principales suivantes :

— Le déphaseur est bien adapté avec un coefficient de réflexion globalement

inférieur à -10 dB. La qualité de l’adaptation dépend de la qualité du mon-

tage du déphaseur mais aussi de la précision du placement dans la cellule de

mesure. D’autres séries de mesures sur le même composant ont montré une

adaptation du déphaseur plus nette.

— Les pertes du déphaseur à 60 GHz sont de l’ordre de 3, 5 dB. Elles varient de

3,17 dB en position nominale (V = 30 V ) à 3,68 dB à l’ouverture maximale du

gap d’air (V = 60 V ). L’adéquation avec les résultats simulés (Figure 2.33)

est donc particulièrement bonne.

— Le déphasage créé atteint +223̊ dans la position la plus ouverte et −444̊ en

position fermée soit un déphasage maximal ∆φmax = 667̊ à 60 GHz.

— L’hystérésis de l’actionneur piézoélectrique a un impact direct sur les mesures

comme on peut le constater sur la Figure 2.40 (b). Dans le sens croissant

l’écart maximal entre 2 mesures est de 80̊ alors que dans le sens décroissant

l’écart maximal entre 2 mesures est de 43̊ . Ces deux erreurs maximales sont

constatées pour V = 20 V .

Les pertes d’insertion ainsi que l’adaptation du déphaseur sont satisfaisantes. Sur

la Figure 2.39 apparait en pointillé la mesure de la ligne de référence lors du calibrage

de la cellule. Idéalement cette mesure devrait montrer une adaptation parfaite et des

pertes quasiment nulles ce qui n’est pas la cas. Cette mesure met donc en évidence les

limites du calibrage, notamment au delà de 60 GHz avec l’apparition de phénomènes

résonnants indésirables. Cette référence nous permet cependant de vérifier que les

mesures effectuées à 60 GHz sont significatives. Ces mesures sont récapitulées dans

93 / 200



2. Reconfiguration mécanique : technologie coin d’air

(a) (b)

Figure 2.38 – (a) Composition de la cellule Anritsu et (b) déphaseur en cours de
caractérisation.

(a) (b)

Figure 2.39 – Mesures du coefficient de réflexion S11 et des pertes d’insertion S21

en fonction de la tension de commande V .

(a) (b)

Figure 2.40 – Déphasage ∆φ : (a) en fonction de la fréquence pour des tensions de
commande V décroissantes et (b) en fonction de la commande lorsque V parcourt
plusieurs cycles à 60 GHz. La phase de référence est prise pour V = 30 V .
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le Tableau 2.5, montrant des facteurs de mérite maximaux de 312 /̊dB et 204 /̊cm.

Pour le déphasage ∆φ la phase de référence est prise pour V = 0 V . Quant aux pertes

d’insertion, les mesures expérimentales étant très proches des valeurs simulées, le

calcul des pertes corrigées est effectué en soustrayant 1,5 dB aux pertes mesurées,

comme prévu par la simulation.

Tableau 2.5 – Paramètres mesurés du déphaseur à 60 GHz.

V (V ) S21 mesuré (dB) S21 corrigé (dB) ∆φ (̊ ) FOM⋆ (̊ /dB) FOM⋆⋆ (̊ /cm)

0 -3,36 -1,86 0 0 0
10 -3,30 -1,80 22 12 7
20 -3,36 -1,86 267 144 82
30 -3.17 -1,67 444 239 136
40 -3,41 -1,91 552 289 169
50 -3,49 -1,99 620 312 190
60 -3,68 -2,18 667 306 204

⋆ Déphasage ∆φ rapporté aux pertes S21 corrigées
⋆⋆ Déphasage ∆φ rapporté à la longueur utile de la ligne Lutile = 32, 625 mm

2.4.4 Discussion et bilan

Si les pertes d’insertion mesurées correspondent très bien aux performances es-

pérées en simulation, le déphasage est quant à lui moins ample que prévu par le

calcul. Cette différence est principalement attribuable aux imprécisions de montage

et d’actionnement, aux tolérances de fabrication ainsi qu’au contrôle imparfait des

faibles valeurs de gap. Comme nous l’avons déjà mentionné auparavant, c’est dans

cette plage de faible gap qu’est obtenu le plus grand déphasage.

Sur la Figure 2.41 nous présentons simultanément les courbes ∆φ mesurée et

simulée, données respectivement en fonction de V (abscisse basse) et de ha abscisse

haute. Afin que la comparaison soit cohérente, les deux abscisses correspondent à la

fois au niveau des positions nominales et extrêmes. Ainsi, les valeurs V = 0; 30 et 60 V

correspondent respectivement à ha = −20; 60 et 140 µm. Il est à noter que la valeur

−20 µm n’a pas de sens en soit si ce n’est que l’espaceur possède théoriquement

une épaisseur de 60 µm alors que la course de l’actionneur atteint supposément une

amplitude de 80 µm. Pour les deux courbes, la référence est la position nominale.

Si l’on constate que les deux courbes adoptent une tendance similaire, la corré-

lation n’est cependant pas très convaincante. Nous avons donc cherché à améliorer

cette corrélation en admettant que l’épaisseur de l’espaceur n’était pas de 60 µm. En
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Figure 2.41 – Comparaison des courbes ∆φ mesurée et simulée à 60 GHz. Les
références de phase sont prises pour les positions nominales V = 30 V et ha = 60 µm.

effet, ce paramètre s’est avéré difficilement contrôlable lors de la fabrication. Ainsi,

la Figure 2.42 représente la même comparaison que précédemment en admettant une

imprécision de 16 µm sur l’épaisseur de PDMS. Ainsi, les valeurs V = 0; 30 et 60 V

correspondent désormais à ha = −4; 76 et 156 µm. Nous rappelons que le choix d’une

épaisseur visée de 60 µm pour l’espaceur avait justement été fait pour palier à ce

défaut d’imprécision. Les phases de référence sont donc désormais V = 30 V et

ha = 76 µm. On constate sur cette figure corrigée que l’adéquation entre les résultats

mesurés et simulés est bien meilleure, à l’exception toujours de la partie inférieure

de la courbe.

En effet, on constate un écrasement de la courbe dans les faibles tensions de

commande, c’est-à-dire dans les faibles hauteurs de gap d’air. Parce que le plan

de masse fixé sur l’actionneur est plus grand que ce dernier, il se déforme lorsque

le gap devient trop petit car il rentre en contact avec l’alumine. Il devient alors

compliqué d’exploiter cette plage des faibles gaps qui se caractérise de surcroit par

une sensibilité élevée et donc une imprécision accrue. La limite de contrôle dans le

cas présent est d’environ 20 µm et est responsable de l’écart entre les déphasage

maximaux obtenus en mesure et en simulation.

En résumé, nous avons fabriqué avec succès le prototype d’un déphaseur per-

mettant d’obtenir de très grands déphasages allant jusqu’à 667̊ à 60 GHz alliés à des

pertes d’insertion relativement faibles de l’ordre de 2 dB. Le facteur de mérite atteint

alors jusqu’à 312 /̊dB. Les résultats mesurés expérimentalement correspondent très

bien aux résultats simulés numériquement malgré un écart dimensionnel sur l’épais-

seur du gap nominal estimé à 16 µm. Le manque de contrôle dans la zone des petits

gaps diminue considérablement le déphasage maximal atteignable. Ce premier pro-

totype de déphaseur est donc concluant.
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Figure 2.42 – Comparaison des courbes ∆φ mesurée et simulée à 60 GHz après
correction. Les références de phase sont prises pour les positions nominales V = 30 V
et ha = 76 µm.

Parallèlement à sa conception, nous avons également expérimenté un prototype

d’antenne reconfigurable que nous détaillons dans la section suivante.

2.5 Antenne reconfigurable en fréquence

Dans cette section nous présentons les étapes de réalisation d’une antenne re-

configurable en fréquence à 60 GHz conçue à l’instar du déphaseur précédent sur

la technologie de coin d’air. Comme précédemment, nous détaillons le procédé de

fabrication et présentons les performances expérimentales du dispositif réalisé.

2.5.1 Conception

Par construction, la méthode de reconfiguration par gap d’air nécessite une struc-

ture planaire pour être appliquée à un composant. Il existe néanmoins de nombreux

types d’antennes planaires : patch, fente, circulaire, spiral, papillon, Vivaldi, Yagi

fente, Quasi-Yagi etc. Chacune présente des caractéristiques différentes en termes

de rayonnement, directivité, polarisation, bande passante et complexité. Notre but

étant de démontrer le potentiel de reconfiguration fréquentielle de la configuration

en coin d’air, nous avons choisi de réaliser un antenne patch qui se distingue par sa

simplicité de conception et de fabrication.

Les antennes patch offrent une bande passante relativement limitée typiquement

inférieure à 10 % ainsi qu’une directivité et un gain moyennement élevés dans le

cas d’un patch simple. En revanche elles sont faciles à réaliser et à alimenter, de

faible coût et de faible encombrement. Elles sont également facilement intégrables
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en réseaux et naturellement miniaturisées en bande millimétrique. Leur rayonnement

est orthogonal au plan de l’antenne et elles présentent une polarisation linéaire ou

circulaire dépendamment de la méthode d’alimentation.

Plusieurs techniques d’alimentation sont envisageables dans le cas de l’antenne

patch. Ces méthodes sont illustrées Figure 2.43. L’alimentation par une ligne micro-

ruban directement connectée au patch est la plus simple alors que la méthode par

sonde coaxiale apparait plus compliquée. Dans le second cas en effet, un conducteur

vertical au plan de l’antenne traverse le substrat pour être soudé au patch ce qui

rend cette méthode peu compatible avec la reconfiguration d’un gap d’air. D’autres

méthodes par couplage sont également envisageables : l’alimentation par fente et

l’alimentation par couplage de proximité. La ligne d’alimentation microruban et

l’antenne sont alors montées sur deux substrats différents. Ils peuvent donc être op-

timisés indépendamment l’un de l’autre ce qui représente un avantage intéressant.

En effet, en microruban, les lignes nécessitent de préférence des substrats fins de

permittivité élevée alors qu’à l’inverse une antenne patch présentera un meilleur

gain avec un substrat plus épais et de permittivité plus faible.

Outre la méthode par sonde coaxiale, chaque solution reste parfaitement envi-

sageable. Nous choisirons l’alimentation directe par ligne microruban qui semble la

plus simple.

(a) (b)

(c) (d)

Figure 2.43 – Techniques d’alimentation d’une antenne patch : par contact avec
(a) une ligne microruban ou (b) une sonde coaxiale, (c) par couplage par fente ou
(d) par couplage de proximité. Figure adaptée de [29].

En matière d’adaptation d’impédance, là encore plusieurs méthodes sont envi-

sageables : l’adaptation par encoche ou l’adaptation par ligne 1/4 d’onde. Dans le
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premier cas, la ligne d’alimentation pénètre à l’intérieur du patch. La distance de

cette encoche est choisie de façon à ce que la connexion se fasse à l’endroit du patch

pour laquelle l’impédance est de 50 Ω. Dans le second cas, la ligne d’alimentation

est connecté au patch par une portion de ligne dont l’impédance est calculée afin de

faire office de tampon et assurer l’adaptation. La longueur de cette section d’accord

représente 1/4 de la longueur d’onde et son impédance est la moyenne géométrique

entre l’impédance de la ligne (50 Ω) et celle du bord du patch.

La méthode par encoche est très largement utilisée. Elle est en revanche très

localisée et sera donc fortement perturbée lors de la reconfiguration de l’antenne

et des modifications d’impédance qu’elle entraine. Nous avons donc opté pour une

adaptation 1/4 d’onde, plus étendue. Ainsi, la désadaptation due aux variations du

gap d’air sera plus progressive entrainant a priori moins de réflexions. Ces observa-

tions ont été faites lors des travaux précédents de Hage-Ali et al. Il a également été

remarqué qu’une section d’accord de 5/4 d’onde au lieu de 1/4 pouvait améliorer

légèrement le diagramme de rayonnement de l’antenne.

Considérations sur l’ordre des strates

Dans le cas précédent du déphaseur, nous avons souligné la difficulté à adopter

une configuration de conducteurs flexibles pour laquelle l’intégration de l’actionneur

est difficile. En revanche, dans le cas d’une antenne au profil moins encombrant et

ne nécessitant qu’un seul accès, l’ajout de l’actionneur sur le dessus du composant

peut être envisagé. Nous avons donc comparé l’accord en fréquence atteint dans le

cas d’une antenne flexible sur un plan de masse rigide et dans le cas d’une antenne

rigide au dessus d’un plan de masse flexible. Pour les deux cas, nous avons procédé

par simulation. Deux antennes ont ainsi été optimisées à 60 GHz au moyen d’HFSS :

— Cas 1 : l’antenne est métallisée en cuivre sur une membrane de LCP d’épais-

seur 25 µm. En dessous de cette membrane viennent successivement un gap

d’air puis le substrat d’alumine d’épaisseur 150 µm au dos duquel figure un

plan de masse en or.

— Cas 2 : l’antenne est métallisée en or sur le substrat d’alumine d’épaisseur

150 µm placé au dessus d’un gap d’air et d’un plan de masse flexible en cuivre.

Dans les deux cas, les dimensions de l’antenne sont optimisées pour une hauteur

nominale du gap d’air de 60 µm. Cet espace nominal est obtenu par l’introduc-

tion d’un espaceur de PDMS qui constitue la zone fixe du composant. Cette zone

est limitée en largeur à 1 mm. Le patch des antennes sont situées à une distance

Ll = 12 mm de la zone fixe et sont alimentés par une ligne d’accès 50 Ω par le biais

d’une portion d’accord de longueur 5/4 de longueur d’onde. Les géométries ainsi

définies sont représentées Figure 2.44 (les épaisseurs ne sont pas à l’échelle).

99 / 200



2. Reconfiguration mécanique : technologie coin d’air

(a) Cas 1 (b) Cas 2

Figure 2.44 – Géométrie des antennes simulées numériquement. (a) Cas de l’an-
tenne flexible et (b) cas d’un plan de masse flexible (épaisseurs non à l’échelle).

Figure 2.45 – Coefficient de réflexion S11 dans les cas de l’antenne flexible ou du
plan de masse flexible (simulation HFSS). Les courbes correspondent à la position
nominale ha = 60 µm et les points représentent la résonance lorsque le gap d’air
varie de 10 à 140 µm.

La Figure 2.45 donne pour les deux configurations le coefficient de réflexion S11

dans la position nominale (ha = 60 µm) ainsi que les résonances lorsque le gap

d’air varie de 10 à 140 µm. Contrairement au cas précédent du déphaseur, on note

cette fois une grande différence d’accord entre les deux configurations. Dans le cas de

l’antenne flexible, la fréquence de résonance varie de 45,7 à 65,1 GHz soit une accord

de 35 %. Dans le cas d’un plan de masse flexible, la fréquence de résonance évolue

entre 49,5 et 61 GHz soit un accord de 21 % seulement pour la même variation de

gap d’air. Dans le second cas, on remarque que l’antenne est moins bien adaptée. On
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observe également que pour les grandes valeurs de gap, la fréquence de résonance

arrête d’augmenter puis se met même à diminuer. Ce phénomène indésirable, mis

en évidence au paragraphe 2.1.4, limite ainsi le potentiel d’accord en fréquence de

l’antenne. En revanche il n’apparait pas dans le cas de l’antenne flexible. Enfin en

matière de rayonnement, ce dernier s’avère également meilleur avec une efficacité

radiative de 0,94 contre 0,88 dans le second cas.

Pour toutes ces raisons, nous préférerons donc les cas 1 pour lequel l’antenne est

donc métallisée sur une membrane flexible. Le Tableau 2.6 récapitule les résultats

de cette étude comparative.

Tableau 2.6 – Performances comparées des antennes reconfigurables en fréquence
dans les cas de conducteurs flexibles et de plan de masse flexible (HFSS).

Antenne flexible Plan de masse flexible

fres nominale (GHz) 57,9 59,25
Adaptation à la résonance⋆ (dB) -43 -28
Efficacité radiative⋆ 0,94 0,88
Directivité max.⋆ 5,29 5,69
Plage d’accord (GHz) 45,7 à 65,1 49,5 à 61 GHz
Pourcentage d’accord % 35 21
⋆ données calculées à la résonance en position nominale (ha = 60 µm)

Optimisation des dimensions

Un dispositif complet a ensuite été conçu, chaque dimension ayant été optimisée

afin d’obtenir les meilleures performances de l’antenne dans une position nominale

où ha = 60 µm. Les dimensions détaillées de l’antenne sont fournies Figure 2.46. Le

dispositif ainsi créé est donc composé des éléments suivants :

— L’antenne patch : sa longueur est fixée à Lpatch = 1380 µm afin qu’en position

nominale, l’antenne résonne à 57,9 GHz. Cette fréquence a été volontairement

fixée à une valeur inférieure à 60 GHz afin que la plage d’accord soit mesurable

par la cellule de mesure (< 65 GHz). Son centre est situé à une distance

Ll = 12 mm de la zone fixe du composant soit au niveau de l’extrémité de

l’actionneur piézoélectrique.

— La section d’accord : elle assure l’adaptation d’impédance entre le patch et

la ligne d’alimentation 50 Ω. Sa longueur est d’environ 5/4 de longueur d’onde

soit Laccord = 4500 µm et sa largeur Waccord est choisie telle que l’impédance

caractéristique égale Zaccord =
√

Zpatch.50 où Zpatch est l’impédance en bord

de patch et 50, l’impédance caractéristique de la ligne d’alimentation.
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— La ligne d’alimentation 50 Ω : elle assure le reste de l’alimentation jusqu’à

la zone fixe du dispositif.

— La section d’accès : c’est la portion de ligne située dans la zone fixe du

composant c’est à dire dans la zone couverte par l’espaceur de PDMS. Elle

permet la connexion à la cellule de mesure mais entraine cependant des pertes

que l’on souhaite réduire au maximum. Elle est constituée d’un coude et

d’une portion droite perpendiculaire à la ligne d’alimentation. Cette dernière

portion doit être suffisamment longue afin que le patch soit éloigné du bord

de la membrane et que son rayonnement ne soit pas perturbé. Le patch est

ainsi situé à 5 mm du bord soit l’équivalent d’une longueur d’onde dans l’air.

La transition entre la section d’accès et la ligne d’alimentation est assurée

par un taper de transition trapézoïdale de longueur 400 µm.

L’antenne ainsi conçue a ensuite été simulée numériquement au moyen d’HFSS.

Pour les besoins de cette simulation, la membrane de LCP est considérée plane et

subit un mouvement de pivot au niveau de l’interface avec la zone fixe. Le gap d’air

minimal est ainsi de ha = 10 µm après quoi la membrane entre en collision avec le

substrat d’alumine. En réalité, la déformation attendue de l’actionneur est de type

parabolique. La différence engendrée sera cependant considérée comme négligeable.

L’étude des paramètres d’impédance de l’antenne permet de juger de son accord

en fréquence. La Figure 2.47 donne le coefficient de réflexion S11 et son évolution

en fonction des variations du gap d’air ha. En position nominale, la fréquence de

résonance est de 57,7 GHz et l’adaptation est de -45 dB. Pour des gaps d’air allant

de ha = 10 à ha = 140 mum la fréquence de résonance varie de 45,9 à 64,9 GHz soit

un accord de 34,3 % autour d’une fréquence centrale de 55,4 GHz. L’antenne est

adaptée à -10 dB dans toutes les positions à l’exception des très faibles valeurs de

gap.

Comme pour le déphaseur, il est intéressant de considérer un second cas de

simulation à savoir le cas du système corrigé par épluchage de la section fixe. En

effet les performances de l’antenne complète souffrent de pertes inutiles au niveau

de la section fixe qui n’est présente que pour les besoins de la mesure. Ces pertes

sont la principale cause de la valeur stationnaire non nulle de S11, c’est à dire hors

résonance et sont dues à la propagation dans la ligne d’alimentation. Elles ont un

impact direct dans le calcul de l’efficacité radiative de l’antenne et donc de son gain.

Dans le cas du système complet, elles sont de l’ordre de 5 dB. Nous analyserons

donc le cas d’un antenne pour laquelle cette section est réduite. Il s’agit en réalité

du cas 1 étudié auparavant et dont la géométrie est introduite Figure 2.44 (a).

