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Introduction

Deux grandes découvertes ont permis le développement de la téléphonie mobile, de I’échange
d’information par la mise en réseau des ordinateurs et plus généralement de I'électronique
moderne. Il s’agit d’une part de la découverte de I'effet piézoélectrique par les fréres Curie en
1880 et d’autre part de la mise en évidence de I'existence des ondes de surface (Surface Acoustic
Wave, SAW) par Lord Rayleigh en 1885. La piézoélectricité désigne la capacité d’un corps a se
déformer sous 'action d’un champ électrique, c¢’est-a-dire, la capacité de ce corps a convertir
de I’énergie électrique en énergie mécanique. En ce qui concerne les ondes de surface, Lord
Rayleigh a mis en avant leur capacité a se propager a la surface d'un matériau sans pénétrer
dans sa profondeur. A titre d’exemple, nous pouvons citer les ondes sismiques.

L’impact de ces deux phénomeénes sur le monde moderne est flagrant dans le secteur du
filtrage fréquentiel. En effet, historiquement, les fonctions de filtrage des appareils de com-
munication étaient réalisées a 1'aide de filtres passe-bande de type RLC (résistance, induc-
tance, condensateur). Cependant, augmentation de la quantité d’informations transmises a
vite rendu ces systémes inadaptés aux enjeux du XXI®™€ siécle.

C’est finalement en 1965 que White et Voltmer mettent au point la structure des peignes
interdigités sur quartz. Les découvertes des fréres Curie et de Lord Rayleigh prennent alors tout
leur sens. En effet, I'application d’une différence de potentiel sur les peignes métalliques génére
une déformation du matériau piézoélectrique. La distorsion du substrat est guidée par le dépot
d’électrodes et se propage a la surface du dispositif. En plus de la possibilité de concevoir des
dispositifs “large bande” et atteignant des fréquences jusqu’a plusieurs GHz, ces technologies
ont lavantage de bénéficier d’'un encombrement de l'ordre des quelques mm? : en 2017, un
smartphone comporte plus de dix chaines radio-fréquences (comportant elles-mémes plusieurs
filtres) [1]. De plus, ces systémes trés performants présentent peu de pertes, ce qui constitue
un réel avantage pour 'autonomie des batteries.

Par ailleurs, les dispositifs SAW sont aussi connus pour leur utilisation comme capteurs.
Cette technologie présente alors deux intéréts notables : en tant que systémes passifs, 'absence
de batterie et les matériaux utilisés leur conférent la possibilité de travailler en environnements
présentant des contraintes élevées, que ce soit en termes de température ou de pression par
exemple. En outre, ces instruments sont également interrogeables & distance.

Néanmoins, la demande de rentabilité imposée par les marchés assujettie les entreprises du
secteur des microtechniques & maitriser le comportement de tels dispositifs. Ainsi, des socié-
tés comme frec|n|sys, sont amenées a développer des logiciels de simulation permettant une
conception robuste d’appareils exploitant les ondes de surface. C’est dans ce cadre que se dé-
roulent les travaux présentés dans cette thése. En effet, les demandes en éléments de filtrage
et en capteurs interrogeables a distance ont conduit le laboratoire Femto-ST (département
temps-fréquences) et P'entreprise frec|n|sys a développer de nouveaux outils de calcul afin de
réaliser des systémes SAW répondant aux exigences de leurs clients et de leurs partenaires.

Afin d’apporter des éléments de réponse aux enjeux actuels, ce mémoire s’articule autour
de deux grandes parties. La premiére définit les ondes de surface et explique les procédés de
modélisation des structures associées. La seconde, plus appliquée, propose plusieurs configu-
rations de structures SAW innovantes exploitées dans le cadre d’une ou plusieurs applications
dédiées.

Chaque partie est ensuite scindée en trois chapitres. La premiére partie (présentation des
SAW et de leur modélisation) contient 1’état de I’art sur les filtres et les capteurs. Ce premier



chapitre fixe notamment le contexte de ’étude et liste les structures de filtres et de capteurs
les plus couramment rencontrées dans le domaine des radio-fréquences.

La chapitre 2 s’attache a exposer les techniques de modélisation des dispositifs SAW. Le
modéle utilisé pour décrire les effets de la piézoélectricité et pour faire le lien avec les ondes de
surface est donc précisé. Les équations associées aux phénomeénes piézoélectriques ouvrent la
voie a la caractérisation des SAW, c’est-a-dire a la description des réponses fréquentielles, des
géométries rencontrées et, en particulier, des structures de filtres.

Le troisiéme chapitre détaille les modéles utilisés pour une conception optimisée des sys-
témes & ondes de surface. La méthode de calcul du comportement des structures SAW, exempte
de tout module additionnel, est décrite. Puis, I’approfondissement des modéles pour inclure
des phénoménes perturbateurs est présenté. Finalement, plusieurs structures SAW, dont la
géométrie est faconnée pour améliorer les réponses fréquentielles, sont discutées.