De manière prévisible, les paramètres S11 corrigés, donnés Figure 2.48 (a), sont

très similaires à ceux de l’antenne complète. La fréquence des différentes résonances
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(a) Vue de dessus

(b) Vue latérale

Figure 2.46 – Dimensions (en µm) de l’antenne reconfigurable.

Figure 2.47 – Coefficient de réflexion S11 de l’antenne pour plusieurs valeurs de
gap d’air ha (simulation HFSS).
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(a) (b)

Figure 2.48 – (a) Coefficient de réflexion S11 corrigé pour plusieurs valeurs de gap
d’air ha et (b) comparaison de la fréquence de résonance et de l’efficacité radiative
(simulation HFSS).

n’est pas impactée et reste inchangée d’un cas à l’autre. En revanche la valeur

stationnaire de S11 est légèrement plus faible dans le cas du système corrigé et ce

d’environ 2 dB. La Figure 2.48 (b) donne l’évolution des fréquences de résonance

ainsi que l’efficacité radiative η de l’antenne complète par comparaison avec les

valeurs corrigées. On vérifie ainsi que l’accord en fréquence de l’antenne n’est pas

impacté par la section fixe à l’inverse de l’efficacité radiative qui chute d’environ 0.95

à 0.75. Dans les deux cas, les faibles valeurs de gap voient une diminution de η due

à la diminution de l’épaisseur totale du substrat de l’antenne et à l’augmentation de

la permittivité εequ [150].

Enfin, le diagramme de rayonnement de l’antenne est donné Figure 2.49. On le

représente classiquement dans les plans nommés E et H du fait de la polarisation

de l’antenne. Le plan E correspond au plan (xz) et le plan H correspond au plan

(yz), relativement aux axes tels qu’ils sont représentés Figure 2.46. Le diagramme

est donné dans les cas de l’antenne complète et de l’antenne corrigée à la résonance

nominale soit ha = 60 µm et fres = 57.7 et 57, 9 GHz respectivement. Si le diagramme

reste très net dans le plan H pour les deux cas, on remarque qu’il est légèrement

affecté dans le plan E par la ligne d’alimentation et ce d’autant plus lorsque l’on

prend en compte la présence de la zone fixe. Le gain est alors diminué à cause de la

chute d’efficacité η mentionnée auparavant et les ondulations sont amplifiées.

Nous avons également souhaité vérifier l’influence d’une modification du gap

sur le diagramme de rayonnement. En effet, lors de la reconfiguration du coin d’air,

l’antenne subit une légère rotation selon l’axe y. Bien que cette rotation soit inférieure

à 1̊ , la Figure 2.50 montre que la variation de ha a tout de même une certaine

influence. Concernant le plan E, l’axe de rotation étant orthogonal, le diagramme

de rayonnement reste assez similaire dans toutes les positions tout en subissant une

rotation de quelques degrés. Dans le plan H en revanche, la rotation n’entraine pas
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(a) Plan E (b) Plan H

Figure 2.49 – Diagramme de rayonnement nominal de l’antenne pour ha = 60 µm
donné à la résonance (simulation HFSS).

(a) Plan E (b) Plan H

Figure 2.50 – Évolution du diagramme de rayonnement avec la modification du
gap d’air ha donné pour chaque résonance de l’antenne complète (simulation HFSS).

de modification de la forme du diagramme mais plutôt une variation d’amplitude.

Celle-ci est due au fait que le plan de mesure ne bouge pas en même temps que

l’antenne. Il s’agit donc d’un simple effet de projection du plan H de l’antenne sur

le plan fixe (yz) par rapport auquel est effectuée la mesure de rayonnement.

De ces simulations nous retiendrons les informations suivantes :

— L’accord en fréquence de l’antenne s’étend de 45,9 à 64,9 GHz pour une

variation de gap d’air de 10 à 140 µm, soit une reconfiguration fréquentielle

de 34,3 %.

— L’adaptation de l’antenne est inférieure à 10 dB sur la quasi-totalité de la

plage d’accord.

— L’efficacité radiative η de l’antenne est d’environ 0,75 et reste quasi-constante

à l’exception du cas des faibles gap d’air qui entraine sa diminution. Lorsque

l’on s’affranchit de la zone fixe du composant et des pertes qu’elle induit, la

valeur corrigée de cette efficacité est d’environ 0.95.

— Le diagramme de rayonnement de l’antenne est satisfaisant pour une an-

105 / 200



2. Reconfiguration mécanique : technologie coin d’air

tenne patch est n’est pas drastiquement altéré par les variations de gap d’air.

2.5.2 Fabrication

Bien que la constitution de l’antenne accordable en fréquence ne soit pas com-

plètement identique à celle du déphaseur présenté précédemment, le procédé de

fabrication reste similaire et tout aussi simple. Les différentes étapes sont illustrées

Figure 2.51.

Mise en motif : L’antenne est métallisée sur une membrane de LCP d’épaisseur

25 µm. Le LCP ULTRALAM 3850 de la Société Rogers Corporation. La face arrière

est d’abord gravée dans une solution d’acide nitrique. La face avant est ensuite gra-

vée pour faire apparaitre les motifs de l’antenne. Pour ce faire, un procédé classique

de lithographie est utilisé. Cette fois, la gravure est effectuée dans une solution de

perchlorure de fer (FeCl3). À l’inverse de l’acide nitrique, cette gravure est suffi-

samment lente pour pouvoir contrôler avec précision la révélation des motifs. Étant

donnée l’épaisseur importante du cuivre à graver (18 µm) et la nature isotrope de

la gravure humide, les dimensions du masque ont été prévues plus larges de 18 µm

dans toutes les directions afin de compenser la sous-gravure.

Enduction du PDMS : L’espaceur de PDMS est ensuite enduit sur la face

arrière de la membrane. Pour cela, une bande de ruban adhésif est utilisée afin

de couvrir la zone reconfigurable de l’antenne. L’échantillon est ensuite fixé sur un

wafer support pour l’enduction du PDMS dans les mêmes conditions qu’évoquées

au paragraphe 2.4.2. Après polymérisation, l’espaceur est découpé au scalpel et le

ruban adhésif de protection est retiré.

Montage : L’actionneur piézoélectrique est collé sur le dessus de la membrane à

coté de l’antenne puis le tout est ensuite placé sur le substrat d’alumine au dos duquel

un plan de masse en or a été pulvérisé au préalable. L’ensemble est maintenu en

place par le même système de pince présenté auparavant. L’antenne ainsi fabriquée

est représentée Figure 2.52.

Contrôle : Les dimensions des métallisations sont contrôlées au microscope op-

tique. L’erreur maximale constatée ne dépasse pas 4,2 %. Comme précédemment,

l’assemblage et le bon actionnement de la membrane sont observés à l’aide d’une

caméra optique.

2.5.3 Mesures

La caractérisation de l’antenne ainsi fabriquée a été réalisée durant la même

campagne de mesure que pour le déphaseur (cf. paragraphe 2.4.3). La méthode
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Figure 2.51 – Procédé de fabrication : antenne reconfigurable en fréquence sur
coin d’air.

(a) (b) (c)

Figure 2.52 – Antenne reconfigurable en fréquence : (a) enduction de l’espaceur
au dos de la membrane, (b) ajout de l’actionneur et (c) montage du plan de masse.

ainsi que le calibrage de la sonde sont donc identiques. L’antenne montée dans la

cellule Anritsu est représentée Figure 2.53. Le calibrage de la sonde reste inchangé

et l’actionneur est également commandé de la même manière par une alimentation

stabilisée et un amplificateur.

La mesure des paramètres S11 ainsi réalisée est donnée Figure 2.54. Nous pré-

sentons la mesure du coefficient de reflexion de l’antenne pour plusieurs valeurs de

commande de l’actionneur.

En premier lieu, nous constatons que pour chaque courbe il existe plusieurs

résonances. Afin d’identifier les résonances qui correspondent à l’émission du mode

TM010, un object métallique servant de réflecteur est placé à proximité au dessus du

patch. De ce fait, la résonance radiative se retrouve « aplatie ». L’exemple est donné

Figure 2.55 pour la position nominale de l’antenne (V = 30 V ). En revenant à la

Figure 2.54 on en déduit donc que les résonances observées aux alentours de 65 GHz

sont indésirables. Nous pouvons supposer qu’elles sont dues, soit au rayonnement de

la ligne d’alimentation de l’antenne, soit aux défauts de la cellule de mesure ou de

son calibrage.

En revanche, les résonances du mode désiré, indiquées par des flèches, sont bel

et bien affectées par la commande de l’actionneur. Ainsi, une reconfiguration en

fréquence d’au moins 7 GHz est visible, allant d’environ 60 GHz à plus de 67 GHz
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(a) (b)

Figure 2.53 – Antenne reconfigurable en fréquence montée dans la cellule de mesure
Anritsu.

Figure 2.54 – Mesure expérimentale du coefficient de réflexion S11 de l’antenne
pour plusieurs tensions de commande V .

Figure 2.55 – Mesure expérimentale du coefficient de réflexion S11 de l’antenne en
position nominale avec et sans la présence d’un réflecteur.
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soit un accord d’environ 11 %. Deux phénomènes empêchent cependant d’obtenir

des résultats précis, similaires à ceux prévus par la simulation numérique :

— Les résonances correspondant aux valeurs de commande supérieures à 40 V

sont hors champ, c’est à dire non mesurables puisque situées au delà de la

limite de mesure de 67 GHz. On peut raisonnablement penser cependant que

la fréquence de résonance continue d’augmenter. À l’instar du déphaseur,

ceci est explicable par une épaisseur probablement trop importante de l’es-

paceur de PDMS résultant en une augmentation globale des fréquences de

résonance de l’antenne. Ce problème peut être corrigé en optimisant l’épais-

seur du PDMS et en utilisant un matériel de mesure mieux adapté.

— Pour les faibles tensions de commande, on note une inversion de l’évolution de

la fréquence de résonance qui se met à augmenter. Ce phénomène s’explique

par un mauvais contrôle du gap d’air dans ses faibles valeurs. En effet, on

peut observer à l’œil nu sur la Figure 2.53 (b) que la hauteur du gap d’air au

niveau de l’antenne n’est pas forcément identique à celle imposée au niveau

de l’actionneur. Ce défaut de planéité de la membrane a tendance à faire

augmenter le gap au niveau de l’antenne lorsque l’actionneur atteint sa butée

basse, d’où l’augmentation de fréquence. Ce problème, de nature mécanique,

pourra être corrigé en utilisant un matériau plus rigide que le LCP tel que le

kapton, de manière à ce que le déplacement de l’actionneur soit mieux trans-

mis à l’antenne. Le positionnement de l’actionneur par rapport à l’antenne

pourra également être optimisé.

Malgré ces deux défauts, ces mesures nous permettent tout de même de vérifier la

bonne reconfiguration fréquentielle de l’antenne. Les résonances sont correctement

adaptées en dessous de -30 dB. L’accord en fréquence observé de près de 7 GHz

pourra donc être facilement et largement amélioré lors d’une prochaine série de

fabrication moyennant les modifications énoncées précédemment.

Nous n’avons pas eu les moyens de vérifier les propriétés de rayonnement de

l’antenne, mais la forte influence de la présence d’un réflecteur au dessus du patch

laisse présager d’une bonne efficacité radiative. Cette étude du rayonnement pourra

être effectuée lors d’une prochaine série de fabrication.

2.6 Conclusion du chapitre et perspectives

Dans ce chapitre nous avons étudié les enjeux entourant la conception de dispo-

sitifs RF agiles basés sur le contrôle mécanique de la hauteur d’un gap d’air. Nous

avons pris en compte les aspects de déformations, de contraintes mécaniques, de

choix et d’ordre des matériaux ainsi que différentes solutions d’actionnement pour
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aboutir à un design innovant baptisé « coin d’air ». Cette structure permet de générer

un gap d’air d’épaisseur variable (de 0 à 160 µm) tout en limitant les déformations

et contraintes mécaniques dans les matériaux et en nécessitant de faibles tensions

de commande (± 30 V ).

Nous avons ensuite réalisé deux dispositifs afin de montrer les différents atouts

de cette technologie. Dans un premier temps nous avons conçu puis fabriqué un

déphaseur analogique en bande V. À 60 GHz un déphasage maximal de 667̊ est

atteint pour des pertes de l’ordre de 2 dB. Le facteur de mérite du déphaseur est de

312 /̊dB soit une performance au delà de l’état de l’art en matière de composants

sur gap d’air.

Dans un second temps, nous avons réalisé un prototype d’antenne patch agile en

fréquence également en bande V. L’accord en fréquence de cette antenne est mesuré

de 60 à 67 GHz soit une agilité de 11 %. Cependant, cette valeur est fortement

diminuée par une impossibilité matérielle de mesurer la totalité de la plage d’accord

réelle de l’antenne. En effet, la simulation numérique permet d’envisager un accord en

fréquence atteignant jusqu’à 34,3 %. Les paramètres de rayonnement sont également

très bons et relativement constants : 5 à 6 dB de gain et plus de 90 % d’efficacité

de rayonnement.

Nous avons donc constaté que la structure en coin d’air de composants microru-

bans permet d’apporter une grande agilité. À l’inverse d’autres solutions classiques

à base de semi-conducteurs ou RF-MEMS, ce mécanisme de reconfiguration méca-

nique n’influe pas ou peu sur les performances RF des composants. Il est également

peu complexe à la fabrication et permet d’envisager une montée en fréquence au

delà de la bande V prometteuse.

Plusieurs perspectives se dégagent de la réalisation de ces deux prototypes. D’une

part, certains aspects concernant leur conception et leur fabrication peuvent être

améliorés afin d’obtenir des performances au delà de celles déjà obtenues. C’est le

cas notamment de l’espaceur. Le choix d’un autre matériau que le PDMS pourrait

garantir un meilleur contrôle de son épaisseur limitant aussi les problèmes d’écrase-

ment. Le choix d’un matériau impliquant moins de pertes diélectriques améliorerait

également les performances RF des dispositifs. Dans le cas de l’antenne, remplacer la

membrane de LCP par une membrane plus rigide en kapton ou en PEN garantirait

une meilleure transmission mécanique du mouvement de l’actionneur au patch de

l’antenne et ainsi un meilleur contrôle du coin d’air.

De même, nous avons utilisé un actionneur commercial « sur étagère » large-

ment surdimensionné en matière de force d’actionnement. Le choix d’un actionneur

dimensionné sur mesure permettrait d’en réduire considérablement l’encombrement

et le poids.

110 / 200



2. Reconfiguration mécanique : technologie coin d’air

Enfin, la très grande agilité obtenue permet une grande flexibilité dans la concep-

tion de ces dispositifs. Il est donc parfaitement envisageable d’en diminuer la taille

et/ou les tensions de commande de l’actionneur en faisant un compromis sur le dé-

phasage ou l’accord en fréquence. Dans le cas du déphaseur par exemple la longueur

de la section reconfigurable et/ou la distance à la section fixe peuvent être diminuées

générant ainsi un déphasage moins grand mais également un gain d’encombrement.
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3. Contrôle des dimensions électriques : re-
configuration fluidique

Les solides et notamment les cristaux sont les matériaux privilégiés de l’élec-

tronique car leur structure ordonnée permet d’obtenir d’excellentes performances.

Cependant, ces matériaux, de par leur caractère rigide, répondent difficilement aux

nouveaux besoins des composants hyperfréquences : l’agilité et la conformabilité.

C’est pourquoi un intérêt croissant s’est développé autour des matériaux non so-

lides : les matériaux organiques souples tels que le PDMS ou le LCP d’une part

mais également les fluides. En effet, par nature, les fluides sont parfaitement mal-

léables et conformables, ce qui en fait une solution potentiellement pertinente pour

les besoins de composants reconfigurables.

Dans ce chapitre, nous présentons un mécanisme de reconfiguration pour les

systèmes micro-ondes basé sur une approche micro-fluidique originale afin d’en dé-

gager les enjeux, avantages et inconvénients. Nous détaillons d’abord l’antériorité

des systèmes hybrides micro-ondes / micro-fluidiques puis nous présentons la me-

sure de la permittivité complexe de plusieurs liquides et élastomères utilisés dans

la réalisation de ces composants. Enfin nous démontrons le potentiel de la méthode

de reconfiguration imaginée en l’appliquant à différentes antennes accordables en

fréquence.

3.1 Méthode de reconfiguration fluidique

3.1.1 Introduction de l’approche micro-fluidique

Dans le chapitre précédent, nous avons exploité la relation entre les dimensions

électriques et géométriques de composants planaires afin d’obtenir des systèmes

agiles par exemple en phase ou en fréquence. Cette relation se trouve dans l’expres-

sion de la constante diélectrique εr du milieu de propagation des ondes. Afin de

pouvoir modifier cette permittivité, nous avons considéré des systèmes complexes

faits d’empilements de plusieurs matériaux et nous avons retenu l’équation (3.1)

afin d’estimer une permittivité uniforme équivalente de cet empilement.

H
εr,equ

=
∑

i

hi
εr,i

(3.1)
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Où H est la hauteur totale de l’empilement, εr,equ la permittivité relative équiva-

lente de l’empilement et hi, εr,i respectivement la hauteur et la permittivité relative

de chaque couche constituante. Un exemple de la géométrie d’une telle structure

composée de 2 couches est représentée sur la Figure 3.1.

Figure 3.1 – (a) Géométrie d’une structure multi-couche de matériaux hétérogènes
et (b) son équivalence uniforme.

Ainsi nous avons conçu plusieurs dispositifs RF agiles notamment en fréquence

ou en phase en utilisant des solutions micro-mécaniques permettant de contrôler

εr,equ en modifiant l’une des valeurs hi de l’empilement, la hauteur modifiée étant

le plus souvent celle d’un gap d’air. Dans ce chapitre nous proposons une solution

alternative originale basée sur l’utilisation de structures micro-fluidiques dans le but,

toujours, d’obtenir des composants RF agiles.

Le principe d’une telle structure est représenté Figure 3.2. Un substrat solide

est usiné de sorte à créer un canal qui servira à contenir l’écoulement d’un fluide

diélectrique. Ainsi les conducteurs du composant RF « voient » un substrat constitué

en partie d’une épaisseur de liquide qu’il est possible de remplacer en fonction du

besoin. Pour une telle structure et à la différence de la solution micro-mécanique

précédente, ce n’est donc pas en modifiant hi mais en en modifiant une valeur de

εr,i que l’on peut obtenir les valeurs désirées de εr,equ. Le principe physique créant

l’agilité du composant RF et l’équation (3.1) restent cependant inchangés.

Figure 3.2 – Structure hybride RF / micro-fluidique.

L’agilité du composant hybride RF / micro-fluidique ainsi imaginé repose sur le

fait que, à géométrie constante, c’est en changeant le liquide diélectrique en écou-
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lement que l’on peut modifier et obtenir différentes valeurs de εr,equ. Cela permet

entre autres de s’affranchir de deux inconvénients rencontrés dans les systèmes micro-

mécaniques précédents :

— À géométrie constante, il n’y a pas de déformation des matériaux et par consé-

quent pas de stress mécanique pouvant endommager les motifs métalliques

du composant.

— Dans l’équation (3.1), la dépendance de εr,equ à hi est double car une variation

de hi entraine également une variation de H. Au paragraphe 2.1.4, nous avions

vu que cette double dépendance entrainait la compétition indésirable de deux

effets opposés. À l’inverse la dépendance de εr,equ à εr,i est simple et directe.

En revanche d’autres enjeux liés à la micro-fluidique se présentent et devront être

considérés tels que :

— La gestion de l’écoulement : une solution de pompage doit être intégrée au

système.

— Le confinement des fluides diélectriques

— Le choix des fluides diélectriques en fonction de leur permittivité, leur visco-

sité, leur toxicité et leurs autres caractéristiques.

En effet, l’agilité des composants micro-fluidiques envisagés dépend en grande

partie des matériaux constituants. Le choix notamment des liquides diélectriques

est donc primordial. Dans le paragraphe suivant nous présentons donc les différentes

catégories de liquides potentiellement envisageables.

3.1.2 Les liquides candidats

Dans une telle configuration, le choix des liquides est primordial car il détermi-

nera en grande partie les performances et le potentiel d’accord du système RF. Parmi

les liquides diélectriques potentiellement utilisables, plusieurs familles peuvent être

distinguées.

Les liquides polaires : constitués de molécules présentant un moment dipolaire

permanent non nul. Ils présentent une permittivité relativement forte souvent

supérieure à 3 et pouvant atteindre jusqu’à 80, la permittivité statique de

l’eau DI [151]. Cela permet ainsi d’envisager un grand potentiel d’accord.

Cependant ces liquides présentent généralement un facteur de perte élevé,

nuisible aux bonnes performances hyperfréquences des composants RF. Parmi

ces liquides on retrouve notamment l’eau, certains alcools (méthanol, éthanol,

propan-1-ol, propan-2-ol) et l’acétone. Comme nous le constaterons plus loin

dans ce chapitre, le plus souvent εr,polaire > 3 et Tgδpolaire > 0, 2 au delà de

10 GHz.
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Les liquides apolaires : constitués de molécules dont le moment dipolaire ré-

sultant est nul. À l’inverse des précédents, ces liquides présentent une per-

mittivité moins élevée mais également des pertes diélectriques plus faibles.

Parmi ces liquides, on trouve principalement les hydrocarbures. Dans cette

catégorie, nous nous intéresserons notamment à certaines huiles spécialement

développées pour l’isolation électrique. On verra que pour les solvants étudiés

εr,apolaire < 3 et Tgδapolaire < 0, 05 au delà de 10 GHz.

Les suspensions colloïdales : constituées d’une dispersion homogène de parti-

cules micro et nanométriques dans un fluide. Il s’agit d’une alternative inté-

ressante car certaines de ces suspensions peuvent présenter à la fois une forte

permittivité et de faibles pertes diélectriques. Les suspensions de particules

de BSTO (Oxyde de Barium Strontium Titane) dans de l’huile siliconée sont

le principal exemple de suspensions colloïdales utilisées dans le domaine des

micro-ondes et peuvent atteindre une permittivité allant jusqu’à εr = 11 tout

en conservant un facteur de perte acceptable de Tgδ < 0, 03 aux alentours de

10 GHz [152]. En revanche, elles sont complexes à produire et à maintenir.

Les cristaux liquides : combinent les propriétés d’un liquide conventionnel et

celles d’un solide cristallisé. Si on les rencontre dans certains systèmes radio-

fréquences agiles c’est en revanche pour leur permittivité fortement aniso-

trope qui constitue déjà en soit un mécanisme de reconfiguration comme

nous l’avons précédemment évoqué au paragraphe 1.3.3.

Pour les applications visées de reconfiguration, il est nécessaire de considérer une

gamme de liquides couvrant la plus grande plage possible de permittivité. En effet

l’objectif est de modifier autant que possible la permittivité du milieu de propa-

gation des ondes afin de modifier les dimensions électriques du dispositif. L’agilité

d’un composant est donc d’autant plus grande que la plage de variation de εr,equ

est ample. Par conséquent nous nous intéresserons aussi bien aux liquides polaires,

qu’aux liquides apolaires et aux suspension colloïdales.

Dans le paragraphe suivant, nous détaillons les objectifs et enjeux liés à l’étude

de cette technologie hybride RF / micro-fluidique.

3.1.3 Objectifs de l’étude

L’approche micro-fluidique comme mécanisme de reconfiguration de composants

hyperfréquences que nous présentons dans ce chapitre est une étude menée dans le

cadre d’une collaboration avec l’équipe MircTech du Georgia Institute of Technology

qui développe un projet global sur des composants hybrides micro-ondes / micro-

fluidiques.
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Ce projet [153] vise à développer des systèmes front-end RF fortement intégrés

pouvant répondre aussi bien aux exigences de performances qu’aux besoins d’agilité,

de refroidissement et de faible coût des équipements à forte puissance pour les com-

munications sans fil et les systèmes radar. Pour ce faire, la solution mise en avant est

une approche de structure 3D à base de substrats organiques de LCP comprenant

l’intégration de canaux micro-fluidiques pour les besoins d’évacuation de chaleur et

d’agilité en fréquence. Plus précisément ce projet est articulé autour de 3 objectifs :

— étudier l’utilisation de fluides diélectriques comme mécanisme de reconfigu-

ration et de refroidissement de composants RF imprimés.

— développer des modèles pour décrire l’interaction entre les phénomènes ther-

miques et les micro-ondes au sein des systèmes RF comportant des interfaces

fluidiques

— démontrer la faisabilité en créant un amplificateur de puissance RF intégrant

un système micro-fluidique de refroidissement et de reconfiguration en fré-

quence.

Les intérêts et objectifs de nos deux équipes en termes de dispositifs RF agiles

ont donc naturellement mené à une collaboration sur le sujet de la reconfiguration

micro-fluidique. Dans le cadre des travaux de thèse présentés dans ce manuscrit

nous nous intéresserons uniquement à l’étude de l’utilisation des fluides diélectriques

comme mécanisme de reconfiguration en fréquence. Il faut donc considérer cette

étude comme étant une brique de base d’un projet plus global. De ce fait, nous ne

nous intéresserons quasiment pas aux aspects thermiques d’évacuation de chaleur

ou aux solutions de mise en circulation des fluides dans les canaux.

Aussi, nous présenterons 2 types de résultats :

La caractérisation de différents fluides diélectriques. Nous étudierons, carac-

tériserons et comparerons les propriétés diélectriques de plusieurs liquides po-

laires ou apolaires ainsi que de plusieurs matériaux polymères servant com-

munément à l’encapsulation de liquides dans les systèmes micro-fluidiques à

l’instar du PDMS.

La conception, fabrication et caractérisation d’antennes agiles en fréquence.

Nous démontrerons le potentiel du mécanisme de reconfiguration micro-fluidique

par la réalisation de plusieurs prototypes d’antennes planaires intégrant des

canaux micro-fluidiques.

Idéalement ces deux objectifs devraient être menés de manière séquentielle afin

que la conception des antennes repose sur des modèles précis des liquides envisagés.

Néanmoins de par certaines contraintes d’organisation, la caractérisation des liquides

n’a pu être faite que postérieurement à la réalisation des antennes.

Ainsi dans les sections suivantes, nous commencerons par établir une revue
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détaillée des systèmes hybrides RF / micro-fluidiques rencontrés dans la littéra-

ture. Nous discuterons ensuite la conception et fabrication de prototypes d’antennes

micro-fluidiques reconfigurables. Enfin nous présenterons les travaux de caractérisa-

tion diélectrique de liquides effectués pendant ce travail de thèse.

3.2 État de l’art des technologies hybrides RF /

micro-fluidique

L’intégration de technologies micro-fluidiques dans les systèmes RF n’est pas

courante voire très rare. Cependant, un nombre grandissant de publications dé-

montre l’intérêt croissant pour ces systèmes hybrides en termes de reconfiguration,

de souplesse ou bien de refroidissement. Dans cette section, nous passons en revue

les différents liquides et systèmes miro-ondes dans lesquels ils sont employés. Ces li-

quides peuvent être de nature conductrice ou diélectrique. Il peut également s’agir de

solvants communs ou bien de matériaux plus complexes comme des cristaux liquides

ou des suspensions colloïdales.

3.2.1 Liquides métalliques conducteurs

Malgré sa toxicité, on rencontre encore le mercure dans certains systèmes micro-

ondes comme dans les travaux de Damgaci et al. [154] qui utilise l’électromouillage

d’une goutte de mercure faisant office de capacité de charge variable pour la re-

configuration en fréquence d’une antenne à fente circulaire dans la bande X (Fi-

gure 3.3 (a)). Rodrigo et al. proposent quant à eux une antenne de type Yagi-Uda

circulaire à faisceau orientable selon un angle de 360̊ [83]. Pour ce faire, deux sections

métalliques parasites de mercure (directeur, réflecteur) circulent autour de l’antenne

dans un micro-canal afin d’augmenter le gain d’émission dans la direction désirée

(Figure 3.3 (b)).

Au mercure on préfère souvent des solutions alternatives moins dangereuses telles

que les eutectiques Gallium-Indium (EGaIn) et Gallium-Indium-Etain (Galinstan)

qui sont également liquides à température ambiante. Dickey et al. ont montré le

potentiel de tels alliages en étudiant les propriétés rhéologiques de l’Eutectic Gallium

Indium à des fins d’implémentation dans des micro-systèmes [155]. Par la suite, ce

même alliage est utilisé par Kim et al. pour réaliser des inter-connexions étirables

en PDMS [156]. Deux exemples d’antennes dipôles étirables [44, 45] sont également

réalisées par So et al. et Kubo et al. à partir d’EGaIn encapsulé dans des micro-canaux

d’élastomères ultra-flexibles (Figure 3.4 (a)). Grâce à l’élasticité des élastomères

utilisés (PDMS, Ecoflex), ces antennes peuvent être étirées afin d’être accordées
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(a) (b)

Figure 3.3 – (a) Antenne à fente circulaire accordable en fréquence [154] et (b)
antenne à faisceaux orientable [83].

en fréquence respectivement de 1600 à 1830 MHz et de 738 à 1530 MHz. Enfin,

sur le même principe, Wang et al. proposent une autre version d’antenne monopole

d’EGaIn dont la longueur dépend cette fois des pressions appliquées de part et

d’autre d’un micro-canal de verre rigide (Figure 3.4 (b)) [46].

(a) (b)

Figure 3.4 – Antennes accordables en fréquence à base d’EGaIn : (a) Antenne
dipôle, photo et évolution de la fréquence en fonction de son élongation [45] et (b)
Antenne monopole au sein d’un micro-canal rigide de verre [46].

D’autres dispositifs tels que des antennes planaires extrêmement flexibles [157,

158] ou encore un capteur de contrainte sans fil [159] sont basés sur ces alliages

eutectiques. Enfin, une succession de gouttes de Galinstan alternée avec des gouttes

de solution de teflon a permis à Li et Behdad de concevoir une surface à sélection

de fréquence et reconfiguration de phase originale [160].

Certains fluides conducteurs ont donc des propriétés intéressantes pour les dis-

positifs radio-fréquences. L’inconvénient généralement concédé à ces liquides reste

néanmoins les pertes ohmiques qu’ils entrainent en comparaison des métaux clas-

siques comme le cuivre de résistivité bien plus basse. A titre d’exemple, ρEGaIn = 294.10−9 Ω.m

119 / 200



3. Contrôle des dimensions électriques : reconfiguration fluidique

et ρHg = 941.10−9 Ω.m contre ρCu = 17.10−9 Ω.m. Cependant dans notre cas, ce

sont principalement les liquides diélectriques qui nous intéressent.

3.2.2 Liquides diélectriques

D’autres types de liquides, de nature diélectrique, sont également rencontrés.

C’est le cas de certains solvants polaires ainsi que de solutions complexes de type

colloïdale.

Solvants polaires

Plusieurs solvants polaires ont l’avantage d’être facilement accessibles à l’instar

de l’eau dé-ionisée (eau DI) ou autres solvants communs (acetone, éthanol, hexanol).

En 2007, O’Keefe et al. proposent l’utilisation d’eau DI pour modifier la fréquence

d’une antenne à résonateur diélectrique (ARD) dans la gamme de la centaine de MHz

[48]. L’eau DI est également utilisée par Pinon et al. afin de modifier la fréquence

de résonance d’un filtre coupe-bande (19 ou 25 GHz) [124]. Murray et al. utilisent

également de l’eau DI mais aussi de l’acétone afin d’augmenter les possibilités de

reconfiguration des différentes résonances d’une antenne annulaire dans la bande C

(Figure 3.5 (a)) [79]. Enfin selon le même principe, Su et al. utilisent de l’eau DI,

de l’éthanol et de l’hexanol afin de modifier la fréquence d’une antenne coplanaire

dans la bande S (Figure 3.5 (b)) [125].

(a) (b)

Figure 3.5 – Utilisation de solvants comme mécanisme de reconfiguration pour (a)
une antenne annulaire (eau DI, acétone) [79] et (b) une antenne coplanaire (eau DI,
éthanol, hexanol) [125].

Dans ces deux derniers exemples, l’utilisation de fluides diélectriques vise à per-

turber la constante diélectrique du milieu de propagation afin d’entrainer une modi-

fication de fréquence de l’antenne. Des solvants polaires ont donc été privilégiés car
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leur forte permittivité permet de maximiser l’amplitude de l’accord en fréquence.

Dans le cas de Su et al. par exemple, à 3,5 GHz la constante diélectrique des solvants

utilisés varie de εr = 3 pour l’hexanol à εr = 63 pour l’eau DI. Cependant ce choix

se fait au prix d’une réduction des performances RF des antennes due aux fortes

pertes de ces solvants polaires. Aucune donnée n’est cependant communiquée à ce

sujet.

Suspensions colloïdales

A notre connaissance aucun dispositif RF n’a été développé à base de solvants

apolaires. En revanche, la solution alternative des suspensions colloïdales a été trai-

tée dans la littérature. Ces supensions permettent d’obtenir un fluide de grande

permittivité tout en conservant des pertes diélectriques raisonnables. De telles sus-

pensions ont été utilisées par Choi et al. afin de de réaliser des capacités variables

[161]. L’équipe de Huff et al. a également proposé de nombreux dispositifs à base

de suspensions de particules de BSTO (Oxyde de Barium Strontium Titane) parmi

lesquels :

— un stub coaxial à impédance variable [162]. La géométrie de ce composant

étant fixe, son impédance est modifiée en contrôlant la concentration de par-

ticules en suspension et donc la permittivité de la suspension dans le guide

d’onde coaxial (Figure 3.6 (a)).

— une antenne patch microruban dont le substrat est perturbé par la présence

de suspensions circulant dans des canaux [78]. Là encore c’est le contrôle de la

concentration en particules qui permet de modifier la permittivité du liquide

et ainsi la fréquence de l’antenne (Figure 3.6 (b)).

— une antenne à résonateur diélectrique opérant dans la bande S [47]. La fré-

quence d’émission de cette antenne est modifiable en contrôlant le volume

de liquide inséré dans le résonateur et donc les dimensions effectives de ce

dernier.

— un filtre SIW (Substrate Integrated Waveguide) à bande passante reconfigurable

grâce à une inclusion parasite de suspension colloïdale [152].

Quels que soient les liquides diélectriques utilisés, leur utilité est principalement

orientée vers les systèmes agiles avec deux approches distinctes : le contrôle du

volume d’un liquide unique ou bien la modification de la nature d’un fluide dans un

volume constant (ce fluide pouvant parfois être l’air). Dans la seconde approche, la

solution consiste soit à créer un flux de liquide, soit à contrôler la concentration de

particules dans le cas de suspensions colloïdales.
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3.2.3 Cristaux liquides

Comme nous l’avons précisé au paragraphe 1.3.3 l’utilisation de cristaux liquides

est également pertinente. Le permittivité de ces derniers peut être modifiée à l’aide

d’un champ électrique externe. Il n’y a donc pas besoin d’établir un flux de liquide

ou bien même d’en changer. On peut utiliser un volume constant d’un seul liquide

de permittivité variable. Une antenne [66] ainsi qu’un filtre passe-bande [67] tous

deux agiles en fréquence ont ainsi été proposés sur ce principe respectivement par

Liu et al. et Goelden et al..

Néanmoins, le potentiel d’accord de tels systèmes dépend essentiellement de la

plage de permittivité atteignable par les cristaux liquides employés. Dans l’exemple

de Liu et al., cette plage court d’environ εr,⊥ = 2, 7 à εr,|| = 3, 2 selon que les

molécules sont orientées parallèlement ou verticalement par rapport à la direction

de propagation. Cette plage est relativement étroite en comparaison de la plage

de permittivité offerte par les solvants polaires. De plus la commande par champ

électrique externe nécessite une polarisation qui peut interférer avec les performances

globales du système.

En résumé, bien qu’elles soient relativement peu nombreuses, les études portant

sur les systèmes hybrides RF / micro-fluidiques montrent que l’utilisation de fluides

est intéressante comme mécanisme d’agilité, notamment en fréquence. Le tableau 3.1

synthétise les applications et bandes de fréquences des dispositifs rencontrés. Il per-

met de remarquer que les fréquences visées sont souvent de l’ordre de quelques GHz

et dépassent rarement la bande K. On remarque aussi l’absence de travaux à base

de liquides apolaires qui présentent pourtant des avantages en matière de pertes

diélectriques. Ceci s’explique en partie par le manque de données sur ces fluides.

Nous nous proposons donc de mener cette étude.

(a) (b)

Figure 3.6 – Représentation schématique (a) d’un stub à impédance variable [162]
et (b) d’une antenne patch accordable en fréquence [78].
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Tableau 3.1 – Tableau récapitulatif des liquides rencontrés dans des systèmes
radio-fréquences, leurs applications et leurs fréquences d’opération.

Liquides Applications Fréquences Remarques

L
iq

ui
de

s
co

nd
uc

te
ur

s Mercure - Accord en fréquence
- Balayage angulaire
- Composants souples,
flexibles, étirables

bande X [154],
bande S [83]

Fortement toxique

Eutectique
Ga-In

bande L [44, 45,
159],
bande S [157, 158],

Meilleure
conductivité

Galinstan 0,6 à 3,4 GHz [46]

So
lv

an
ts

p
ol

ai
re

s

Eau DI

Accord en fréquence

bande VHF [48], à
bande K [124] Permittivité élevée,

Pertes diélectriques
élevées

Acétone
bande S [125] et
bande C [79]

Ethanol
Hexanol

Solvants
apolaires

non rencontrés
Pertes diélectriques
plus faibles

Suspensions
de BSTO

- Impédance variable
- Accord en fréquence

de 400 MHz à la
bande X [47, 78,
162, 152]

Difficile à produire
et à maintenir

Cristaux
liquides

Accord en fréquence bande C [66],
bande K [67]

Permittivité aniso-
trope

3.3 Antenne patch alimentée par contact

Dans cette section nous présentons les étapes de conception d’une antenne agile

en fréquence grâce au mécanisme de reconfiguration fluidique imaginé. Nous jus-

tifions le choix du design, des matériaux et des liquides employés. Nous détaillons

ensuite le procédé de fabrication et présentons les performances expérimentales du

dispositif ainsi réalisé. Nous employons le terme d’antenne alimentée par contact

afin de distinguer ce premier prototype d’une seconde antenne alimentée par fente

et décrite dans la section suivante.

3.3.1 Conception

Comme nous l’avons mentionné précédemment, notre but est de réaliser un dé-

monstrateur permettant de juger de la pertinence de la micro-fluidique comme mé-

canisme de reconfiguration dans une antenne agile en fréquence.

Dans un premier temps nous considérons donc le modèle simple d’une antenne

patch alimentée par contact avec une ligne microruban. Une structure 3D à base

de LCP est également retenue pour la création des micro-canaux. En effet, nous
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rappelons que le développement de ces antennes s’inscrit dans le projet de réaliser un

ensemble front-end RF intégrant une solution unique de refroidissement et d’agilité

en fréquence. Le LCP a donc été retenu pour la fabrication de cet ensemble pour

les nombreux avantages qu’il présente. C’est un matériau organique souple et bon

marché présentant de bonnes performances RF et compatible avec un procédé de

laminage permettant la réalisation simple et peu chère de structures en couches.

Le modèle 3D de cette première antenne est présenté Figure 3.7. L’antenne patch

est alimentée par une ligne microruban. L’adaptation d’impédance est réalisée grâce

à une encoche dans le patch. Une transition vers une portion de ligne coplanaire est

également ajoutée en bout de ligne afin que le système puisse recevoir une sonde

à pointes. La structure du composant repose sur plusieurs couches de LCP usinées

puis assemblées. C’est dans l’une de ces couches, entre l’antenne et son plan de masse

que sont usinés les micro-canaux. Le détail et la fonction des couches seront discutés

en même temps que le procédé de fabrication, l’essentiel étant qu’après assemblage,

ces couches constituent un ensemble homogène d’un point de vue diélectrique.

Figure 3.7 – Modèle 3D de l’antenne alimentée par contact avec un ligne micro-
ruban.

Originellement, nous avions envisagé qu’une cavité entière de liquide sépare l’an-

tenne de son plan de masse et ce sur une surface supérieure à celle du patch lui-

même. Nous avons finalement opté pour la simple présence de deux canaux localisés

au niveau des bords de l’antenne car cela représente plusieurs avantages :

— Les liquides causent sensiblement plus de pertes diélectriques que le substrat

de LCP : en réduisant la surface occupée par les liquides, on réduit les pertes

diélectriques globales et on améliore les performances du système RF notam-

ment en matière de gain et d’efficacité radiative.

— L’écoulement de fluides est mieux maitrisé dans des capillaires que dans une

cavité.