Une fois les outils d’analyse numérique établis, la conception de nouvelles structures SAW
peut étre mise en en place. Ici débute la deuxiéme partie : application & la conception de dispo-
sitifs SAW. Ainsi, le chapitre 4 propose des solutions pour réaliser des capteurs de température
adaptés aux environnements sévéres et notamment aux trés hautes températures via le choix
des matériaux et du réseau d’excitation des électrodes.

Le chapitre 5 est dédié¢ a la réalisation d’une autre catégorie de capteurs. Ceux-ci sont
formés de SAW & double ports et tirent parti du couplage entre les deux transducteurs pour
transmettre 'information percue par le port émetteur vers le récepteur. Dans le cadre de cette
thése, ces structures sont dédiées a la mesure de ’hygrométrie des sols. D’autres applications,
comme la mesure de température, sont toutefois possibles avec ce procédé de détection.

Le dernier chapitre (chapitre 6) est consacré au développement d’éléments de filtrage dont
la fréquence de fonctionnement peut varier par actionnement d’un composant externe. Les
différentes options développées jusqu’alors sont exposées. Puis une nouvelle stratégie de mise
en ceuvre du glissement fréquentiel est proposée : la possibilité de faire varier la fréquence
centrale des filtres par modification des conditions aux limites imposées aux réflecteurs est
démontrée théoriquement puis vérifiée expérimentalement.

Finalement, une conclusion générale est soumise pour rappeler les principaux résultats
obtenus.
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Premiére partie

Les ondes de surface et leur modélisation
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1 Etat de Dart

1.1 Contexte de I’étude

1.1.1 Filtres et capteurs dans 'industrie

L’utilisation de filtres ou de capteurs est nécessaire dans des secteurs trés variés (capteurs
en sidérurgie, métrologie et filtres dans les télécommunications, 'automatique, le médical). Les
filtres permettent de sélectionner les signaux selon leur distribution spectrale, de mieux rendre
compte du systéme d’étude en éliminant le bruit et les parasites hors de la bande fréquentielle
d’intérét, ou encore de transmettre 'information d’un composant a un autre. Ils sont devenus
indispensables dans de nombreux secteurs professionnels (privés ou militaires) mais également
auprés des particuliers (notamment dans la téléphonie mobile, les objets connectés etc).

De méme, les capteurs sont désormais présents tout autour de nous. Ils servent & vérifier
le bon fonctionnement de certains appareils, a déclencher des arréts d’urgence sur certaines
machines, & prévenir de I’é¢tat d’un systéme ou simplement a informer un utilisateur de I’état
d’une variable a controler. De plus en plus, les industriels procédent & des opérations de main-
tenance préventive, voire prédictive, plutot que curative. De ce fait, ils ont besoin de mesurer
des grandeurs dans des environnements sévéres, c’est-a-dire, dans des environnements rotatifs,
soumis a de trés hautes températures, a des efforts élevés ou, plus simplement, dans des en-
droits difficiles d’accés pour 'homme et qui impliquent par conséquent ’ajout de contraintes
au cahier des charges.

Ces composants peuvent étre fondés sur 'exploitation de différentes technologies des élé-
ments passifs ou actifs (R, L, C, amplificateurs opérationnels) ou tirant parti des propriétés
des ondes élastiques (systémes BAW, puces RFID non détaillés ici, systémes SAW). Chacune
de ces catégories de composants dispose de ses propres spécificités, avantages et inconvénients.

1.1.2 Les environnements sévéres

Nombre de secteurs industriels font appel a des technologies a I'origine de conditions envi-
ronnementales extrémes. Intuitivement, les milieux & hautes températures sont définis comme
des environnements sévéres. Ainsi, des sociétés comme Texas Instrument proposent des pro-
duits (amplificateurs, microcontroleurs...) supportant des températures jusqu’a plus de 200°C
[2].

Les environnements sévéres se divisent en deux catégories :
— les milieux a hautes sollicitations;
— les milieux difficiles d’acces.

Les milieux a contraintes élevées englobent un grand nombre d’environnements différents. 11
peut s’agir d’enceintes dont la température s’éléve au-dela de 300°C [3] (hautes températures)
et méme dépassant les 700°C 4] (trés hautes températures) dans le cadre de certains secteurs
d’activité. Les matériaux utilisés pour les composants eux-mémes, aussi bien que pour leur
encapsulation ou leur connectique, doivent donc supporter ces conditions [5]. Par exemple, des
mesures peuvent étre réalisées en sortie de turbine d’avion. La température excéde alors les
500°C. De plus, selon sa zone précise d’implantation, le dispositif peut se retrouver positionné
sur un environnement mobile. Les environnements mobiles constituent d’ailleurs un second
type de milieu sévére. En effet, ces zones imposent I’absence de connectique entre le dispositif
embarqué et son systéme d’interrogation ou d’alimentation.
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Ces contraintes (la température, le risque de corrosion, I’absence de fils) ainsi que la néces-
sité d’un composant de masse réduite (pour éviter le balourd) et ’absence de source d’énergie
sur la partie en mouvement, conditionnent le caractére passif des structures sélectionnées. De
ce fait, dans le cas de capteurs, ceux-ci doivent pouvoir étre interrogés a distance.