— En localisant stratégiquement ces canaux au niveau des bords radiatifs de

l’antenne, c’est à dire ceux perpendiculaires à la ligne d’accès microruban,

on maximise l’effet provoqué par un changement de permittivité sur le mé-
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canisme de radiation de l’antenne et donc l’agilité. En effet, ces bords corres-

pondent aux maxima du champ électrique dans l’antenne.

Enfin se pose la question des liquides à faire circuler dans ces canaux. Comme

nous l’avons mentionné auparavant, peu d’informations sont disponibles quant aux

propriétés diélectriques des fluides et en particulier des liquides apolaires. Quelques

travaux de caractérisation ont cependant été réalisés à propos de plusieurs solvants

polaires communs comme par exemple l’éthanol et le méthanol [163, 164]. Une ca-

ractérisation de l’eau, du méthanol et de l’éthanol jusqu’en bande K est présentée Fi-

gure 3.8. Dans les trois cas on observe un phénomène de relaxation se traduisant par

une décroissance de la permittivité et un pic du facteur d’absorption Tanδ = ε′′/ε′.

Figure 3.8 – Mesures de la permittivité complexe ε′ et ε′′ de l’eau DI, du méthanol
et de l’éthanol à 28 ◦C [164].

Par conséquent nous visons la fabrication d’une antenne opérant autour de

26 GHz avec pour but d’y faire circuler ces 3 liquides connus : l’éthanol, le métha-

nol et l’eau DI. Malgré le fait qu’elle présente de fortes pertes, l’eau DI représente

la plus forte permittivité disponible ce qui permet de disposer d’une large plage de

permittivité. À 26 GHz nous nous situons au delà du pic d’absorption de l’éthanol et

du méthanol ce qui permet de limiter les pertes associées. D’après certaines études

[79, 165], l’acétone pourrait également être un candidat intéressant car il possède a

priori une permittivité supérieure à celle du méthanol mais nous ne disposons pas de

données fiables concernant ce solvant. Ce panel n’est pas complet car il ne comprend

pas de liquides à permittivité faible. Néanmoins il nous permet de couvrir une large

plage de permittivités allant de 4 pour l’éthanol à 30 pour l’eau DI (à 26 GHz) et

d’observer l’agilité en fréquence qui en découle. La caractérisation d’autres liquides

et en particulier de liquides apolaires sera étudiée à la fin de ce chapitre. Bien qu’à

terme nous visions des fréquences plus hautes (60 GHz et au delà), travailler dans

une bande de fréquences plus faible nous permet dans un premier temps de manipu-

ler des dimensions géométriques plus grandes ce qui s’avérera plus confortable pour

la mise au point notamment du procédé de fabrication.

L’antenne a été modélisée numériquement sous HFSS afin d’optimiser ses di-

mensions qui sont représentées Figure 3.9. Les métallisations sont réalisées en cuivre
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Figure 3.9 – Dimension en µm de l’antenne alimentée par contact : vue de dessus
et vue en coupe.

d’épaisseur 9 µm et les propriétés diélectriques utilisées pour le cadre de LCP sont

εLCP = 2, 98 et TanδLCP = 0, 004. Dans un premier temps, nous avons considéré

les liquides au même titre que les autres matériaux du dispositif, avec des propriétés

diélectriques indépendantes de la fréquence. À 26 GHz, nous avons considéré les va-

leurs de permittivité suivantes pour l’eau εr = 30, l’éthanol εr = 4 et le méthanol

εr = 5, 5. Pour l’acétone nous estimons que εr = 15 [166]. Un facteur de perte fixe

Tanδliq = 0, 2 est également choisi.

La Figure 3.10 présente le coefficient de réflexion S11 simulé de l’antenne lorsque

εliq prend successivement les valeurs 4, 5.5, 15 puis 30. L’antenne montre un potentiel

d’accord en fréquence important de 10,8 GHz couvrant une bande de 20,8 à 31,6 GHz

soit 41 % pour une fréquence centrale de 26,2 GHz. L’antenne est correctement

adaptée dans toutes les situations avec des résonances au moins inférieures à -15 dB.

Figure 3.10 – Coefficient de réflexion de l’antenne pour différentes permittivité du
liquide : εliq = 4 ; 5,5 ; 15 ; 30 et Tanδliq = 0, 2.
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Une étude du rayonnement de l’antenne a été effectuée. Le diagramme de rayon-

nement simulé dans le cas de l’éthanol est donné Figure 3.11. Les conditions sont

donc εliq = 4, 5 et Tanδliq = 0, 2 à la fréquence de résonance de 31,6 GHz. Dans

cette situation, le gain de l’antenne est alors de 1,97 dB et l’efficacité radiative de

28 %. Le gain de l’antenne est assez faible pour une antenne patch du fait d’une

efficacité peu élevée et d’une répartition du champ électrique visiblement perturbée

par la présence des micro-canaux. Le champ H lui n’est pas affecté. Cette valeur

relativement faible de l’efficacité n’est également pas surprenante en considérant les

pertes diélectriques conséquentes causées par les liquides. Les paramètres de rayon-

nement pour les différentes situations simulées sont regroupés dans le Tableau 3.2.

Ces paramètres sont la fréquence de résonance Fres, le gain Gmax ainsi que l’efficacité

de rayonnement. On remarque que pour les grandes valeurs de εr, le gain et l’effica-

cité de l’antenne chutent, probablement en raison de la forte variation d’impédance

que la présence des liquides dans les canaux provoque et notamment l’effet qui en

résulte sur l’adaptation de l’antenne au niveau de l’encoche.

Figure 3.11 – Simulation du diagramme de rayonnement de l’antenne dans le cas
de l’éthanol c’est à dire à 31,6 GHz avec εliq = 4 et Tanδliq = 0.2

Tableau 3.2 – Paramètres de rayonnement de l’antenne dans les différentes situa-
tions simulées.

Fres (GHz) Gmax (dB) Efficacité (%)

εr = 4 31,6 1,97 28
εr = 5, 5 29,8 1,57 26
εr = 15 24 0,90 18
εr = 30 20,8 0,69 17

L’élaboration de ce modèle numérique de l’antenne patch micro-fluidique agile
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en fréquence permet d’envisager une large plage d’accord en fréquence. Nous allons

désormais en détailler les étapes de fabrication.

3.3.2 Fabrication

L’avantage du LCP est de permettre la fabrication simple de structures 3D en

couches grâce notamment à un procédé de collage par pressage ou lamination en

anglais. Cette technique consiste à presser et à chauffer plusieurs panneaux de LCP

ou autres matériaux similaires ensemble afin de les amalgamer. À défaut de meilleur

terme, nous parlerons de laminage pour cette technique.

Le procédé de fabrication employé pour les antennes micro-fluidiques repose prin-

cipalement sur cette technique de laminage. Les étapes qui le composent sont repré-

sentées Figure 3.12. Tout d’abord, les différentes couches constituant la structure

sont découpées aux dimensions du dispositif à réaliser. Elles comprennent, de bas

en haut :

— Une couche de Duroid (RO3003) d’épaisseur 10 mil, soit 250 µm. Cette couche

constituera le cadre dans lequel seront usinés les canaux micro-fluidiques.

— Une couche de Bondply (ULTRALAM 3908) d’épaisseur 1 mil, soit 25 µm.

Le Bondply est la couche indispensable pour l’étape de laminage. De même

nature diélectrique que le LCP, ce matériau possède néanmoins des propriétés

mécaniques différentes et notamment une température de fusion inférieure.

C’est donc le Bondply qui fait office de liant durant l’opération de laminage.

— Une couche de LCP (ULTRALAM 3850HT) d’épaisseur 1 mil, soit 25 µm qui

servira, avec le Bondply à créer une membrane permettant de refermer les

canaux. C’est sur cette couche que l’antenne sera gravée.

Hormis le Bondply, les panneaux de Duroid et de LCP sont originellement métal-

lisés de cuivre sur une épaisseur de 9 µm. Il convient donc de graver la face supérieure

du Duroid ainsi que la face inférieure du LCP (étape a). Pour ce faire les panneaux

sont plongés dans une solution d’acide nitrique pour une gravure rapide. Les faces

de cuivre à conserver sont protégées simplement par un film plastique autocollant.

Usinage laser : Chaque couche est usinée grâce à une découpe au laser CO2

(étape b). Pour ce faire nous utilisons un laser Hermes LS-500XL de 60 W.

Les micro-canaux sont gravés dans le cadre de Duroid ainsi que plusieurs trous

de diamètre fin (200 µm) qui serviront plus tard de marques d’alignement. Les

couches de Bondply et de LCP sont également usinées. De larges ouvertures

(diamètre 5 mm) sont pratiquées de sorte que l’emplacement des marques

d’alignement puisse être visible lors des étapes suivantes. L’utilisation d’un

laser CO2 est particulièrement pratique pour cette étape car il permet un

usinage simple, rapide et suffisamment précis. De plus, le cuivre n’est pas

128 / 200



3. Contrôle des dimensions électriques : reconfiguration fluidique

Figure 3.12 – Illustration du procédé de fabrication d’une antenne patch alimentée
par contact avec une ligne microruban.

affecté par le faisceau laser et reste donc intact, ce qui est nécessaire pour

l’étape suivante de laminage.

Assemblage par laminage : Cette étape consiste à assembler les différentes couches

par l’opération de laminage (étape c). Celles-ci sont empilées en s’assurant

que les marques d’alignement soient alignées avec les ouvertures dans les

couches supérieures. Cet alignement fait à la main est évidement peu précis,

c’est pourquoi les ouvertures possèdent un diamètre large. L’empilement est

ensuite placé dans une presse thermique où il subit une pression de 300 psi à

une température de 285 ◦C pendant une durée de 30 min. Sous ces conditions,

le Bondply change d’état et se lie aux deux autres couches de sorte qu’à la fin

du procédé, l’empilement forme un tout mécaniquement solidaire et surtout,

électriquement uniforme, tous les matériaux ayant de base les mêmes pro-

priétés diélectriques. Durant ce passage sous presse, il est important que les

deux surfaces extérieures de l’empilement soient intégralement recouvertes de

cuivre de façon à protéger l’empilement et éviter sa destruction.

Mise en motifs : L’échantillon est prêt à être gravé. La mise en motif est réalisée

en deux étapes. Tout d’abord, les bords de l’échantillon sont plongés dans une

solution de FeCl3 de façon à ce que le cuivre recouvrant les ouvertures soit

gravé. Les marques d’alignement sont ainsi « ouvertes ». On utilise alors un

procédé de photolithographie et une gravure humide dans la même solution de

FeCl3 afin de mettre en motifs l’antenne sur la face supérieure. Les marques

d’alignement permettent de positionner précisément l’antenne par rapport

aux micro-canaux.
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Ajout des accès micro-fluidiques : Enfin, deux ouvertures sont pratiquées aux

extrémités des micro-canaux par ablation au laser CO2. Sur ces accès sont

ensuite collés des tubes qui permettent de créer l’écoulement des liquides dans

les canaux.

La Figure 3.13 illustre certaines étapes de fabrication de l’antenne. La première

photo est prise lors de l’ablation laser des micro-canaux. On remarque que le faisceau

n’entame pas la face arrière de cuivre. Sont également représentés la presse thermique

utilisée pour l’opération de laminage ainsi qu’un prototype d’antenne après ajout

des tubes d’accès.

(a) (b) (c)

Figure 3.13 – a) Usinage laser des micro-canaux, b) presse thermique servant au
laminage et c) antenne complète après ajout des tubes d’accès.

3.3.3 Mesures

L’antenne ainsi fabriquée est ensuite caractérisée. La mesure du paramètre S11

de l’antenne est réalisée dans une station sous pointes (450 µm pitch) grâce à un

analyseur de réseau. Le banc de mesure est présenté Figure 3.14. Bien que l’utili-

sation d’une micro-pompe pour entrainer le flux de liquide dans les canaux ait été

testée avec succès, elle n’est pas nécessaire lors des mesures. Les liquides sont donc

manuellement insérés un par un dans les micro-canaux à l’aide d’une seringue puis

évacués dans un bécher.

Figure 3.14 – Banc de mesure de l’antenne micro-fluidique alimentée par contact.
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La Figure 3.15 représente les paramètres S11 ainsi mesurés lorsque les canaux sont

successivement remplis d’éthanol, de méthanol, d’acétone puis d’eau. On observe

ainsi 4 différentes résonances aux fréquences de 16,8 GHz pour l’eau DI, 19,1 GHz

pour l’acétone, 24,1 GHz pour le méthanol et enfin 28,4 GHz pour l’éthanol. Dans la

plupart des cas l’antenne est bien adaptée avec un coefficient de réflexion inférieur

à -20 dB à la résonance à l’exception de la mesure de l’éthanol dont la résonance

est plus faible mais atteint tout de même -15 dB. L’accord en fréquence obtenu est

donc de 51 % pour une fréquence centrale de 22,6 GHz.

Ces courbes mesurées montrent une bonne adéquation avec le comportement

attendu de l’antenne. On note cependant que les résonances obtenues pour les dif-

férents liquides sont plus basses de 3 à 5 GHz par rapport à celles fournies par

la simulation numérique. Ceci est dû principalement aux hypothèses appliquées au

modèle numérique des liquides diélectriques. En effet, nous avons considéré, comme

nous le faisons couramment pour des solides, que les propriétés diélectriques des li-

quides étaient constantes sur la bande de fréquence simulée. Néanmoins cette bande

étant relativement étendue par rapport aux variations de permittivité des liquides,

il nous faut considérer un modèle numérique plus précis.

Figure 3.15 – Paramètres S11 mesurés de l’antenne alimentée par contact en pré-
sence de différents liquides diélectriques.

Notons également que quelques écarts peuvent être attribués à certains dé-

fauts géométriques de l’antenne. En effet, lors de sa fabrication, le composant su-

bit de fortes contraintes mécaniques notamment durant l’étape de laminage. Ces

contraintes peuvent jouer sur la planéité du composant, en particulier au niveau des

micro-canaux où la membrane a tendance à s’affaisser sous l’effet de la pression.

Cette diminution d’épaisseur au niveau des canaux peut provoquer une légère baisse

de fréquence.

Néanmoins, l’amplitude de la plage de reconfiguration de 11,6 GHz mesurée est
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très proche de celle simulée de 10,8 GHz.

Afin d’améliorer la précision du modèle numérique, une seconde simulation a

été faite a posteriori, à partir de résultats de caractérisation de certains liquides.

Cette caractérisation a été menée plus tard dans le temps et sera présentée plus loin

dans ce chapitre. Elle nous a permis notamment d’importer dans le modèle HFSS

de l’antenne les valeurs réelles mesurées de εliq et Tanδliq afin d’obtenir un modèle

précis et dépendant de la fréquence. La Figure 3.16 donne les coefficients de réflexion

de l’antenne obtenue par cette nouvelle simulation dans les cas de l’eau, du méthanol

et de l’éthanol. Nous n’avons en revanche pas pu effectuer de mesures sur l’acétone.

(a) Eau DI (b) Méthanol (c) Éthanol

Figure 3.16 – Paramètres S11 de l’antenne alimentée par contact. Comparaison
des courbes mesurées et simulées en utilisant les propriétés réelles des liquides dans
les cas de l’eau DI (a), du méthanol (b) et de l’éthanol (c).

Cette comparaison montre une bonne adéquation des courbes simulées et me-

surées. Les différentes fréquences de résonance sont très proches. On observe néan-

moins quelques disparités en amplitude. On admet donc que ce nouveau modèle

numérique permet une meilleure estimation du comportement réel de l’antenne qui

pourrait ainsi être optimisée à nouveau afin par exemple d’être mieux adaptée dans

le cas du méthanol.

3.3.4 Bilan

Ce premier prototype d’antenne micro-fluidique nous permet ainsi de dégager les

premières conclusions suivantes :

— Concernant la modélisation numérique de l’antenne, une attention particu-

lière doit être prêtée aux modèles des liquides. En effet, la variation de leur

permittivité en fonction de la fréquence est non négligeable dans les bandes
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considérées et doit être prise en compte. Le manque de données précises

concernant certains liquides comme par exemple l’acétone peut donc poser

quelques difficultés à établir une prévision des performances de l’antenne.

— La plage d’accord en fréquence mesurée de l’antenne atteint une ampli-

tude de 11,6 GHz soit un résultat très proche du résultat simulé (10,8 GHz).

Cet accord en fréquence représente donc une agilité de 51,3 % pour une

fréquence centrale de 22,6 GHz. Les fréquences de résonance obtenues pour

l’eau, l’éthanol et le méthanol sont très proches des fréquences fournies par

le modèle numérique.

— Quelques écarts subsistent notamment dans le bas de la plage de reconfigura-

tion. Ces différences sont dues à certains défauts géométriques en particulier

au niveau des micro-canaux où la membrane s’affaisse quelque peu sous la

pression mécanique exercée par l’opération de laminage.

— À cause de la nature des liquides testés, la durée de vie de l’antenne est limitée

car la colle utilisée pour fixer les tubes est attaquée en particulier par l’acé-

tone. Néanmoins la recherche de solutions pour l’acheminement des fluides

dans les canaux n’était pas parmi les objectifs de cette étude. L’intégration

de ces micro-canaux dans un système front-end complet pourra être étudiée

plus tard dans l’avancée du projet global mené par l’équipe MircTech.

Ce premier prototype d’antenne micro-fluidique présente l’avantage d’être extrê-

mement simple à mettre en œuvre tout en présentant un très bon potentiel d’accord

en fréquence. Même si nous n’avons pas eu l’opportunité d’en mesurer le rayonne-

ment, le modèle numérique prédit un gain et une efficacité relativement faibles ne

dépassant pas 1,78 dB et 27 % respectivement dans le meilleur des cas. Nous allons

tenter d’améliorer ces caractéristiques à travers un second prototype plus complexe

présenté dans la section suivante.

3.4 Antenne patch alimentée par fente

Dans cette section nous présentons une seconde version améliorée de l’antenne

micro-fluidique. Nous justifions les changements de structure ainsi que les modifi-

cations qu’ils entrainent en termes de fabrication. Nous présentons également une

caractérisation de ce nouveau prototype.

3.4.1 Conception

Pour l’élaboration du premier prototype alimenté par contact, nous avons favo-

risé la simplicité de conception et avons obtenu une large plage d’accord en fréquence
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au prix de performances radiatives relativement faibles. Nous tentons ici d’appor-

ter quelques améliorations afin d’augmenter ces performances. L’un des principaux

problèmes identifiés dans le cas de l’antenne microruban réside dans le fait que

l’adaptation entre l’antenne et sa ligne d’alimentation est fortement perturbée par

la présence de l’un des micro-canaux localisé au niveau de l’encoche.

Tout en conservant le format de l’antenne patch et d’une structure 3D à base

de LCP, nous avons donc choisi de modifier la méthode d’alimentation pour une

méthode de couplage par fente. Le modèle 3D de cette seconde antenne est présentée

Figure 3.17.

Figure 3.17 – Modèle 3D de l’antenne couplée par fente vu de dessus (en haut) et
de dessous (en bas).

Le dispositif est constitué d’un substrat supérieur sur lequel est métallisée l’an-

tenne et d’un substrat inférieur au dos duquel est métallisée la ligne d’alimentation.

Ces deux substrats sont séparés par le plan de masse et les micro-canaux, placés

sous l’antenne sont donc usinés dans le substrat supérieur constitué comme précé-

demment d’un cadre et d’une membrane. Dans cette configuration, le plan de masse

comporte une fente permettant un couplage magnétique entre l’antenne et sa ligne

d’alimentation qui sont donc situées de part et d’autre. Comme il s’agit d’un cou-

plage magnétique, la fente doit correspondre aux maxima de champ magnétique

dans la ligne et dans l’antenne. Elle se situe donc au centre du patch et à une dis-

tance de l’extrémité ouverte de la ligne équivalente à un quart de longueur d’onde.

Cela induit deux conséquences intéressantes pour le design de l’antenne :

— L’antenne et la ligne d’alimentation sont séparées et isolées par le plan de
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masse. Elle peuvent donc être optimisées de manière indépendante et donc

plus efficacement. En effet, cela nous permet d’utiliser un substrat plus fin

pour la ligne microruban et un substrat plus épais du coté de l’antenne et de

gagner ainsi en efficacité. Dans le cas précédent, ces deux éléments figuraient

sur le même substrat et donc un compromis devait être fait.

— Le couplage entre l’antenne et la ligne est magnétique. La fente dans le plan

de masse se situe donc au centre du patch, là où le champ magnétique est

maximum. Ainsi, l’adaptation de l’antenne à sa ligne n’est pas autant pertur-

bée par la présence des micro-canaux qu’elle ne l’était dans le cas précédent

de l’encoche.

Figure 3.18 – Dimension en µm de l’antenne couplée par fente : vue de dessus et
vue en coupe.

En contrepartie, la complexité du dispositif est accrue puisqu’il faudra aligner

désormais 3 couches de métallisation ainsi que l’usinage des micro-canaux. Tout

comme précédemment, un modèle numérique de l’antenne a été créé sous HFSS afin

d’en optimiser les dimensions. Celles-ci sont reportées Figure 3.18. Les métallisations

sont réalisées en cuivre (épaisseur 9 µm) et les substrats utilisés sont des substrats

de LCP (εLCP = 2, 98 et TanδLCP = 0, 004) ou équivalent. Dans un premier

temps, le modèle numérique utilisé pour les liquides reste inchangé par rapport à

précédemment à savoir que la permittivité εliq prend successivement les valeurs {4;

5,5; 15; 30} et le facteur de perte reste constant à une valeur de Tanδliq = 0, 2. Les

paramètres S11 ainsi obtenus sont représentés Figure 3.19.

La résonance de l’antenne évolue de 20,6 GHz pour εliq = 30 à 35,5 GHz pour

εliq = 4. L’antenne est globalement adaptée sauf pour les hautes valeurs de εliq.
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Figure 3.19 – Coefficient de réflexion de l’antenne pour différentes permittivités
du liquide : εliq = 4 ;5,5 ;15 ;30 et Tanδliq = 0, 2.

Par exemple, l’utilisation de l’eau pour cette antenne, simulée par le cas εr = 30 ne

parait pas possible. Nous estimerons donc que l’accord en fréquence n’est possible

qu’à partir de 23,6 GHz (εliq = 15) et que son amplitude est donc de 40 % pour

une fréquence centrale de 29,5 GHz. Cette plage d’accord est donc très similaire en

amplitude à l’antenne alimentée par contact. Les performances de rayonnement ont

également été étudiées. Le diagramme de radiation simulé est donné en Figure 3.20,

pour εliq = 4 et Tanδliq = 0, 2 à 35,5 GHz. Dans cette situation, le gain de l’antenne

est alors de 2,66 dB et l’efficacité radiative de 42 %. On remarque que le diagramme

est beaucoup moins perturbé dans son plan E que dans le cas de l’antenne alimentée

par contact. Le plan H lui reste très caractéristique et parfaitement symétrique.

Les paramètres de rayonnement pour les différentes situations simulées sont re-

groupés dans le Tableau 3.3. On remarque, comme précédemment que l’efficacité

diminue avec la fréquence mais reste néanmoins plus élevée que dans le cas de l’an-

tenne alimentée par contact.

Tableau 3.3 – Paramètres de rayonnement de l’antenne alimentée par fente dans
les différentes situations simulées.

Fres (GHz) Gmax (dB) Efficacité (%)

εr = 4 35,5 2,66 42
εr = 5, 5 32,8 1,58 39
εr = 15 23,6 0,90 30
εr = 30 20,6 0,87 27
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Figure 3.20 – Simulation du diagramme de rayonnement de l’antenne alimentée
par fente pour εliq = 4 et Tanδliq = 0, 2 à 35,5 GHz.

3.4.2 Fabrication

Tout comme précédemment, l’antenne alimentée par fente est fabriquée à par-

tir d’une succession de couches de LCP, de Duroid et de Bondply ajoutées l’une à

l’autre par des opérations de laminage. La composition de l’empilement est repré-

sentée Figure 3.21. Chaque couche est préalablement préparée. Les faces de cuivre

non désirées sont gravées dans l’acide nitrique puis les différents panneaux sont cou-

pés aux dimensions souhaitées du dispositif. La couche inférieure de LCP servira

de substrat pour la ligne d’alimentation. Les deux couches suivantes de Bonply et

de Duroid formeront le cadre des micro-canaux et les deux couches supérieures de

Bonply et de LCP constitueront la membrane permettant de les refermer. S’ensuit

un procédé de fabrication dont les étapes sont illustrées Figure 3.22. Sur cette fi-

gure, l’emplacement relatif des différents éléments n’est pas respecté. Les marques

d’alignement et les accès fluidiques sont éloignés de l’antenne et de sa ligne d’ali-

mentation comme on peut le voir sur la Figure 3.23. Notons aussi que ce procédé est

plus complexe que le précédent car il implique l’alignement de 3 couches métalliques

avec l’usinage des micro-canaux. La quatrième couche de cuivre (face supérieure du

Duroid) ne sert que de protection pour l’une des étapes de lamination.

Gravure du plan de masse : La première étape concerne la couche inférieure de

LCP qui constitue le substrat de la ligne d’alimentation. Sur sa face cuivrée

supérieure, les contours sont gravés dans une solution de FeCl3 puis des

marques d’alignements sont usinées par ablation au laser CO2 (étape 1). Ces

marques sont ensuite utilisées pour la mise en motifs du plan de masse et
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Figure 3.21 – Composition et préparation de l’empilement des différentes couches
pour la fabrication de l’antenne micro-fluidique alimentée par fente.

de la fente (étape 2). Un procédé classique de lithographie est utilisé. En

prévision de futurs accès fluidiques, deux ouvertures sont également gravées

dans le plan de masse à une distance suffisamment grande de l’antenne pour

ne pas en perturber le fonctionnement.

Ajout du cadre et usinage des micro-canaux : Des ouvertures sont usinées au

laser CO2 dans les couches de Bonply et de Duroid (étape 3). Comme au-

paravant, ces ouvertures sont de large diamètre car leur alignement sous la

presse est fait à la main. Le cuivre de la face supérieure de Duroid a été

conservé en vue de l’opération de laminage permettant de souder le cadre au

substrat inférieur. Ce laminage (étape 4) est réalisé suivant un mode opéra-

toire identique à celui évoqué au paragraphe 3.3.2 puis cette face de cuivre

de protection est entièrement gravée. Les marques d’alignement deviennent

alors visibles par le dessus de l’échantillon et sont utilisées afin d’usiner les

micro-canaux (étape 5). Lors de cette étape d’ablation laser, le cuivre du

plan de masse n’est pas attaqué et protège donc le substrat inférieur sauf aux

endroits prévus pour les accès fluidiques. Ces futurs accès aux micro-canaux

sont donc pratiqués dans le substrat inférieur durant cette étape d’ablation.

Ajout de la membrane : Des couches supplémentaires de Bondply et de LCP

sont ensuite ajoutées en guise de membrane pour refermer les micro-canaux.

Le procédé est identique à l’étape précédente. Des ouvertures sont pratiquées

dans les deux couches supérieures (étape 6) qui sont ensuite soudées par une

seconde opération de laminage (étape 7).

Mise en motifs de l’antenne et de la ligne d’alimentation : Une fois l’empi-

lement complet réalisé, les contours du dispositif sont gravés de part et d’autre

afin que les marques d’alignement soient visibles par les face inférieure et su-

périeure. Elles sont ensuite utilisées pour la mise en motif de l’antenne patch

sur la face supérieure et de la ligne d’alimentation sur la face inférieure (étape

8). Là encore, c’est un procédé classique de lithographie qui est utilisé avec

une gravure dans une solution de FeCl3.
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Figure 3.22 – Procédé de fabrication par étape de l’antenne patch micro-fluidique
alimentée par fente.

Ajout des accès micro-fluidiques : Lors de la précédente étape de gravure, les

accès aux micro-canaux par la face inférieure du composant sont ouverts. On

colle donc enfin sur ces accès les deux tubes qui permettront d’acheminer les

liquides vers l’antenne (étape 9).

La Figure 3.23 montre les faces arrière et avant de deux prototypes. Sur la face

arrière on aperçoit la ligne d’alimentation ainsi que les accès micro-fluidiques sur

lesquels seront collés les tubes. Sur la face avant on aperçoit les ouvertures sur les

marques d’alignement ainsi que l’antenne patch. On remarque également que la

forme des canaux est visible par la face avant. En effet, la forte pression mécanique

exercée sur l’échantillon lors de la seconde opération de laminage fait que les couches

supérieures constituant la membrane en prennent légèrement la forme créant ainsi

quelques défauts de planéité. Plusieurs échantillons ont ainsi été fabriqués puis ca-

ractérisés en réflexion par une mesure de leur paramètre S11.

3.4.3 Mesures

Après la fabrication de plusieurs antennes, celles ci ont été caractérisées par

des mesures sous pointes selon une procédure semblable à celle utilisée pour la
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Figure 3.23 – Prototypes d’antennes micro-fluidiques alimentées par fente.

caractérisation des antennes alimentées par contact. Le banc de mesure est présenté

Figure 3.24. Les liquides sont introduits successivement par une seringue dans les

tubes pour être acheminés dans les micro-canaux de l’antenne puis évacués dans

un bécher. La mesure des coefficients de réflexion de l’antenne est alors effectuée à

l’aide d’un analyseur de réseau.

Figure 3.24 – Banc de mesure de l’antenne micro-fluidique alimentée par fente.

A l’inverse d’une antenne microruban alimentée par contact, le patch de l’antenne

et sa ligne d’alimentation ne figurent pas sur la même face du dispositif. Afin de

pouvoir poser les pointes sur l’accès coplanaire de la ligne, il est donc nécessaire

de retourner l’antenne dont la direction principale de rayonnement pointera donc

vers le bas. Nous avons ainsi créé un support permettant de soutenir l’antenne sans

en perturber le rayonnement. Afin d’éviter des réflexions parasites, un matériau

absorbant est également placé sur la plateforme de la station de mesure.

La Figure 3.25 donne les paramètres S11 mesurés dans les cas de l’eau, de l’étha-

nol et du méthanol. L’acétone n’a pas été testée volontairement afin de prévenir

la détérioration du dispositif. On observe ainsi deux résonances distinctes à 24 et

30 GHz respectivement pour le méthanol et l’éthanol. Comme anticipé, la mesure en

présence d’eau montre une très faible résonance à 17,5 GHz. En considérant unique-

ment les courbes de l’éthanol et du méthanol, la variation de fréquence de résonance

correspond à 22 % pour une fréquence centrale de 27 GHz contre 25 % dans le cas

de figure équivalent simulé.

Comme dans le cas précédent de l’antenne alimentée par contact, nous avons ef-
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Figure 3.25 – Paramètres S11 mesurés de l’antenne alimentée par fente en présence
de différents liquides diélectriques.

fectué une seconde simulation en prenant en compte les variations réelles de permit-

tivité des liquides en fonction de la fréquence. La comparaison entre les courbes me-

surées et celles issues de cette nouvelle simulation est présentée Figure 3.26. Comme

précédemment, on constate une bonne adéquation en termes de fréquence et de fortes

disparités en matière d’amplitude. Ces disparités d’amplitude sont principalement

dues aux difficultés rencontrées pour obtenir la convergence du calcul numérique

en particulier dans le cas du méthanol. Quant aux différences de fréquences, elles

peuvent être facilement provoquées lors de la fabrication de l’antenne par des dé-

fauts d’alignement ou par les défauts de planéité causés par l’opération de laminage

de la membrane. Dans ce dernier cas, l’enfoncement de la membrane dans les micro-

canaux est d’autant plus important que ceux-ci sont plus larges que dans le cas de

l’antenne alimentée par contact.

3.4.4 Bilan et conclusion

Nous avons donc conçu et fabriqué un nouveau prototype d’antenne micro-

fluidique accordable en fréquence. En ne considérant que deux liquides, l’éthanol

et le méthanol, la plage d’accord atteint 6 GHz soit une agilité de 22 % pour une

fréquence centrale de 27 GHz. Cette agilité est donc inférieure à celle obtenue précé-

demment dans le cas de l’antenne alimentée par contact. Néanmoins, elle est obte-

nue en se passant de l’utilisation de l’acétone qui détériore l’antenne et de l’eau DI

qui, bien qu’augmentant la plage de permittivité disponible présente de trop fortes

pertes diélectriques. Comme nous l’avions espéré, les performances de rayonnement
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Figure 3.26 – Paramètres S11 de l’antenne alimentée par fente : comparaison
des courbes mesurées et simulées en prenant en compte les variations réelles de
permittivité des liquides.

de l’antenne prédites par simulation sont améliorées. Le gain de l’antenne, obtenu

par simulation est compris entre 1,58 et 2,66 dB dans toutes les situations contre

un maximum de 1,78 dB dans le cas de l’antenne alimentée par contact. L’efficacité,

elle, est comprise entre 39 et 42 % contre un maximum de 28 % précédemment.

Nous avons donc démontré le potentiel intéressant d’une solution micro-fluidique

comme mécanisme de reconfiguration. La grande agilité en fréquence des antennes

fabriquées valide ainsi l’objectif que nous nous étions fixé au paragraphe 3.1.3. Plu-

sieurs perspectives se dégagent de cette étude :

Conception : La solution d’alimentation par fente a permis d’augmenter l’effi-

cacité et donc le gain de l’antenne. Néanmoins il reste difficile de conserver

une bonne adaptation de l’antenne sur toute sa plage de reconfiguration. En

effet, dans le cas d’une ligne ouverte, le maximum de champ magnétique est

atteint à une distance d’un quart de longueur d’onde de son extrémité ce qui

oblige à placer la fente à une distance dépendant de la fréquence. La condition

de couplage optimale n’est donc pas remplie sur une large bande. Afin de pa-

lier à ce problème, nous envisageons de fermer la ligne d’alimentation par un

via qui produirait ainsi un court-circuit. Dans ce cas, le maximum de champ

magnétique serait obtenu à l’extrémité de la ligne. La condition de couplage

serait donc satisfaite en plaçant la fente à cette extrémité et serait conservée

quelle que soit la fréquence. Le patch, lui, resterait centré par rapport à la

fente.

Simulation : Contrairement aux matériaux solides couramment rencontrés, la
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permittivité des liquides varie de façon conséquente en fonction de la fré-

quence. Afin d’obtenir un modèle numérique précis, il convient donc de prendre

en compte cette dépendance. Nous avons par conséquent choisi de mener une

campagne de caractérisation de certains liquides, présentée dans la section

suivante. Les valeurs mesurées ont ensuite été injectées dans le modèle nu-

mérique afin d’en améliorer la précision. Malgré cela, quelques différences

subsistent entre les courbes simulées et les courbes mesurées, en particulier

en matière d’amplitude.

Liquides diélectriques : Outre le manque de certaines données concernant les

liquide polaires utilisés, en particulier l’acétone, nous manquons d’informa-

tions concernant les liquides apolaires à faible permittivité (ε < 4). Pourtant,

leur utilisation permettrait d’augmenter l’agilité en fréquence déjà obtenue

en exploitant des fréquences plus élevées. Là encore, nous apportons des élé-

ments de réponse dans la section suivante concernant la caractérisation de

liquides diélectriques.

Fabrication : Le développement et la mise en œuvre des différents procédés de

fabrication n’a pas rencontré de problème majeur. Les antennes ainsi conçues

sont robustes et les liquides sont correctement encapsulés de manière imper-

méable. Les matériaux utilisés sont relativement peu chers et leurs techniques

de fabrication bien maitrisées au niveau industriel. Seuls quelques défauts de

planéité sont encore à améliorer. L’une des idées mises en avant serait d’uti-

liser un matériau de transition pour remplir les micro-canaux après usinage.

Ainsi, lors des opérations de laminage, ce matériau maintiendrait la mem-

brane et l’empêcherait de se déformer sous l’effet de la pression mécanique.

Après laminage et une fois les canaux refermés par la membrane, il faudrait

toutefois pouvoir retirer ce matériau. En ce sens, certaines résines pourraient

être de bonnes candidates car elles sont facilement évacuées par des solvants

adaptés.

Mesures de gain et efficacité : Aucune mesure de rayonnement n’a été effec-

tuée sur les antennes. Outre l’agilité fréquentielle, nous ne pouvons donc pas

conclure sur leurs performances réelles. Ce point reste pourtant le principal

objet d’amélioration. Afin d’améliorer le gain et l’efficacité de ces antennes,

de nouvelles améliorations de conception pourront être imaginées mais l’uti-

lisation de liquides à faibles pertes reste l’élément décisif. La clé de cette

technologie micro-fluidique réside donc dans l’étude et dans la synthèse éven-

tuelle de fluides ou liquides diélectriques mieux adaptés.
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3.5 Caractérisation des liquides diélectriques

Comme nous l’avons vu à plusieurs reprises, le choix des liquides à utiliser dans le

fonctionnement de dispositifs hybrides micro-ondes / micro-fluidiques est essentiel.

Nous avons donc choisi de mener notre propre campagne de caractérisation de ces

liquides.

L’étude des propriétés diélectriques des matériaux est un sujet largement traité

dans la littérature. Néanmoins les données précises concernant les liquides sont

éparses et parfois incomplètes en particulier dans la gamme des hyperfréquences

et pour les solvants peu communs.

En effet, la permittivité est une grandeur qui dépend de plusieurs paramètres,

notamment la fréquence et la température. À basse fréquence cette variation est mi-

nime et l’on considère une valeur de permittivité statique εs tandis ce que la valeur

asymptotique haute est notée ε∞. Entre ces deux valeurs, plusieurs phénomènes de

relaxation se produisent et se traduisent par une décroissance rapide de la permitti-

vité. Il est donc primordial d’identifier ces mécanismes de relaxation car ils impactent

fortement la permittivité des liquides dans la gamme des radio-fréquences.

Dans cette section nous présenterons les différentes techniques traditionnellement

employées. Nous présenterons ensuite nos propres mesures effectuées sur un panel

de solvants polaires, apolaires ainsi que sur certains polymères ultra souples.

3.5.1 Méthodes de caractérisation

Plusieurs modèles permettent de décrire les phénomènes de relaxation diélec-

trique parmi lesquels figurent les modèles de Debye, Cole-Cole et Cole-Davidson.

Ces modèles nécessitent néanmoins de nombreuses mesures afin de déterminer pour

chaque matériau les paramètres d’équation correspondants. Plusieurs travaux de ca-

ractérisation ont donc été entrepris au fil des années, notamment sur les solvants les

plus communs. Ces travaux fournissent des données parfois éparses dont la fiabilité

est tributaire à la fois de la méthode de mesure utilisée mais aussi de la fiabilité et

de la précision des équipements employés.

En effet, il existe de nombreuses techniques permettant la détermination de la

permittivité complexe de matériaux. Elles sont réparties en 4 types, selon la mesure

effectuée. Il peut s’agir de mesures de capacité, de transmission, de résonance ou

bien de réflexion. Toutes ne sont cependant pas adaptées aux mêmes situations. La

fréquence, la largeur de bande, l’aspect du matériaux (solide, liquide, couche mince),

sa permittivité et son facteur de perte diélectrique fort ou faible rendront telle ou

telle technique plus ou moins adaptée.
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Les mesures de capacité

Cette méthode consiste à mesurer la capacité d’un échantillon placé entre deux

électrodes. Elle n’est utilisée qu’à basse fréquence principalement pour la caractéri-

sation diélectrique d’huiles d’isolation [167, 168].

Les mesures de transmission

En caractérisant la propagation d’ondes au travers du matériau à caractériser, il

est possible d’en déterminer la permittivité. Dans le cas de solides, cette technique

est relativement simple à mettre en place par le biais de lignes de transmissions

microrubans ou coplanaires dont on mesure le temps de trajet et les pertes. Cresson

et al. ont par exemple utilisé cette méthode pour une caractérisation très large bande

du PDMS (de 1 à 220 GHz) [132]. Dans le cas de liquides, cette technique est plus

difficiles à mettre en œuvre car il faut recourir à des structures plus complexes

d’encapsulation dans des cavités ou des micro-canaux. Il y a donc forcement la

présence de matériaux solides à prendre en compte dans la mesure, ce qui rend les

calculs d’extraction plus complexes [166]. À noter que la précision de ces calculs est

très dépendante de la précision des mesures géométriques de ces structures qui sont

souvent réalisées à base de matériaux souples comme le PDMS ou le LCP. Mateu et

al. [169] ainsi que Schwartz et al. [170] ont étudié de telles méthodes et revendiquent

des erreurs de mesure inférieures à 9 % jusqu’à 40 GHz.