Par ailleurs, les dispositifs de filtrage et les capteurs ont également vocation a étre introduits
dans des zones ou la pression peut atteindre des valeurs élevées. Ainsi, dans le secteur auto-
mobile notamment, des constructeurs demandent des capteurs de pression et de température
supportant une pression continue de 0,5 MPa et des pics de pression de 2 MPa [6].

De plus, par I'expression “environnements sévéres”, nous incluons les zones difficiles d’acceés,
voire inaccessibles a I’homme. Ces lieux particuliers peuvent étre des zones reculées comme les
oléoducs en Alaska, ou des enceintes complétement closes dans lesquelles le systéme est inséré
une fois pour toutes (smart building). Nous pouvons également citer les aires soumises a des
champs magnétiques intenses ou a de la radioactivité [7] dans lesquelles toute présence humaine
est vivement déconseillée.

Ces environnements poussent les donneurs d’ordres a imposer des caractéristiques sévéres
pour leurs produits. Ainsi, les dispositifs de filtrage doivent étre passifs afin de limiter la
consommation d’énergie dans les télécommunications. De méme, les trés hautes températures
rendent impossible I'utilisation de batteries qui ne supporteraient pas de telles contraintes. De
plus, les cahiers des charges requiérent 1'utilisation de structures interrogeables a distance pour
faciliter le controle ou ne pas soumettre 'opérateur a des conditions mettant sa sécurité en jeu.

1.2 Notion de filtrage fréquentiel

L’objectif de cette section est de donner au lecteur une vision générale du filtrage de fré-
quence et de ses problématiques. La définition du filtrage de fréquence est donc rappelée,
ainsi que celle des phénoménes associés. Ensuite, 'allocation des gammes de fréquence puis les
composants préconisés sont précisés.

1.2.1 Définitions et problématiques

Les filtres de fréquence (également appelés “filtres” en 1’absence de toute ambiguité) sont
des éléments fondamentaux pour le traitement du signal. Par signal, nous entendons : tout
phénomeéne physique susceptible de porter une information. Lorsque que le-dit signal évolue
suivant une fonction connue, il est dit “déterministe”. En revanche, lorsqu’il est doté d’un
caractére imprévisible ou que sa connaissance est fondée sur des données statistiques, le signal
est qualifié d’aléatoire. Dans une grande majorité des cas, les signaux utilisés pour le transport
d’informations sont de nature déterministe [8].

Par ailleurs, le bruit est un élément qui pollue, voire dégrade le signal. Tout comme les
signaux, il peut étre de nature déterministe ou alors aléatoire [9]. L'une des spécificités du
filtrage est d’ailleurs de réduire I'influence du bruit sur le signal.

En somme, les opérations de filtrage peuvent se définir comme la modification d’un signal
selon des critéres de fréquence f.

De facon trés simplifiée, la finalité de tout systéme communicant est de transmettre une
information d’un émetteur vers un récepteur au travers un milieu de propagation : le canal.
Ceci est schématisé en figure 1.1. Le milieu de propagation de 'onde peut étre libre (Pair
ou n’importe quel matériau solide ou liquide en général) ou il peut favoriser le guidage de
I'onde (comme dans le cas des fibres optiques, par exemple) |[10]. Par ailleurs, au cours de la
propagation de 'onde, du bruit peut se superposer au signal utile. Le signal recu z,(f) est
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alors la somme du signal utile z,(f) envoyé par 'émetteur et du bruit z,(f) :

2, (f) = zu(f) + 2p(f) (1.1)

bruit x,(f)

Y

Récepteur

Emetteur - C

1
stgnal émis e stgnal re¢u
Zu(f) z,(f)

FIGURE 1.1 — Schéma simplifié d’un systéme de communication

Le filtrage consiste donc a agir sur la réponse totale z,.(f) pour favoriser le transfert du
signal utile et diminuer 'impact du signal parasite.

Nous verrons, dans la suite de ce document, les différentes stratégies mises en ceuvre pour
atteindre cet objectif selon I'application visée et la fréquence de travail associée.

1.2.2 Allocation des bandes fréquentielles

Que ce soit pour les applications de filtrage ou pour les capteurs s’appuyant sur des don-
nées fréquentielles, le composant utilisé dépend de sa fréquence de travail. Or, cette fréquence
n’est pas soumise au seul jugement du concepteur. En effet, chaque territoire (pays ou zone
géographique) octroie des intervalles de fréquences propres a chaque application. Ainsi, aux
Etats-Unis, plusieurs centaines de bandes fréquentielles sont allouées entre 9 kHz et 300 GHz.
La figure 1.2 illustre la diversité des canaux attribués entre 300 MHz et 3 GHz. Le méme type
de tableau pourrait étre tracé pour représenter les bandes utilisées en Europe. La norme peut
toutefois étre consultée au sein du document [11].