D’autres méthodes en transmission plus adaptées aux liquides ont également

fait leurs preuves comme la méthode des ondes progressives [151, 163]. Deux ondes

cohérentes, dont l’une traverse une épaisseur connue de liquide à caractériser, sont

traitées par un système d’interférométrie. Cette méthode permet une détermination

indépendante et précise de la longueur d’onde et du facteur d’atténuation dans le

matériaux mais nécessite une installation complexe.

Une autre méthode consiste à mesurer les paramètres S d’un guide d’onde empli

du liquide à caractériser [171]. Cette méthode large bande est idéale pour la me-

sure de matériaux à faibles pertes. Bien que plus simple à mettre en œuvre que

la méthode d’interférométrie, elle nécessite tout de même la construction d’un sys-

tème de mesure dédié (guide d’onde, solutions de scellement) et l’optimisation d’un

algorithme d’extraction adapté.

Les mesures de résonances

En mesurant le comportement de résonateurs il est également possible d’estimer

la permittivité d’un matériau. Thompson et al. utilisent par exemple des résonateurs

à anneaux en technologie microruban ainsi que des résonateurs à cavité pour la
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caractérisation du LCP de 20 à 110 GHz [133]. Les résonateurs à cavité sont les plus

largement utilisés, aussi bien pour les solides que pour les liquides et fournissent des

mesures assez fines. Cette méthode nécessite néanmoins une préparation minutieuse

des échantillons à mesurer et n’est pas large bande puisque la permittivité n’est

extraite que pour un nombre discret de fréquences correspondant aux différentes

résonances. De plus cette méthode n’est pas adaptée aux matériaux à fortes pertes.

Les mesures de réflexion

Une dernière méthode consiste à mesurer le signal réfléchi d’une onde envoyée sur

le matériau à caractériser. Pour ce faire, on utilise un guide d’onde dont l’extrémité

ouverte aboutit sur l’échantillon. On parle alors de sonde open-ended [172, 173]. Cette

méthode est particulièrement adaptée pour les matériaux liquides car elle nécessite

une surface de contact parfaite entre la sonde et le matériau. Il suffit donc d’immerger

la sonde.

Choix de la méthode

Parmi les différentes techniques évoquées, nous avons écarté la méthode capaci-

tive trop basse fréquence ainsi que les mesures de résonateur qui ne sont pas large

bande. La méthode de transmission dans un guide d’onde ainsi que la méthode de

réflexion semblent ainsi les plus adaptées. La première présente l’avantage d’être

compatible avec une large gamme de matériaux, qu’ils présentent de fortes ou de

faibles pertes diélectriques [171] mais nécessite une installation minutieuse pour

sceller les liquides dans les guides d’ondes puis l’élaboration d’un algorithme d’ex-

traction approprié. Dans un premier temps nous avons par conséquent opté pour la

mesure en réflexion grâce à une sonde coaxiale open-ended. Cette méthode permet

une caractérisation très simple et large bande et est particulièrement adaptée aux

liquides et matériaux souples en général. De plus, elle est simple à mettre en œuvre

grâce à la présence sur le marché de plusieurs sondes prêtes à l’emploi.

3.5.2 Banc de mesure et calibrage

Dans notre cas, c’est la sonde coaxiale DAK-1.2E de la société SPEAG [174] qui

est utilisée pour la mesure. Elle permet un caractérisation très large bande de 5 à

67 GHz et sa sensibilité permet a priori de caractériser de nombreux échantillons :

1 < εr < 200 et 10−3 < Tanδ < 10. La principale limitation reste la limite basse de

mesure de Tanδ qui pourrait ne pas permettre la bonne caractérisation des liquides

présentant les pertes diélectriques les plus faibles. Cette limitation, intrinsèque à la

méthode devrait cependant être acceptable car elle correspond, en ordre de grandeur,
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au facteur de perte minimal que nous visons à étudier dans le cadre des solvants

apolaires.

Le banc de mesure utilisé pour la caractérisation est représenté Figure 3.27.

Nous utilisons un analyseur de réseau vectoriel Agilent E8361A (1) relié par un

câble coaxial (2) à la sonde (3) qui est immergée dans le liquide à caractériser (4).

Une simple mesure du paramètre de réflexion S11 est suffisante. Un thermomètre

(5) permet de contrôler la stabilité de la température de l’échantillon. L’analyseur

est directement relié à un ordinateur et les données sont traitées à la volée par un

logiciel dédié (6) pour fournir en temps réel la permittivité mesurée.

Figure 3.27 – Banc de caractérisation diélectrique utilisant la sonde coaxiale DAK-
1.2E [174].

La sonde est calibrée par trois mesures de référence : un ouvert, un court-circuit

et une charge de référence c’est à dire la mesure d’un liquide connu (eau DI). Le

court circuit est établi grâce à un kit (7) permettant de plaquer convenablement une

bande de cuivre ou d’or à l’extrémité de la sonde. La qualité du court-circuit est

mesuré par un multimètre (8). Une plaque chauffante (9) est éventuellement utilisée

pour des mesures à différentes températures.

En mesurant l’amplitude et le déphasage du signal réfléchi, le logiciel est capable

d’extraire la permittivité complexe ε∗r = ε′r−jε′′r du matériau sous test sous condition

que celui-ci soit d’un volume suffisamment grand pour être considéré comme un

demi espace infini. Dans notre cas, nous utilisons des bécher de 6 cm de diamètre

et de 10 cm de profondeur. Cette condition est importante à satisfaire car dans le

cas d’échantillons pas assez larges ou de matériaux à trop faibles pertes, le signal

risque d’être réfléchi en partie par le récipient du liquide faussant ainsi la mesure

et dégradant sa précision. Notons que par soucis de clarté, nous présenterons les

résultats sous forme de deux courbes représentant la permittivité réelle εr = ε′r
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d’une part et le facteur de perte Tanδ = ε′′r/ε
′
r d’autre part.

Enfin, nous avons remarqué que le calibrage avait tendance à dériver au cours

des mesures. Il s’est avéré nécessaire de le réajuster fréquemment soit par une simple

mesure d’un circuit ouvert soit en refaisant un calibrage complet. Nous avons donc

utilisé un échantillon témoin de PDMS pour nous assurer de la cohérence des diffé-

rents calibrages effectués ainsi que de la bonne répétabilité des mesures. Cet échan-

tillon est un cylindre de 5 cm de diamètre et de 2 cm d’épaisseur. Ainsi, sept mesures

de cet échantillon de PDMS, issues de sept calibrages différents, ont été réalisées. La

Figure 3.28 représente les valeurs moyennes obtenues pour εr et Tanδ. L’écart type

moyen pour εr est de 1 % et ne dépasse jamais 1,34 % ce qui montre la bonne répé-

tabilité des mesures. Les mesures de Tanδ en revanche sont un peu moins précises.

L’écart type moyen obtenu est de 10 % et atteint parfois jusqu’à 20 %. Le Tableau 3.4

compare ces résultats à différentes valeurs trouvées dans la littérature. Il permet de

confirmer une mesure précise de la permittivité. En revanche les valeurs du facteur

de perte Tanδ sont assez éparses. Dans le cadre de solvants polaires présentant de

fortes pertes nous pouvons ainsi espérer des mesures de bonne précision.

Figure 3.28 – Caractérisation d’un échantillon témoin de PDMS : permittivité
diélectrique εr et facteur de perte Tanδ à température ambiante (21 ◦C).
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Tableau 3.4 – Comparaison des propriétés diélectriques εr (Tanδ) du PDMS avec
les travaux de Cresson et al. [132] et Farcich et al. [175].

Fréquence 5 GHz 40 GHz 65 GHz

Ce travail 2,79 (0,030) 2,64 (0,031) 2,62 (0.030)
Cresson et al. 2,77 (0,054) 2,68 (0,044) 2,63 (0.044)
Farcich et al. 2,8 (0,016) 2,75 (0,045)

3.5.3 Caractérisation de solvants polaires

La première catégorie de solvants que nous souhaitons caractériser est celle des

solvants polaires.

L’eau dé-ionisée (DI) est évidement le liquide le plus étudié dans la littérature.

On peut citer en particulier les travaux de Kaatze et al. qui ont employé une méthode

d’ondes progressives pour une caractérisation complète de 0 à 50 ◦C et de 1,1 à

57 GHz [151]. W. J. Ellison recueille également la majorité des données disponibles

et propose un modèle numérique pour la permittivité complexe de l’eau de 0 à 100 ◦C,

de 0 à 25 THz. D’autres solvants polaires comme l’éthanol, le méthanol, le propan-

1-ol et le propan-2-ol ont aussi fait l’objet d’études. Barthel et al. ont mesuré et

interprété les mécanismes de relaxation pour ces 4 liquides polaires protiques en

employant également la méthode des ondes progressives de 0,95 à 89 GHz à 25 ◦C

[163, 176]. Gregory et Clarke fournissent également des modèles de référence pour

ces liquides auxquels s’ajoutent le butan-1-ol, diméthylsulphoxyde and l’éthanediol

de 10 à 50 ◦C et jusqu’à 5 GHz.

Dans le cadre de notre étude, nous nous intéressons en particulier aux solvants

utilisés lors des tests des antennes agiles en fréquence présentées dans les deux sec-

tions précédentes à savoir l’éthanol et le méthanol auxquels nous ajouterons égale-

ment le propan-2-ol (ou isopropanol). Ces 3 alcools sont souvent utilisés et facilement

disponibles dans les environnements de salle blanche notamment. L’acétone n’étant

pas compatible avec les matériaux constituant la sonde, nous n’avons pas pu effec-

tuer de mesure. Quant à l’eau DI, il s’agit du liquide de référence que nous utilisons

pour le calibrage de la sonde et ne peut donc pas être considéré comme un liquide

mesuré. Le logiciel de mesure comprend donc des valeurs cibles pour les propriétés

diélectriques de l’eau DI. Ces propriétés cibles sont fournies Figure 3.29.

Mesure à température ambiante (21 ◦C)

La mesure la plus directe que nous pouvons effectuer est la mesure à température

ambiante. Qu’il s’agisse des salles blanches ou des laboratoires de caractérisation,

nous travaillons le plus souvent sous atmosphère contrôlée où règne une tempéra-

ture stable de 21(± 0,5) ◦C. Cette température est vérifiée en permanence lors des
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Figure 3.29 – Permittivité diélectrique et facteur de perte de l’eau à 21 ◦C. Mesure
de référence servant au calibrage de la sonde.

mesures.

La Figure 3.30 donne les mesures de la permittivité et du facteur de perte obte-

nues pour le propan-2-ol, l’éthanol et le méthanol à température ambiante (21 ◦C).

Comme attendu pour des solvants polaires, ces alcools présentent de relativement

fortes permittivités. Entre 15 et 67 GHz la permittivité du méthanol décroit de 6

et 4,6 alors que celle du propan-2-ol reste comprise entre 3 et 2,7. L’éthanol consti-

tue un liquide intermédiaire. Bien que relativement élevées par rapport à d’autres

catégories de liquides, ces permittivités sont tout de même bien plus faibles que les

permittivités statiques des liquides considérés. En effet, la plage des mesures effec-

tuées se situe juste après une forte décroissance des valeurs de εr causée par des

phénomènes de relaxation que nous avions déjà observés Figure 3.8 page 125.

Malgré tout, la permittivité élevée de ces liquides est intéressante dans le cadre

des dispositifs agiles en fréquence présentés dans ce chapitre car ils définissent la

borne basse de la plage d’accord obtenue. En effet, plus la permittivité des liquides

utilisés est grande et plus la fréquence de fonctionnement des composants diminue.

En contrepartie nous remarquons également que les facteurs de perte sont également

relativement élevés et peuvent atteindre jusqu’à 1,08 dans le cas du méthanol. Au

delà de 20 GHz, ces facteurs de perte sont compris entre 0,14 et 0,76 ce qui, nous

l’avons vu, impacte considérablement les performances RF des composants utilisant

ces liquides.

Dépendance à la température

Outre les mesures à température ambiante, il est intéressant de considérer la

dépendance en température des propriétés diélectriques des liquides. En effet, notre

but est de les utiliser au sein de dispositifs hautes puissances pour lesquels la gestion

de la chaleur constitue un enjeu important. Il est donc naturel de vérifier les varia-
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Figure 3.30 – Permittivité diélectrique et facteur de perte du propan-2-ol, de
l’éthanol et du méthanol en fonction de la fréquence à 21 ◦C.

tions de permittivité entrainées par un changement de température afin de pouvoir

en anticiper les effets sur le fonctionnement de ces dispositifs.

Afin d’effectuer des mesures à diverses températures, les échantillons sont préa-

lablement placés dans un réfrigérateur afin d’être refroidis. Une fois le calibrage de

la sonde effectué à température ambiante, celle-ci est immergée dans le liquide à ca-

ractériser qui est ensuite chauffé progressivement au moyen d’une plaque chauffante.

Étant donnée la nature très volatile des alcools considérés, nous avons limité la plage

de température de 14 à 25 ◦C. Les Figures 3.31, 3.32 et 3.33 donnent ainsi les carac-

téristiques mesurées à différentes températures pour le propan-2-ol, l’éthanol et le

méthanol respectivement. Sur chacune de ces courbes, nous avons également ajouté

comme référence de comparaison les courbes mesurées auparavant à température

ambiante et fournies Figure 3.30.

Dans les cas de l’éthanol et du méthanol, on remarque une très bonne corrélation

entre les courbes mesurées à 21 ◦C lors de cette expérience et les courbes de référence

mesurées auparavant à cette même température. Dans le cas du propan-2-ol, la

mesure n’a pas été faite à 21 ◦C. En considérant tout de même que cette courbe

devrait être très proche de celle à 20 ◦C, on peut tout de même constater une

relativement bonne corrélation.

De ces courbes, nous déduisons également qu’une augmentation de la tempé-

rature se traduit par une augmentation globalement uniforme de εr et Tanδ. On

remarque néanmoins quelques oscillations autour de 20 GHz en particulier pour

les courbes de permittivité et ce quel que soit le liquide. Ce phénomène, considéré

comme parasite, est attribué à la sonde. En effet, celle-ci consiste en un guide d’onde

en métal inoxydable rempli en partie d’un matériau diélectrique (ECCOSTOCK R©
0005) dont le comportement est susceptible d’évoluer également avec la température.
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Or les variations de température ne sont pas prises en compte par le logiciel qui ne

considère que la température de calibrage. Cela explique notamment que les courbes

mesurées aux températures proches de la température de calibrage soient moins ou

pas affectées. Les mesures de Tanδ ne semblent pas affectées par ce phénomène.

Tableau 3.5 – Comparaison des propriétés diélectriques εr (Tanδ) de l’éthanol et
du méthanol à 5 GHz avec deux séries de valeurs fournies par Gregory et Clarke
[177].

Éthanol Méthanol
Température 15 ◦C 20 ◦C 25 ◦C 15 ◦C 20 ◦C 25 ◦C

Ce travail
4,66 4,91 5,21 11,25 12,12 13,14

(0,68) (0,73) (0.78) (1,03) (0,98) (0.92)

Transmission cell∗
4,91 5,01 5,13 11,68 12,43 13,25

(0,67) (0,72) (0.78) (1,00) (0,97) (0.93)

Best fit model∗∗
5,00 5,08 5,22 11,61 12,42 13,23

(0,66) (0,71) (0.76) (1,00) (0,96) (0.92)
∗ Mesures obtenues à partir d’une cellule de transmission de longueur 14 mm
∗∗ Modèles déduits de différentes mesures : Debye-Γ pour l’éthanol et Single-
Debye pour le méthanol

Nous avons ensuite comparé les valeurs obtenues à 5 GHz pour l’éthanol et le

méthanol avec les valeurs fournies par Gregory et Clarke [177]. Cette comparaison

est fournie dans le Tableau 3.5. Elle confirme la très bonne précision des mesures

de Tanδ quelle que soit la température. À 20 ◦C, on obtient également des résultats

très proches en termes de permittivité. En revanche la variation mesurée de εr avec

la température est plus importante que celle constatée Gregory et Clarke. Nous

attribuons cet écart de variation aux défauts de la sonde causés par sa mauvaise

tenue aux variations de température.

Le but de cette expérience étant d’estimer une variation des propriétés diélec-

triques des liquides, nous présentons tout de même dans le Tableau 3.6 les variations

relatives ∆εr et ∆Tanδ résultant d’une variation de température de ± 5 ◦C autour

de 20 ◦C. Nous calculons cette variation aux bornes de la plage de mesure soit 5 et

67 GHz ainsi qu’à 45 GHz, là où les courbes ne semblent pas affectées par les on-

dulations parasites mentionnées auparavant. Nous remarquons que globalement, le

propan-2-ol, ayant le εr le plus faible est le solvant le plus affecté par la température

alors que le méthanol, ayant le εr le plus élevé est le solvant le plus stable. On note

aussi de plus importantes variations à 5 GHz, d’une part à cause des phénomènes

parasites de la sonde et d’autre part car l’on est proche des fréquences de relaxation

des trois alcools, en particulier celle du méthanol. À 45 et 67 GHz, les variations

sont moins importantes et ne dépassent pas 2,8 %.
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Figure 3.31 – Permittivité diélectrique et facteur de perte du propan-2-ol à dif-
férentes températures, comparaison avec les courbes mesurées à température am-
biante.

Figure 3.32 – Permittivité diélectrique et facteur de perte de l’éthanol à différentes
températures, comparaison avec les courbes mesurées à température ambiante.

Figure 3.33 – Permittivité diélectrique et facteur de perte du méthanol à différentes
températures, comparaison avec les courbes mesurées à température ambiante.

153 / 200



3. Contrôle des dimensions électriques : reconfiguration fluidique

Tableau 3.6 – Mesures des variations relatives maximales ∆εr et ∆Tanδ (%)
causées par une variation de ± 5 ◦C autour de 20 ◦C.

Propan-2-ol Éthanol Méthanol
Fréquence ∆εr ∆Tanδ ∆εr ∆Tanδ ∆εr ∆Tanδ

5 GHz 6,6 13,6 6,2 6,2 8,4 5,7
45 GHz 2,8 9,3 1,2 4,9 0,9 3,9
67 GHz 2,42 9,1 1,0 4,5 0,5 3,7

En conclusion, nous nous baserons sur les mesures à 45 GHz pour estimer l’impact

de la température sur le fonctionnement de composant RF. Ainsi, à 45 GHz et 20 ◦C,

une variation de température de 5 ◦C entraine une variation de la permittivité du

propan-2-ol inférieure à 2,8 %. En utilisant le modèle numérique de l’antenne patch

alimentée par fente décrite dans la section précédente nous avons déterminé par

simulation que ce changement de température entrainerait une variation de fréquence

inférieure à 0,9 %.

Mélanges binaires

Enfin, nous avons également souhaité mesurer la permittivité de mélanges bi-

naires des alcools caractérisés précédemment. Cette étude est intéressante dans le

cadre des dispositifs RF conçus précédemment car leur fréquence de fonctionnement

dépend de la permittivité du liquide dont ils sont remplis. Ainsi, nous justifierons

qu’il est possible de cibler les fréquences d’utilisation désirées en synthétisant faci-

lement le liquide de permittivité adéquat. La caractérisation de certains mélanges

binaires sont disponibles dans la littérature. Bao et al. utilisent une sonde coaxiale

open-ended pour déterminer la permittivité complexe de mélanges binaires d’étha-

nol, de méthanol et d’eau DI de 200 MHz à 26,5 GHz [164]. Tidar et al. utilisent

une méthode similaire pour la caractérisation du mélange hexan-1-ol / propen-1-ol

[178]. Dans notre cas, nous étudierons les mélanges binaires à base de propan-2-ol,

d’éthanol et de méthanol.

Dans le cas du propan-2-ol, de l’éthanol et du méthanol, nous avons effectué des

mesures à température ambiante (21 ◦C) pour différentes concentration de mélanges

binaires. Les mesures obtenues pour les mélanges de propan-2-ol / éthanol, d’éthanol

/ méthanol et de propan-2-ol / méthanol sont représentées Figures 3.34, 3.35 et 3.36

respectivement.

Ces mesures confirment bien qu’il est possible d’obtenir facilement un liquide

possédant n’importe quelle permittivité comprise entre les valeurs de εr minimale et

maximale des liquides utilisés.

Suite à cette étude sur des solvants polaires communs, nous nous intéresserons
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Figure 3.34 – Permittivité diélectrique et facteur de perte de mélanges binaires
de propan-2-ol et d’éthanol en différentes concentrations à température ambiante
(21 ◦C).