300 MHz s e 3GHz

FIGURE 1.2 — Allocation des bandes fréquentielles entre 300 MHz et 3 GHz aux Etats-Unis
[12]

Parmi toutes les bandes proposées, les fréquences dédiées aux communications mobiles sont
voisines d’intervalles dédiés a la radionavigation maritime ou a la recherche spatiale. Dans la
multiplicité des bandes proposées, il semble important de rappeler les critéres de fréquence
liés a la norme européenne ISM (bande Industrielle, Scientifique et Médicale). 11 gammes de
fréquence sont potentiellement disponibles. Celles-ci sont définies dans 'EN-55011 et données
dans le présent rapport au tableau 1.1. Nos dispositifs se conforment & ces standards lors de
travaux en espace libre!. Par ailleurs, cette norme impose également des restrictions en termes
de puissance rayonnée, de rapport cyclique et contraint méme la nature de l'utilisation du
spectre. Ces restrictions normatives, ainsi que les technologies exploitées pour la réalisation de
dispositifs & ondes de surface font que seules les cinquiéme (|433,05; 434,79] MHz) et sixiéme
(|2,4; 2,483] GHz) bandes sont utilisées en pratique dans cette thése.

1. L’espace libre correspond & une zone de libre circulation des ondes élastiques.
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TABLE 1.1 — Tableau récapitulatif des bandes ISM européennes

fentrée (MHz)  fsortie (MHz)  Fréquence centrale

6,765 6,795 MHz  soit 6,78 MHz
13,553 13,567 MHz  soit 13,56 MHz
26,957 27,283 MHz  soit 27,12 MHz
40,660 40,700 MHz  soit 40,68 MHz
433,05 434,79 MHz  soit 433,920 MHz
2.4 2,5 GHz  soit 2,450 GHz
5,725 5,875 GHz  soit 5,800 GHz
24,0 24,25 GHz  soit 24,125 GHz
61,0 61,5 GHz  soit 61,25 GHz
122,0 123,0 GHz  soit 122,50 GHz
244,0 246,0 GHz  soit 245,00 GHz

1.2.3 Les composants de filtrage actuels

De nombreux filtres, de nature trés variée, sont aujourd’hui présents sur le marché. Ils
peuvent étre actifs, passifs, numériques, analogiques... Pour autant, le choix d’une catégorie
de filtres ou d’une autre dépend de paramétres variés comme la fréquence de travail, 'aire
d’implantation ou encore, le cott du systéme. C’est pourquoi les classes les plus courantes de
composants de filtrage, ainsi que leurs points forts et leurs limitations, sont décrites dans ce
paragraphe.

1.2.3.1 Les méthodes de filtrage numérique

Les filtres numériques sont des dispositifs réalisés a ’aide de circuits intégrés dédiés, de
processeurs programmables ou de logiciels informatiques. L’opération de filtrage s’effectue a
I’aide d’une succession d’opérations mathématiques sur un signal discret. En tant que dispositif
programmable, le filtre numérique offre une solution a n’'importe quelle spécification ; la ques-
tion étant de pouvoir faconner une méthode de réalisation, capable de recréer physiquement le
résultat de 'optimisation, pour concevoir la fonction de filtrage.

La flexibilité et la reproductibilité de ces filtres expliquent en partie leur omniprésence dans
les systémes communicants. Cependant leur consommation énergétique peut s’avérer rédhibi-
toire pour certaines applications (téléphonie mobile ou applications en environnements sévéres
par exemple). Les avantages et inconvénients des filtres numériques sont donc détaillés afin de
mieux cerner les enjeux qui les lient aux radio-fréquences.

Avantages des filtres numériques :

L’un des intéréts majeurs des filtres numériques est la diversité des fonctions de filtrage
qu’il est possible d’obtenir. Ils peuvent en effet réaliser des fonctions qui leurs sont propres
mais leurs capacités englobent également les fonctions obtenues habituellement par des filtres
analogiques. De plus, ils permettent de réaliser des filtres & phase linéaire ou de la compression
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d’impulsion, domaines jusqu’alors réservés aux dispositifs & ondes de surface [13].

En tant que solutions programmables, ces structures sont également modifiables par logiciels
et offrent ainsi aux concepteurs une grande flexibilité ainsi que la possibilité de réaliser des
traitements complexes de 'information.

Ces filtres sont également insensibles aux conditions environnementales du fait de leur na-
ture méme. Les processeurs pour traitement du signal sont effectivement garantis sans dérive
(thermique ou autre) par définition du traitement numérique du signal. Ce point constitue un
avantage considérable par rapport aux filtres analogiques dont les caractéristiques physiques
dépendent grandement des paramétres environnementaux.

Limitations du filtrage numérique :

En dépit des avantages cités plus haut, ces éléments de filtrage présentent des points blo-
quants pour réaliser de maniére optimale certaines taches. Tout d’abord, il faut noter que ces
dispositifs sont limités & des fréquences n’excédant pas quelques centaines de MHz 2. La fré-
quence maximale envisageable est en effet liée a la fois a la fréquence du processeur et a la
fréquence d’échantillonnage. D’aprés le théoréme de Shannon, la fréquence d’échantillonnage
doit étre au moins égale a deux fois la fréquence maximale du systéme pour ne perdre aucune
information. Or si la fréquence d’échantillonnage est égale a la fréquence du processeur, la
fréquence maximale sera au mieux égale a la moitié de la fréquence fournie par le processeur.
Typiquement, les processeurs courants (tels qu’utilisés dans les systémes mobiles) fonctionnent
a des fréquences de l'ordre de 500 & 600 MHz et jusqu’a 1,5 GHz pour certains d’entre eux, ce
qui restreint la fréquence maximale a, au mieux, 750 MHz [14, 15].

Par ailleurs, ces composants nécessitent ’ajout d’un circuit de filtrage amont, généralement
analogique, accompagné d’un convertisseur analogique numérique (CAN) ainsi qu’'un convertis-
seur numérique analogique (CNA) et un circuit de lissage en sortie de filtre. Le schéma simplifié
d’un filtre numérique complet est disponible figure 1.3. Le filtre passe-bas en entrée de circuit
a pour but de réduire le risque de repliement de spectre en atténuant toutes les fréquences
supérieures a la demi-fréquence d’échantillonnage. Le caractére analogique de ce filtre rend
moins attractive la possibilité d’une solution “tout numérique”. Par ailleurs, les convertisseurs
ont un cofit en énergie qui ne doit pas étre négligé et ils sont générateurs d’un bruit additionnel
supérieur a -25 dBm.

Par ailleurs, les processeurs intégrés dans ces filtres nécessitent d’étre alimentés, ce qui
présente deux inconvénients majeurs :

— dans le domaine de la communication RF, leur consommation énergétique nuit grande-
ment a l'autonomie des appareils (on s’en rend aisément compte en considérant 1'auto-
nomie des téléphones actuels). En effet les convertisseurs consomment chacun entre 1 et
2 W en fonctionnement. La consommation des processeurs varie d’un systéme a un autre
mais des fabricants comme Analog Devices proposent des processeurs consommant 100
mW pour une fréquence de fonctionnement de 400 MHz [16] ;

— la présence d’une batterie empéche leur utilisation en milieu sévére et notamment dans
le cas des hautes et trés hautes températures.

C’est donc pour cette raison que d’autres types d’éléments de filtrage, analogiques cette
fois-ci, sont également utilisés.

2. Cette restriction n’est valable que pour les applications grand public. Les applications spatiales ou mi-
litaires, par exemple, disposent de moyens techniques et financiers suffisants pour mettre en ceuvre des filtres
numériques a trés haute fréquence.
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FIGURE 1.3 — Schéma simplifi¢ d’un filtre numérique dans son ensemble. On y retrouve les
éléments de filtrage analogique amont et aval, ainsi que les convertisseurs

1.2.3.2 Les filtres analogiques

Les méthodes de filtrage entiérement numérique se sont avérées peu convaincantes dans
le domaine des fréquences radio et au-dela, au regard des enjeux actuels pour les systémes
commerciaux “grand public”. Ainsi, dans le cadre d’opérations de filtrage RF, plusieurs étages
de traitement du signal sont mis en ceuvre. Le premier palier est en général constitué de filtres
analogiques.

Ils peuvent étre de nature passive ou active. Ces derniers, les filtres analogiques actifs,
s’appuient sur des éléments de filtrage discret (cellules de type résistances et condensateurs)
auxquels sont ajoutés des systémes d’amplification, comme des amplificateurs faible bruit, dans
le but de réduire les pertes dans la structure. Comme les filtres actifs requiérent 1'utilisation
d’une source d’énergie externe, leur fonctionnement n’est pas développé ici. Seuls les filtres
passifs sont étudiés.

Ces filtres utilisent des composants passifs (résistance R, inductance L, capacité C) ou
exploitent les propriétés élastiques, électriques, magnétiques des matériaux. Quatre catégories
de filtres passifs sont décrites ici :

— les filtres a éléments discrets ;
— les filtres planaires ;
— les filtres & cavité électromagnétique ;

— les filtres & ondes élastiques.