Figure 3.35 – Permittivité diélectrique et facteur de perte de mélanges binaires
d’éthanol et de méthanol en différentes concentrations à température ambiante
(21 ◦C).

Figure 3.36 – Permittivité diélectrique et facteur de perte de mélanges binaires
de propan-2-ol et de méthanol en différentes concentrations à température ambiante
(21 ◦C).
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ensuite aux solvants apolaires, à la permittivité et au facteur de perte plus faible.

3.5.4 Liquides apolaires

Dans la litérature, il est possible de trouver la caractérisation de quelques

solvants apolaires. Néanmoins ces travaux sont généralement effectués à des fré-

quences basses car les applications visées concernent plutot l’électronique de puis-

sance comme par exemple l’isolation de systèmes électriques de haute puissance. Des

méthodes de caractérisation par mesure de capacité sont utilisées par Bartnikas pour

l’étude d’huiles minérales et de fluides siliconés de 30 Hz à 100 MHz [167] puis par

Timoshkin et al. pour 3 autres huiles de 1 KHz à 150 MHz [168] mais peu d’études

ont été faites dans la gamme des micro-ondes.

Mesures à température ambiante

A l’inverse des solvants polaires étudiés précédemment, les liquides apolaires se

caractérisent par des permittivités relatives plus faibles (2 < εr < 2.8 sur la plage

mesurée) et présentent également des facteurs de pertes bien plus intéressants en

termes de performances RF (Tanδ < 0.06). Parmi cette famille de liquides, nous

avons retenu :

— Deux huiles développées pour l’isolation électrique : les huiles MIDEL EN

et MIDEL 7131.

— Deux huiles hydrotraitées communément utilisées dans la vie de tout les

jours : un lubrifiants au silicone et une huile multi-purpose 3-en-1 com-

mercialisées par la société WD-40.

— Deux solvants de laboratoire : l’huile siliconée de Sigma-Aldrich ainsi que

l’hexadécane.

Chacun de ces six liquides a été caractérisé à une température ambiante de

21 ◦C. Les résultats présentés (Figure 3.37 montrent que pour les liquides présentant

le moins de pertes (lubrifiant, huile multi-purpose), la sonde atteint la limite de sa

sensibilité et n’est pas à même de fournir des mesures satisfaisantes de Tanδ sur

toute la plage de mesure et notamment au delà de 40 GHz.

Ces courbes nous permettent de vérifier que d’une façon générale, ces liquides

possèdent des facteurs de perte bien inférieurs à ceux des alcools étudiés précé-

demment. L’hexadécane et le lubrifiant présentent les permittivités les plus faibles

(2 < εr < 2, 1). Le premier montre des pertes plus élevées que le second dont le

facteur de perte est sensiblement identique à celui de l’huile multi-purpose bien que

la sensibilité de la sonde ne permette pas d’obtenir une mesure précise. D’après G.

Huff, la permittivité de l’huile multi-purpose devrait être de l’ordre de εr = 2, 1 et
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Figure 3.37 – Permittivité diélectrique et facteur de perte pour différents solvants
apolaires à température ambiante (21 ◦C).

Tanδ ≈ 10−3 [162] mais aucune source n’accompagne cette estimation. Nous nous

sommes donc particulièrement intéressés à cette huile. Sa permittivité sur la plage

de fréquence mesurée est de εr = 2, 2.

Dépendance à la température

Comme pour les solvants polaires, nous avons souhaité observer la dépendance de

ces propriétés aux variations de température. Pour ce faire, nous avons suivi le même

mode opératoire que pour les solvants polaires. Les courbes mesurées pour l’huile

multi-purpose sont représentées Figures 3.38 pour des températures de 15 à 30 ◦C.

Comme précédemment, nous avons ajouté la première mesure faite à température

ambiante afin d’avoir un élément de comparaison.

Figure 3.38 – Permittivité diélectrique et facteur de perte de l’huile multi-purpose

3-en-1 à différentes températures.

Sur ces courbes, nous observons une bonne adéquation entre la permittivité me-

surée à 20 ◦C et la mesure de référence à l’exception de quelques oscillations. En effet,
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les phénomènes parasites sont toujours présents et l’on observe clairement 3 pertur-

bations à environ 5, 30 et 60 GHz. Du fait de la permittivité plus faible de l’huile,

ces perturbations sont encore plus marquées que dans le cas des alcools. Comme

précédemment, on calcule la variation relative de permittivité entrainée par une dif-

férence de température de 5 ◦C autour de 20 ◦C. On effectue ce calcul à 45 GHz, où

l’on suppose les mesures moins affectées par les oscillations parasites. On obtient une

variation relative maximale de 1,7 % soit une perturbation moins élevée que dans le

cas où la même différence de température est appliquée au propan-2-ol (2,8 %).

Pour le facteur de perte, les données sont plus difficilement exploitables à cause

du manque de sensibilité de la sonde. On observe ainsi que les courbes mesurées

à 15 et 20 ◦C donnent globalement la valeur 0 alors que les courbes à 25 et 30 ◦C

suggèrent des pertes qui augmentent rapidement avec la température. De nouvelles

mesures plus précises seront donc nécessaires.

3.5.5 Suspensions colloïdales

Dans le cadre des composants micro-fluidiques agiles en fréquence, c’est en créant

un contraste de permittivité que l’on obtient l’accord en fréquence. Il est donc né-

cessaire d’employer des liquides présentant les permittivités les plus grandes et les

plus faibles afin d’obtenir le contraste le plus fort possible. Comme nous avons pu

l’observer lors des différentes mesures précédentes, il existe tout un panel de liquides

de permittivités différentes. Les plus faibles sont proches de εr = 2 à l’instar du

lubrifiant testé et de l’hexadécane. En revanche, les permittivités les plus élevées

s’accompagnent globalement de facteurs de perte relativement grands atteignant

parfois l’unité dans certains cas tels que le méthanol ou bien même au delà dans le

cas de l’eau DI. Comme nous avons pu le constater durant l’étude des dispositifs

micro-fluidiques précédents, de telles facteurs de pertes sont rédhibitoires en ma-

tière de performances RF, comme en témoignent les gains peu élevés des antennes

conçues.

Afin de préserver une large plage d’accord en fréquence, l’idéal serait donc de

disposer d’un liquide de forte permittivité tout en conservant des pertes diélectriques

les plus faibles possibles. De tels solvants n’existant pas à l’état pur, il faut donc se

pencher sur des solutions synthétiques alternatives telles que les suspensions colloï-

dales, qui consistent en un mélange biphasique de particules (inclusions) dans un

liquide.

Des inclusions d’oxyde de BaStTi (BSTO) dans l’huile multi-purpose étudiée pré-

cédemment ont été utilisées par G.Huff et al. dans plusieurs dispositifs hybrides

micro-ondes / micro-fluidiques [152, 162, 47, 78]. La poudre de BSTO utilisée pro-

vient de la société TPL, Inc. Elle se caractérise par des particules sphériques de
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taille inférieure à 100 nm et de permittivité typiquement comprise entre 10 000 et

15 000 [179]. Elles sont mises en suspension dans l’huile hydrotraitée en y ajoutant

également le surfactant adéquat : Nanosperse, également développé par TPL. La

permittivité de la suspension ainsi réalisée est ensuite estimée par la théorie des mi-

lieux effectifs de Maxwell-Garnett. Cette théorie permet de calculer la permittivité

de telles suspensions en fonction de la concentration volumique d’inclusions. Cette

permittivité dépend notamment de la forme des inclusions comme on peut le voir

sur la Figure 3.39.

Figure 3.39 – Courbe de la permittivité réelle de suspensions colloïdales en fonction
de la forme des inclusions et de leur concentration volumique selon la théorie de
Maxwell-Garnett.

On remarque que dans le cas de particules sphériques, la permittivité de la sus-

pension augmente peu avec la fraction volumique à moins d’atteindre de très grandes

concentrations. Or celles ci ne sont atteignables que si l’on dispose de particules dites

polydisperses, c’est à dire de tailles différentes. En effet, le volume maximal théo-

rique occupé par un empilement des sphères de taille identiques est de ϑ = 0, 745.

Dans le cas de particules en forme de disques ou d’aiguilles, des permittivités bien

plus élevées sont atteignables avec des concentrations plus faibles. Néanmoins, dans

les trois cas, on constate qu’il est théoriquement possible d’obtenir un fluide de per-

mittivité proche de celle des particules tout en conservant des pertes diélectriques du

même ordre de grandeur que celles du liquide ou des inclusions à savoir Tanδ ≈ 10−3.

Dans notre cas, nous disposons uniquement de particules sphériques. Nous avons

donc tenté de reproduire et de caractériser de tels suspensions en utilisant les mêmes

produits que ceux employés par G.Huff et al. à savoir l’huile multi-purpose de 3M et

la poudre de BSTO de TPL Inc. Afin d’atteindre des permittivités suffisamment

élevées, nous avons testé plusieurs concentrations et plusieurs procédés de mélange.

Malheureusement, nous n’avons pas réussi à ce jour à produire des suspensions

159 / 200



3. Contrôle des dimensions électriques : reconfiguration fluidique

suffisamment stables dans le temps. En effet, le temps de décantation constaté n’a

pas permis de caractérisation concluante des fluides. L’obtention de telles colloïdes

est néanmoins possible et fera donc l’objet de nouveaux essais.

3.5.6 Polymères siliconés

L’intégration de liquides dans les systèmes RF est souvent réalisée grâce à l’uti-

lisation de matériaux polymères. Le plus couramment utilisé est le PDMS et en

particulier le Sylgard 184 [170, 79] qui a l’avantage d’être peu cher, bio-compatible,

transparent, aisément façonnable et surtout résistant et imperméable à un grand

nombre de solvants. Des matériaux alternatifs existent cependant et sont pour la

plupart également des polymères siliconés mais aux tenues mécaniques différentes.

Si la caractérisation diélectrique du Sylgard 184 est un sujet déjà traité dans la

littérature [132], ce n’est pas toujours le cas de ses semblables.

Nous avons donc caractérisé les propriétés diélectriques de ces différents poly-

mères : le Silastic S fourni par Dow Corning et le Solaris et l’Ecoflex fournis par

Smooth-On. Dans le cas de l’Ecoflex, un indice distingue les différentes déclinai-

sons du polymère dont les propriétés mécaniques peuvent varier. Nous mesurerons

les Ecoflex 10 et 50. Les mesures ont été effectuées à température ambiante sur

des échantillons cylindriques de diamètre 5 cm et d’épaisseur 2 cm préparés par

moulage. Elles sont présentées Figures 3.40. Comme l’on pouvait s’y attendre de

matériaux similaires, chacun présente des propriétés assez proches que ce soit en

termes de permittivité (εr = 2.8 ± 0.15 au delà de 20 GHz) ou de facteur de

perte (Tanδ = 0.04 ± 0.01). Le Sylgard 184, que nous rencontrons dans nombre de

travaux, est le polymère présentant le moins de pertes diélectriques. A contrario, le

Silastic S présente les plus fortes pertes diélectriques mais offre aussi une meilleure

résistance mécanique et une plus grande élongation à la rupture [4]. Le choix du

polymère à utiliser dans telle ou telle application devra donc être fait aussi bien en

fonction de considérations mécaniques qu’électriques.

3.5.7 Conclusions

Avec l’utilisation de la sonde DAK-1.2E, nous avons pu réaliser une mesure fine

de la permittivité complexe de solvants polaires tels que le méthanol, l’éthanol et le

propan-2-ol. Nous avons pu en extraire les valeurs de permittivité relative εr et le

facteur de perte Tanδ sur une large bande de fréquence de 5 à 67 GHz. Au delà de

20 GHz et à température ambiante, la permittivité réelle de ces liquides est comprise

entre 3 et 6, ce qui constitue les permittivités les plus élevées parmi les liquides testés.

Le facteur de perte de ces liquides est également le plus élevé. Il est compris entre
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Figure 3.40 – Permittivité diélectrique et facteur de perte de différents polymères
siliconés à température ambiante (21 ◦C).

0,15 et 0,75 dans ces mêmes conditions. Nous avons aussi mesuré la permittivité de

mélanges binaires de ces solvants en différentes concentrations. Cela nous a permis

de confirmer qu’il est aisément possible de synthétiser un liquide d’une permittivité

désirée pour peu qu’elle soit comprise entre les valeurs des permittivités des liquides

purs.

Nous avons également étudié d’autres solvants de type apolaire, présentant des

permittivités plus faibles. Ainsi à température ambiante, la permittivité de plusieurs

huiles étudiées varie entre 2 et 2,75 sur toute la plage mesurée. En revanche la

sensibilité de la sonde ne permet pas une mesure suffisamment précise du facteur

de perte de ces liquides. Néanmoins, nous pouvons dire que celui-ci ne dépasse pas

0,06 soit au moins un ordre de grandeur plus faible que les solvants polaires.

Ces liquides étant destinés à être utilisé au sein de composants de front-end RF,

nous avons souhaité évaluer les effets d’une variation de température sur le fonc-

tionnement de composants en mesurant la dépendance des propriétés diélectriques

des liquides à la température. Nous avons ainsi observé qu’à 45 GHz, une variation

de 5 ◦C autour de l’ambiante produisait une variation de permittivité inférieure à

3 % dans tous les cas observés. La précision de ces mesures est néanmoins affectée

par des réactions parasites de la sonde aux changements de températures.

Perspectives : D’après la littérature, certaines huiles apolaires comme l’huile

hydrotraitée multi-purpose, présente un facteur de perte de l’ordre de 10−3 [78]. Il

serait donc particulièrement intéressant de pouvoir caractériser pleinement de tels

liquides. Dans cette optique, une autre méthode de caractérisation plus adaptée doit

être envisagée. Pour ces mesures de liquides faibles pertes, la méthode de mesure

en transmission dans un guide d’onde semble une solution intéressante pour une
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poursuite de ce travail.

Enfin la recherche d’un procédé pour l’obtention de colloïdes stables devra être

poursuivie puisqu’il n’a pas été possible au cours de cette étude de reproduire les

résultats de la littérature. L’objectif est ensuite de les caractériser puis de les tester

dans les systèmes agiles.

Dans la section suivante, nous utilisons ces résultats de caractérisation et pré-

sentons les performances simulées d’une antenne patch alimentée par fente dans le

cas ou l’on utiliserait les liquides apolaires étudiés.

3.6 Antennes micro-fluidiques agiles : simulation nu-

mérique de systèmes hautes-performances

Malgré une grande agilité en fréquence (51 %), le prototype d’antenne alimentée

par contact présenté dans la section 3.3 souffrait d’un manque d’efficacité de rayon-

nement, celle-ci atteignant dans le meilleur des cas 27 %. Nous avions vu ensuite

dans la section 3.4 qu’en faisant le choix d’une alimentation par fente, nous pou-

vions augmenter ces performances de rayonnement. Dans le meilleur des cas nous

obtenions alors un gain de 2,66 dB et une efficacité de rayonnement de 42 %. Bien

que plus élevées, ces valeurs restent néanmoins trop faibles pour la réalisation de

systèmes front-end performants. Nous avions ainsi conclu que la clé pour améliorer

ces performances résidait dans la recherche de liquides présentant moins de pertes

diélectriques que les alcools utilisés précédemment.

Dans la section précédente nous avons donc identifié plusieurs liquides répondant

à ces critères. Une huile hydrotraitée, d’une part, présentant une faible permittivité

(εr = 2, 2) et des suspensions colloïdales de plus forte permittivité, d’autre part. Ces

suspensions de BST sont réalisées dans cette même huile multi-purpose et présentent

une permittivité plus élevée.

Nous avons donc créé le modèle numérique d’une antenne dont la structure est

semblable à l’antenne alimentée par fente présentée précédemment. Afin de conserver

une bonne adaptation de l’antenne sur une plus large bande, nous avons cependant

modifié la méthode de couplage de la ligne d’alimentation. Celle-ci se termine dé-

sormais au niveau de la fente par un court-circuit réalisé au moyen d’un via afin que

la condition de couplage soit maintenue sur une large bande.

La Figure 3.41 représente la géométrie de ce nouveau modèle d’antenne en dé-

taillant l’emplacement du via par rapport à l’extrémité de la ligne et la fente dans

le plan de masse. La Figure 3.42 présente les paramètres S11 de l’antenne lorsque les

micro-canaux sont remplis successivement d’huile multi-purpose puis de suspensions
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Figure 3.41 – Modèle 3D de l’antenne alimentée par fente : détail du via de court-
circuit à l’extrémité de la ligne d’alimentation.

colloïdales en concentration de plus en plus élevée. La simulation de l’huile multi-

purpose est basée sur la permittivité mesurée à température ambiante. Pour les

autres cas, n’ayant pas réussi à synthétiser et à caractériser des suspensions stables

nous avons considéré des liquides de permittivité εr constante en fréquence et pre-

nant des valeurs comprises entre 3 et 8. Étant donnée la stabilité des valeurs de

permittivité de l’huile multi-purpose et des particules de BST, cette hypothèse nous

parait adéquate. Concernant le facteur de perte, nous avons envisagé un scénario

pessimiste ou Tanδ = 0, 01 sur toute la plage de fréquence simulée. L’obtention de

suspensions colloïdales de telles permittivités a été démontrée par G.Huff et al. et

nécessite des fractions volumiques de particules allant jusqu’à 50 % [78].

Figure 3.42 – Paramètres S11 simulés de l’antenne alimentée par fente en présence
de différents liquides diélectriques à faibles pertes.

Pour les cas simulés, la fréquence de résonance évolue de 25,9 à 35,3 GHz soit
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un accord en fréquence de 30,7 % pour une fréquence centrale de 30,6 GHz. Le gain

ainsi que l’efficacité de rayonnement pour chacune de ces situations sont résumés

dans le Tableau 3.7. L’efficacité de l’antenne varie entre 88 et 94 % soit des perfor-

mances nettement plus élevées que dans le cas des solvants à fort facteur de perte.

Nous obtenons ainsi une antenne à forte agilité en fréquence tout en conservant des

performances de rayonnement suffisantes pour être exploitée.

Tableau 3.7 – Paramètres de rayonnement de l’antenne dans les différentes situa-
tions simulées.

Fres (GHz) Gmax (dB) Efficacité (%)

Huile multi-purpose 35,3 4,2 94
εr = 3 33,1 3,7 91
εr = 4 30,9 3,8 91
εr = 5 29,2 3,7 90
εr = 6 27,8 3,6 89
εr = 8 25,9 3,5 88

3.7 Conclusion du chapitre et perspectives

Dans ce chapitre, nous avons étudié un mécanisme de reconfiguration innovant à

base de canaux micro-fluidiques permettant l’agilité en fréquence d’antennes patch

en bande K et Ka.

Dans un premier temps, nous avons conçu et réalisé une antenne patch alimentée

par contact avec une ligne microruban en intégrant au substrat deux micro-canaux

localisés sous les bords radiatifs du patch. En y faisant circuler successivement de

l’eau DI, de l’acétone, du méthanol et de l’éthanol, une reconfiguration de la fré-

quence de résonance de l’antenne de 16,8 à 28,4 GHz est mesurée. Cela représente

une agilité de 51 % pour une fréquence centrale de 22,6 GHz.

Dans un second temps, nous avons voulu améliorer les performances de rayon-

nement de l’antenne. Nous avons modifié sa structure afin d’obtenir une antenne

alimentée par fente. Le simulation numérique de cette seconde antenne montre un

gain de 2,66 dB et une efficacité de rayonnement de 42 %. L’agilité fréquentielle

mesurée avec seulement deux liquides (méthanol et éthanol) est de 22 % pour une

fréquence centrale de 27 GHz.

Enfin, nous avons entrepris une caractérisation large bande de 5 à 67 GHz des

propriétés diélectriques de trois solvants polaires : le méthanol, l’éthanol et le propan-

2-ol. Cela nous a permis d’améliorer considérablement la précision du modèle numé-
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rique des antennes micro-fluidiques. En injectant les courbes de permittivité obte-

nues dans les modèles numériques, nous avons constaté une très bonne adéquation

entre les fréquences de résonance mesurées et simulées. Nous avons aussi pu estimer

l’impact de la température sur la permittivité de ces liquides et les conséquences en

matière de fonctionnement des antennes. Ainsi une variation de 5 ◦C entrainerait

une variation de fréquence de résonance de l’antenne inférieure à 0,9 %.