Filtres a éléments discrets :

Les filtres passifs & éléments discrets sont majoritairement composés de cellules passives de
type R, L et C connectées entre elles de maniére & produire la fonction spécifiée. Ces systémes
peuvent réaliser aussi bien des filtres passe-bas, passe-haut, passe-bande ou coupe-bande. Trés
simples a mettre en pratique, leur gamme de fréquence s’étend de quelques kHz & une centaine
de MHz. Cependant, ils sont le plus souvent utilisés a des fréquences avoisinant plusieurs di-
zaines de kHz en raison des restrictions dimensionnelles auxquelles ils sont soumis. Aux basses
fréquences, la taille des composants augmente, ce qui est souvent une limitation a leur usage
dans un contexte de miniaturisation. A l'inverse, lorsque la fréquence augmente (> 100 MHz),
la taille des éléments, et en particulier des bobines, les rend difficile a réaliser avec les tech-
nologies actuelles. Par ailleurs, avec 'augmentation de la fréquence de travail, les composants
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ne peuvent plus étre considérés comme parfaits [17|. Le modéle, initialement simple, est donc
complexifié pour simuler convenablement le fonctionnement de telles structures dans le do-
maine des fréquences radio.

Les filtres planaires : [18]
Les topologies et méthodes de conception des filtres planaires sont trés variées. Il en découle
trois sous-catégories :

1. les filtres & éléments localisés (analogues aux filtres & éléments discrets) : les éléments
inductifs ou capacitifs sont réalisés directement sur substrat. Par exemple, il peut s’agir
d’éléments en forme de spirale (inductance, figure 1.4a) ou de peignes interdigités (ca-
pacité, figure 1.4b). En dépit de leur simplicité de réalisation, il faut toutefois prendre
quelques précautions : la longueur d’onde est supposée étre trés supérieure (environ 20
fois supérieure) aux dimensions du composant pour qu’il puisse étre considéré comme
un filtre & éléments localisés [19]. Les fréquences de travail s’étendent du kHz a 5 GHz
[18]. 1 ne faut pourtant pas négliger le fait que I'augmentation des fréquences conduit a
la miniaturisation des systémes et donc, & I'accroissement des pertes ohmiques. De fait,
les filtres planaires sont appropriés au filtrage large bande (1 & 20 % de la fréquence
centrale) mais sont limités pour réaliser des filtres & bande étroite. Finalement, le défaut
majeur de ces filtres réside dans leur modélisation : peu précise, des écarts fréquentiels
sont souvent observés lors des comparaisons calculs / essais;

2. les filtres a résonateurs linéiques : ce deuxiéme type de filtres planaires exploite les phé-
noménes de propagation des ondes dans des lignes de transmission. Autrement dit, un
troncon de ligne est modifié et assimilé & des éléments réactifs. Ainsi, une inductance
série, par exemple, correspond & une diminution de la section de la ligne de transmission.
A Tinverse,une capacité paralléle se traduit par un élargissement de la section [13]. La
réalisation d’un filtre passe par la combinaison de plusieurs de ces éléments. La figure 1.5
résume les principales équivalences.

3. les filtres a résonateurs non linéiques : ils utilisent des patchs surfaciques a géométrie
variée. Il peut s’agir de triangles, de cercles ou de rectangles. L’enjeu principal de ces
structures est de favoriser le couplage des modes par insertion de perturbations via la
géométrie particuliére du patch. Ces composants sont particuliérement utilisés pour la
réalisation d’antennes [18].

(a) (b)

FIGURE 1.4 — Géométrie d’éléments réalisés en technologie planaire - (a) élément inductif, (b)
cellule capacitive

Les filtres a lignes couplées :
Ces structures utilisent le couplage électromagnétique entre deux lignes paralléles. En effet,
les impédances mutuelles permettent le transfert d’énergie d’une ligne a une autre. Dans un
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FIGURE 1.6 — Schéma de principe d’un filtre & lignes couplées

filtre & couplage distribué, au moins trois lignes sont nécessaires, comme illustré figure 1.6.
La fréquence centrale est telle que la demie longueur d’onde correspondante soit égale a la
longueur de la ligne centrale. L’ajout de lignes intermédiaires permet de structurer la bande.

Par ailleurs, ces configurations permettent d’atteindre des bandes supérieures a 10 % de
la fréquence nominale avec des pertes dans la bande passante relativement faibles (inférieures
a 5 dB). De plus, ils sont adéquats pour les utilisations en haute fréquence [19, 20|, de 1 a
100 GHz. Les fréquences atteintes par ces filtres en font notamment des candidats potentiels
pour les technologies 5G, qui recourent & des ondes millimétriques, c’est-a-dire disposant de
fréquences allant de 30 a4 300 GHz.

Toutefois, ces composants sont incompatibles avec les contraintes imposées par les stan-
dards de la téléphonie mobile actuelle : aux fréquences radio, ils atteignent plusieurs cm?. Ils
seront toutefois adaptés aux applications 5G (a partir de 24 GHz).

Les filtres a cavité électromagnétique :
Ces filtres sont fondés sur le couplage d’ondes électromagnétiques dans une cavité résonante.
Deux avantages majeurs sont attachés a ces filtres [21, 13] :

— ils disposent de pertes d’insertion trés basses (de I'ordre de 0,5 4 2 dB);
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— ils supportent des niveaux de puissance élevés (de quelques dizaines & la centaine de
watts).

Les modes qui apparaissent & l'intérieur de la cavité dépendent de sa forme et de ses
dimensions. En effet, la thése de A. Badev [22] rappelle que 'utilisation des équations de
Maxwell et des relations de I’électromagnétisme permettent de déterminer la fréquence de
résonance en fonction des parameétres géométriques et diélectriques de la cavité.

Par ailleurs, deux types de cavités doivent étre distingués :

1. les cavités métalliques : les parois sont formées d’un matériau conducteur et la cavité est
faite de vide ou d’air. Ainsi, la permittivité diélectrique est proche de 1 et par conséquent,
la vitesse de propagation des ondes dans la cavité avoisine la vitesse des ondes lumineuses
dans le vide. Ceci implique qu’aux radio-fréquences, la longueur d’onde varie de quelques
cm a quelques métres. Il s’agit 14 du principal inconvénient de ces dispositifs : leurs
grandes dimensions prohibent leur utilisation dans le domaine des télécommunications
mobiles. En revanche, ils sont utilisés de maniére privilégiée dans les stations de base ou
dans les secteurs a contraintes dimensionnelles faibles ;

2. les filtres & cavités diélectriques : afin de réduire la dimension des filtres a cavité métal-
lique, le contenu de la cavité est remplacé. Un matériau a permittivité forte (de 'ordre
de g, = 50 [13]) y est inséré. Il est en effet connu que 'augmentation de la diélectricité
d’un milieu favorise le guidage de 'onde. Par ailleurs, comme la vitesse de propagation v
est égale & v = ¢/\/e, (avec ¢ la vitesse des ondes lumineuses dans le vide), augmenter &,
permet de diminuer v et donc, de réduire la longueur du guide d’onde pour une fréquence
donnée.

En définitive, 'utilisation de filtres a cavité électromagnétique offre la possibilité de fabri-
quer des filtres de dimensions de I'ordre du cm pour des fréquences de résonance allant de 10
MHz & plusieurs dizaines de GHz. Par exemple, [23| propose un filtre a cavité de 25 mm a 1,8
GHz.

Le principal inconvénient de ces structures réside dans ’augmentation des pertes diélec-
triques avec la fréquence de travail et la température mais aussi dans l'insertion de 'onde
électromagnétique, qui ajoute des pertes, et a I’énergie embarquée.

1.2.3.3 Les filtres a ondes élastiques

Les filtres a ondes élastiques sont également des filtres analogiques mais leur diversité et leur
utilité majeure dans le domaine des RF |24] impose un paragraphe dédié. Leur fonctionnement,
fondé sur la conversion de signaux électriques en signaux élastiques, permet de réduire la taille
des composants (par rapport aux filtres généralement utilisés dans les télécommunications)
d’un facteur 10° et de réaliser des structures de taille micrométrique.

La conversion des signaux est réalisée en pratique par des transducteurs (formés par des
électrodes) piézoélectriques ou électrostatiques. Les ondes excitées se propagent alors en vo-
lume, en surface ou encore au travers de structures complexes.

Les filtres 4 ondes de volume :

Le principe de fonctionnement des filtres a ondes de volume (BAW, Bulk Acoustic Wave en
anglais) a été imaginé pour la premiére fois au XX siécle par Langevin [10] afin de sonder
les fonds marins (SONAR).

Les résonateurs BAW sont fondés une onde de volume excitée & I'aide de deux couches de
métal, au sein d’un substrat piézoélectrique (voir chapitre 2). L'une des électrodes est reliée a
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une source de tension, la seconde, reliée a la masse, est utilisée comme référence. La fréquence
de travail de ces filtres dépend de la nature du substrat et de son épaisseur h. De méme,
le coefficient de couplage, qui traduit la capacité du filtre & convertir I’énergie électrique en
énergie mécanique (et vice versa), dépend de ces données 25, 26]. Le schéma de principe ainsi
que le schéma électrique équivalent [10, 27| d’un tel systéme sont représentés figure 1.7. La
figure 1.7b, issue du modéle de Butterworth et VanDyke [28, 29|, met particuliérement en avant
le fait que les résonateurs BAW peuvent étre caractérisés par une branche motionnelle (R,,,
L., et Cy,), qui décrit le mode, et par une branche statique (Cp), qui correspond a la capacité
statique due aux électrodes en regard.

Dans la majorité des cas, les substrats utilisés sont du quartz ou du tantalate de lithium.
Cependant, des empilements de matériaux de type piézoélectrique sur isolant (POI) sont éga-
lement accessibles.

Les filtres a ondes de volume sont utilisés pour des applications radio-stratégiques dans
des appareils nécessitant un filtrage entre 1 et 100 MHz. Selon les technologies utilisées, les
BAW peuvent également fonctionner jusqu’a quelques GHz. Les BAW sont largement dédiés
aux applications professionnelles et militaires.