D’autres liquides, de type apolaire cette fois, ont également été étudiés et carac-

térisés. Ces liquides qui présentent une permittivité et des pertes plus faibles que les

solvants polaires précédents n’avaient pas été testés lors des mesures de l’antenne

mais constituent des candidats très intéressants. En effet, en reprenant le modèle

numérique de l’antenne alimentée par fente et en simulant ses performances lors-

qu’elle est remplie de tels liquides, nous avons constaté une des performances bien

meilleures avec un gain et une efficacité de rayonnement allant jusqu’à 4,2 dB et

94 % respectivement.

Néanmoins, l’agilité de l’antenne n’est permise que grâce au contraste entre les

liquides hautes et basses permittivités. En l’état, les performances globales de l’an-

tenne sont donc limitées par les fortes pertes diélectriques causées par les solvants

à haute permittivité. Comme nous l’avons montré dans nos simulations, le verrou

à lever pour obtenir une antenne micro-fluidique agile en fréquence présentant de

bonnes performances de rayonnement réside donc dans la synthèse de liquides haute

permittivité et faibles pertes. Des tentatives de fabrication de suspensions colloïdales

de BSTO ont donc été entamées mais nécessitent une étude plus approfondie.

En résumé : Cette étude nous a permis de dégager les enjeux pour la réali-

sation de systèmes front-end agiles par reconfiguration micro-fluidique. Ces enjeux

concernent :

L’agilité : Elle est créée grâce au contraste de permittivité entre différents li-

quides. Nous avons conçu et réalisé plusieurs prototypes d’antennes démon-

trant le large potentiel d’agilité que l’on peut espérer dans un dispositif hy-

bride RF / micro-fluidique (jusqu’à 51 % en bande K).

Les performances RF : Nous avons identifié plusieurs liquides apolaires à faible

permittivité et faibles pertes dont l’écoulement dans les micro-canaux d’une

antenne n’affecte pas les bonnes performances de rayonnement de cette der-

nière. Il n’en est pas de même pour les liquides polaires à forte permittivité

testés qui présentent de trop fortes pertes et empêchent le bon rayonnement

des antennes. Reste donc à identifier, synthétiser et caractériser une solution

alternative à ces liquides afin d’obtenir de bonnes performances globales. Les

suspensions colloïdales semblent être une solution prometteuse.
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Le refroidissement : Les fluides étudiés ne sont a priori pas adaptés pour assurer

correctement une fonction de refroidissement comme il est envisagé dans le

cadre du projet global dont cette étude fait partie. La caractérisation de

fluides caloporteurs serait donc intéressante à mener.

L’actionnement : L’utilisation d’une micro-pompe pour entrainer le flux de li-

quides dans les micro-canaux a été validée. Néanmoins un tel système néces-

site de grandes quantités de liquide, un moyen de les stocker et une manière de

purger le système entre l’utilisation de deux fluides. Une solution alternative

à base d’une succession de gouttes dans un circuit fermé telle que présentée

par Li et al. [160] pourrait constituer une solution bien plus avantageuse.

À la vue de ces différentes considérations, le mécanisme de reconfiguration micro-

fluidique développé dans ce chapitre est une technologie innovante et originale lais-

sant présager d’un fort potentiel d’agilité mais qui reste à l’état d’étude amont ayant

besoin d’approfondissement notamment en matière de liquides candidats à utiliser

et d’actionnement.
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Conclusion générale

L’objectif de ces travaux de thèse concernait l’étude de dispositifs hyperfré-

quences reconfigurables par des mécanismes micro-mécaniques et micro-fluidiques.

Cette thématique de recherche fortement pluridisciplinaire nous a amené à aborder

une grande variété de domaines comme ceux des télécommunications, des hyperfré-

quences, de la mécanique, de la fluidique, des matériaux ou encore celui des micro-

systèmes et des nombreuses méthodes de fabrication et caractérisation qui leur sont

associées. Plusieurs dispositifs ont été conçus, fabriqués puis mesurés fournissant

nombre de résultats intéressants. Nous en faisons ici la synthèse et nous énumérons

les différentes perspectives qui s’en dégagent.

Dans le chapitre 1, une étude bibliographique des systèmes RF reconfigurables

a été présentée. Nous avons introduit le contexte des communications sans fils afin

d’expliquer les besoins en composants agiles. Nous avons ensuite énuméré les dif-

férents mécanismes de reconfiguration employés. Qu’il s’agisse d’antennes agiles en

fréquence ou de déphaseurs pour la réalisation d’antennes à balayage angulaire, les

solutions conventionnelles à base de semi-conducteurs ou de RF-MEMS sont inté-

grées, efficaces et rapides mais montrent leurs limites avec la montée en fréquence.

En effet en bandes millimétriques, les uns présentent des pertes diélectriques im-

portantes et les autres voient leur complexité augmenter considérablement. Les mé-

thodes à base de reconfiguration structurale nous sont donc apparues comme des

approches pertinentes. Pour donner suite à des résultats prometteurs obtenus par

notre laboratoire LICS - IEMN par reconfiguration mécanique de composant RF

sur substrat ultra-souples, nous avons donc choisi de continuer l’étude de disposi-

tifs agiles sur gap d’air en bande V. L’absence d’étude concernant une approche

micro-fluidique nous a également poussé à explorer ce mécanisme.

Dans le chapitre 2, nous avons étudié différents aspects de la conception de

dispositifs agiles sur gap d’air : choix des matériaux en fonction de leurs propriétés

mécaniques et diélectriques, contraintes mécaniques, méthodes d’actionnement, etc.

Nous avons également soulevé l’importance de considérer l’ordre des couches de

matériaux lors des étapes de conception. Cette considération est absente des travaux

menés sur le même sujet dans la littérature. Nous avons ensuite mis au point une

structure baptisée « coin d’air » basée sur l’empilement de plusieurs couches dont

l’une, flexible, est actionnée par le biais d’un transducteur piézoélectrique afin de
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modifier le gap d’air qui la sépare des couches fixes. Nous avons ensuite appliqué

cette structure à deux composants : un déphaseur et une antenne accordable en

fréquence pour chacun desquels un prototype a été réalisé et mesuré.

Le déphaseur est basé sur une ligne microruban 50 Ω sur un substrat d’alumine et

dont le plan de masse est reconfiguré mécaniquement en hauteur (+60µm; −80µm).

Les performances expérimentales mesurées à 60 GHz sont un déphasage analogique

de 667̊ pour des pertes d’insertion de 2 ± 0, 18 dB soit un facteur de mérite de

312̊ /dB. Ces performances sont en très bonne adéquation avec les valeurs simulées

et représentent l’état de l’art aussi bien en termes d’amplitude de déphasage que de

facteur de mérite.

Une antenne patch microruban a également été réalisée sur membrane de LCP

souple et mobile au dessus d’un gap d’air et d’un substrat d’alumine fixe. La fré-

quence de résonance de l’antenne a pu être mesurée de 60 à 67 GHz, fréquence

limite des appareils de mesure utilisés. Cette mesure correspond donc à un accord

en fréquence d’au moins 11 % (34,3 % en simulation). Les performances de rayonne-

ment n’ont pas pu être mesurées expérimentalement mais la simulation numérique

donne un gain compris entre 5 et 6 dB dans toutes les situations et une efficacité de

rayonnement supérieure à 90 %.

La réalisation de ces deux prototypes nous a permis de montrer de nombreux

avantages liés à la structure « coin d’air » étudiée :

Une très large agilité continue. Les valeurs expérimentales mesurées sont très

bonnes avec des perspectives de nette augmentation dans les prototypes fu-

turs.

De faibles pertes. La méthode de reconfiguration mécanique n’affecte quasi-

ment pas les performances RF des composants. Les pertes d’insertion du

déphaseur sont de l’ordre de 2 dB soit les pertes les plus faibles pour un

déphaseur en bande millimétrique et l’antenne montre en simulation une ex-

cellente efficacité (> 90 %).

Une simplicité de fabrication. Le nombre, le coût et la complexité des étapes

de fabrication sont fortement réduits par rapport aux méthodes concurrentes

(semi-conducteurs, RF-MEMS, cristaux liquides).

La montée en fréquence pour cette technologie peut être envisagée facilement.

La complexité et les pertes d’insertion ne devraient pas augmenter alors que

la diminution des grandeurs géométriques devrait réduire d’autant l’ampleur

de la reconfiguration mécanique nécessaire et par conséquent l’encombrement

et la consommation des dispositifs.

Une grande flexibilité de conception. L’établissement d’un compromis entre

encombrement, agilité et tension d’actionnement est très facile et permet à
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cette technologie de s’adapter finement pour répondre à une grande variété

de besoins.

Nous avons également identifié quelques limites de cette technologie. Celles-ci

sont de trois natures et concernent :

— Le temps de reconfiguration relativement élevé de l’ordre de 1ms en compa-

raison des solutions électroniques (∼ 1 ns) ou RF-MEMS (∼ 1 µs).

— Le coût. Le prix de l’actionneur piézoélectrique dépasse la centaine d’euro

lorsqu’il est acheté à l’unité. Nous avons cependant fait le choix d’utiliser un

actionneur directement disponible dans le commerce et celui ci s’est avéré lar-

gement surdimensionné. Bien que les technologies piézoélectriques ne soient

pas réputées bon marché, il sera tout de même possible de diminuer largement

le coût de l’actionneur en utilisant des actionneurs sur mesure.

— L’encombrement élevé. En l’état le déphaseur représente une surface de 285mm2.

Cette surface peut être largement réduite en faisant un compromis sur l’am-

plitude de déphasage.

Enfin, de nombreuses perspectives à plus ou moins long terme se dégagent de ces

travaux :

— L’amplitude de déphasage du déphaseur peut être quasiment doublée en cor-

rigeant une légère erreur de dimension (épaisseur) au niveau de l’espaceur. De

même, l’accord en fréquence mesuré de l’antenne pourra être considérable-

ment augmenté en utilisant un matériel de mesure plus adapté. L’utilisation

de matériaux plus rigides que le LCP permettra aussi une meilleure transmis-

sion du mouvement de l’actionneur à l’antenne. La fabrication de nouveaux

prototypes pourra donc montrer une forte amélioration des performances.

— Le rayonnement de l’antenne devra être caractérisé afin de valider les bonnes

performances attendues en termes de gain et d’efficacité.

— Une réévaluation du dimensionnement de l’actionneur pourra permettre de

réduire l’encombrement des dispositifs.

— La réalisation de nouveaux prototypes à plus haute fréquence (bande W et

au delà) pourra permettre de justifier la pertinence de cette technologie face

à la montée en fréquence.

— L’adaptation de cette technologie à la réalisation d’antennes à réseau réflec-

teur et de réseaux phasés d’antennes. En étudiant l’intégration de plusieurs

actionneurs dans un même système, il serait possible d’envisager la réalisation

de dispositifs front-end intégralement agiles en fréquence et en rayonnement.

Dans le chapitre 3, nous nous sommes intéressés à une approche peu étudiée

jusqu’à présent : la reconfiguration micro-fluidique. Nous avons justifié les choix de
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conception pour 2 prototypes d’antennes agiles en fréquence en bandes K et Ka que

nous avons ensuite fabriqués puis mesurés.

Dans le cas du premier prototype, nous avons favorisé la simplicité structurelle

en proposant une antenne patch classiquement alimentée par contact avec une ligne

microruban et sous laquelle nous avons usiné deux micro-canaux. En y faisant cir-

culer différents fluides diélectriques (eau DI, acétone, méthanol et éthanol), nous

avons mesuré un accord en fréquence de 16,8 à 28,4 GHz soit une agilité de 51 %. La

simulation numérique prédit un gain et une efficacité d’au mieux 1,78 dB et 27 %

respectivement.

Pour la réalisation du second prototype, nous avons modifié la méthode d’ali-

mentation de l’antenne en réalisant un couplage par fente dans le plan de masse.

L’antenne ainsi obtenue est mieux adaptée et le gain et l’efficacité en augmentation

(2,66 dB et 42 % respectivement). Pour cette antenne, l’accord en fréquence mesuré

avec seulement deux liquides (éthanol et méthanol) est de 22 % pour une fréquence

centrale de 27 GHz.

La réalisation de ces deux prototypes a démontré qu’il était possible d’obtenir

une grande agilité grâce à un mécanisme de reconfiguration micro-fluidique. Ces

premiers résultats nous on également permis de confirmer que la nature des liquides

utilisés constituait un élément clé pour le bon fonctionnement de ces antennes :

l’agilité est déterminée par le contraste de permittivité entre les liquides utilisés et

l’efficacité de rayonnement dépend majoritairement des pertes engendrées par ces

liquides. Pour répondre au manque de données concernant les propriétés diélectriques

des liquides dans le spectre des micro-ondes, nous avons donc effectué une campagne

de caractérisation sur plusieurs de ces liquides.

Pour ce faire, nous avons utilisé une sonde commerciale open-ended pour la ca-

ractérisation large bande (5 à 67 GHz) de solvants polaires (méthanol, éthanol,

propan-2-ol) et d’autres liquides apolaires comme certaines huiles hydro-traitées.

Les solvants polaires présentent les permittivités les plus élevées mais possèdent

également d’importants facteurs de perte (Tanδ > 0, 1). Les liquides apolaires pré-

sentent quant à eux les permittivités les plus faibles (3 < εr < 2) et des facteurs

de perte également faibles (Tanδ < 0, 01 pour l’huile multi-purpose). L’obtention de

dispositifs micro-fluidiques agiles présentant de bonnes performances RF est donc

liée à la recherche de liquide à haute permittivité présentant de faibles pertes pou-

vant compléter les liquides apolaires à faible permittivité et faibles pertes. Plusieurs

tentatives de synthèse de tels liquides à base de suspensions colloïdales de BSTO

dans l’huile multi-purpose ont été entreprises dans ce sens. Enfin, nous avons utilisé

les résultats de cette campagne de caractérisation afin d’améliorer le modèle numé-

rique de nos antennes. Ainsi nous avons pu constater un bonne adéquation entre les

mesures expérimentales et la simulation.
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Comme l’étude précédente de reconfiguration mécanique, l’étude menée dans ce

chapitre nous a permis d’identifier les avantages et les limites de la technologie micro-

fluidique comme mécanisme de reconfiguration. Les avantages principaux sont :

— Une grande agilité, obtenue en bande K et la possibilité de transposer cette

technologie aussi bien à des fréquences plus basses qu’à des bandes plus éle-

vées.

— Un fabrication très simple et peu couteuse faisant appel à des techniques

industriellement matures.

— Des composants entièrement souples à base de matériaux organiques peu

couteux.

Quant aux limites identifiées pour ce mécanisme de reconfiguration, elles concernent

principalement le temps de reconfiguration lent de l’ordre de plusieurs secondes ainsi

que les problématiques de stockage et de mise en circulation des fluides. À l’issue de

cette étude exploratoire, plusieurs aspects restent à étudier et plusieurs perspectives

apparaissent :

— L’objectif de cette étude était de fournir une brique de base à un projet vi-

sant à concevoir un système front-end micro-fluidique complet. Nous ne nous

sommes par conséquent pas attardés sur les considérations de stockage ou de

changement des fluides qui représentent pourtant autant de challenges tech-

nologiques importants. Dans le cadre de notre projet et parallèlement à cette

étude sur les antennes, d’autres dispositifs ont été réalisés tels qu’un filtre

agile en fréquence dans la bande L [180] ou un amplificateur de puissance

à refroidissement micro-fluidique [181]. Une prochaine étape du projet pour-

rait donc être de faire fonctionner ensemble ces différents éléments dans un

système unique.

— La caractérisation complète des liquides apolaires à faibles pertes diélectriques

reste à mener. Afin de pouvoir mesurer précisément les facteurs de pertes de

ces fluides, une méthode de mesure de transmission dans un guide d’onde

devra être développée.

— L’étude diélectrique de fluides caloporteurs serait également intéressante à

mener afin d’identifier des fluides permettant la double fonction de reconfi-

guration de fréquence et de refroidissement des composants.

— Les aspects de stockage des fluides et de leur mise en circulation restent à

étudier.

Ces travaux de thèse s’inscrivent dans une problématique aux enjeux impor-

tants à savoir l’évolution des technologies de communication sans fils. Deux solu-

tions fortement innovantes et originales ont été étudiées afin de fournir de nouvelles

fonctionnalités aux composants hyperfréquences. De nombreux résultats théoriques
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et expérimentaux ont ainsi été apportés laissant entrevoir de nombreuses perspec-

tives intéressantes pour le futur de ces deux technologies de reconfiguration micro-

mécanique et micro-fluidique.
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Résumé

Dispositifs hyperfréquences reconfigurables par des mécanismes
micro-mécaniques et micro-fluidiques : conception, réalisation, mesures

RÉSUMÉ

Les réseaux de communication sans fil évoluent rapidement et les bandes de fréquences qu’ils
exploitent se multiplient. Multiplexage fréquentiel, beamforming et tracking, interopérabilité des
réseaux, ces mutations créent un grand besoin de systèmes et composants agiles pour le front-
end RF. Dans cette thèse, deux approches innovantes sont développées pour la conception de ces
dispositifs RF agiles.

Dans un premier temps, un mécanisme de reconfiguration micro-mécanique est développé.
Cette approche vise à contrôler la hauteur d’un gap d’air inséré dans le substrat de composants
microrubans afin d’en modifier les dimensions électriques. Les choix de conception et la fabrication
d’un déphaseur à ligne micro-ruban ainsi que d’une antenne accordable en fréquence sont discutés.
Une solution d’actionnement piézoélectrique basse tension (± 30 V) est retenue. La figure de mérite
obtenue dans le cas du déphaseur atteint jusqu’à 313 /̊dB ce qui dépasse l’état de l’art en matière
de déphasage analogique. Dans le cas de l’antenne, le potentiel d’agilité en fréquence atteint 35 %
autour d’une fréquence centrale de 55 GHz. Contrairement aux solutions classiques à base de semi-
conducteurs ou de RF-MEMS, ce mécanisme de reconfiguration n’impacte pas les performances de
l’antenne dont l’efficacité de rayonnement est proche de 94 %.

Dans un second temps, c’est un mécanisme micro-fluidique qui est étudié. L’agilité en fréquence
d’antennes est créée par l’écoulement successif de liquides de permittivités différentes dans des
micro-canaux intégrés au substrat. L’accord en fréquence atteint alors la très large ampleur de 51 %
pour une fréquence centrale de 22 GHz. Cette étude s’accompagne de la recherche et caractérisation
diélectrique de plusieurs fluides dans l’optique d’augmenter aussi bien la plage d’accord en fréquence
que les performances de rayonnement des antennes.

Mots-Clés: Agilité fréquentielle, Antenne, Déphaseur, Electronique souple, Hyperfréquence,
Liquides diélectriques, Micro-fluidique, Micro-mécanique, Reconfigurable.

Tunable Millimeter-wave devices using micro-mechanical and micro-fluidic
reconfiguration mechanisms: design, fabrication, measurement.

ABSTRACT

As wireless networks evolve, the frequency bands they exploit multiply. Frequency multiplexing,
beamforming and tracking, networks interoperability, those mutations increase the need for agility
and tunability in the RF-front end systems. In this thesis, two innovative approaches for the design
of tunable RF components are studied.

First, a micro-mechanical reconfiguration mechanism is developed. This approach means to
control the height of an air gap within the substrate of microstrip components in order to control
their electrical dimensions. Considerations for the design and fabrication of a phase-shifter and a
frequency tunable patch antenna are made and a low voltage piezoelectric actuation (± 30 V) is
chosen. The phase-shifter figure of merit reaches up to 312 /̊dB which is beyond the state of the
art in terms of analogic phase-shifting. Regarding the antenna, the frequency tuning potentially
reaches up to 35 % of a central frequency of 55 GHz. Unlike the classic solidstate or RF-MEMS
based solutions, this reconfiguration mechanism does not impact the radiation performance of the
antenna whose radiation efficiency is 94 %.

In a second approach, a micro-fluidic solution is studied. Frequency tuning capability is crea-
ted in different antennas by the flow of successive liquids with different permittivities in integrated
micro-channels. A large frequency tuning of 51 % for a central frequency of 22 GHz is achieved.
This study goes along with the search and characterization of several fluids with the objective of
increasing both the frequency shift and the radiation performance of those antennas.

Keywords: Antenna, Dielectric liquids, Frequency tuning, Micro-fluidics, Micro-mechanics, Millimeter-
waves, Phase-shifter, Reconfigurable, Soft Electronics.
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