électrode 4—~_ | Lm :_ OO

substrat piézoélectrique

électrode I _Eli
®

(a) (b)

FIGURE 1.7 — (a) Schéma de principe d’un résonateur a ondes de volume monoport et (b) son
schéma électrique équivalent

Différentes structures de filtres BAW sont réalisables :

— une premiére structure couramment mise en ceuvre (pour limagerie médicale, notam-
ment) est constituée de barreaux de céramique piézoélectrique piégés dans une résine
polymére (cf. figure 1.8) [30]. Ces structures sont particuliérement adaptées au filtrage
allant du MHz a 10 MHz. La borne supérieure est, une fois de plus, déterminée par la
difficulté de découpe des plots, dont la taille est réduite drastiquement par la montée en
fréquence [31];

— les BAW a éléments d’impédances [32, 33| sont également trés utilisés pour engendrer
des fonctions de filtrage. Ils utilisent des résonateurs monoports tels que schématisés
figure 1.7a. Ces résonateurs sont ensuite couplés électriquement entre eux. Pour ce faire,
I’électrode de référence de I'un est connectée a I’électrode d’entrée du suivant. Les schémas
de connexion usuels sont explicités au chapitre 2, paragraphe 2.2.3;

— les filtres monolithiques a ondes de volume [25, 26], quant-a eux, ne comprennent qu’un
seul bloc de substrat piézoélectrique. En revanche, au moins deux ports électriques (donc,
deux transducteurs) alimentent la structure. Le couplage n’est donc plus électrique,
comme dans le cas des filtres & éléments d’'impédance, mais acoustique puisque les deux
transducteurs échangent de I’énergie. Leur couplage dépend notamment de 1’écart entre
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les deux transducteurs. Le schéma 1.9 illustre le fonctionnement de ce filtre. L’espace-
ment entre le port d’entrée et de sortie est un parameétre essentiel pour établir le couplage
de l'onde : la bande passante du filtre est donc obtenue en ajustant I’écartement entre
les transducteurs;

— d’autres structures comme les TEBAR (Thin film bulk acoustic resonators) |34, 35| (qui
s’appuient sur l'utilisation d’une membrane sur laquelle repose la structure) ou encore
les SMR (solidly mounted resonator) [36](qui disposent d’un réseau de miroirs de Bragg)
sont autant de solutions qui permettent d’affiner la gamme de fréquences atteignables
ainsi que les largeurs de bandes réalisables. La structure de tels filtres est schématisée
figure 1.10.

FIGURE 1.8 — Structure d’'un filtre BAW piézocomposite (des barreaux de céramique piézo-
électrique sont tenus par un polymére)

Au vu des quelques pages qui viennent d’étre consacrées aux éléments de filtrage, les filtres
BAW sont tout a fait indiqués pour les applications de filtrage aux fréquences radio puisqu’ils
sont compacts (de 'ordre du mm? d’encombrement) et accédent & des fréquences qui s’étendent,
du MHz & plusieurs GHz.

Cependant, d’autres filtres a ondes ¢lastiques permettent d’obtenir des performances simi-
laires & moindre coiit : les filtres & ondes élastiques de surface (SAW).

Les filtres a ondes élastiques de surface :

Les SAW utilisent, tout comme les BAW, la piézoélectricité pour convertir une onde élec-
tromagnétique en une onde élastique. Cependant, les électrodes sont disposées a la surface du
substrat de sorte a favoriser le guidage de ’onde en surface du matériau support (figure 1.11).
Ces filtres sont au coeur du travail de recherche développé dans cette thése. Par conséquent,
leur fonctionnement est expliqué en détail aux chapitres 2 et 3. Il faut néanmoins noter un
certain nombre de points essentiels.

.—‘—O

FIGURE 1.9 — Schéma de principe d’un filtre monolithique a ondes de volume. Les électrodes
sont en gris et le substrat en violet
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FIGURE 1.10 — Schéma de filtres BAW de type FBAR (& gauche) et SMR (& droite)
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FIGURE 1.11 — Schéma de principe d’un filtre a ondes de surface

Tout d’abord, les filtres SAW sont indiqués pour fonctionner dans les gammes de fréquences
dites VHF et UHF, c’est-a-dire, de 30 MHz a 3 GHz. La borne basse est imposée par les
exigences dimensionnelles dictées par les donneurs d’ordres : comme la fréquence f = v/\ (v,
la vitesse de propagation et A la longueur d’onde) et que A dépend directement des dimensions
de la structure, travailler a trés basse fréquence augmente la taille de la structure & un niveau
qui n’est pas admissible (au-dela de plusieurs dizaines de cm?). La borne haute, quant-a elle,
est imposée par les limites technologiques actuelles : la période mécanique peut difficilement
étre en-deca de 600 nm tout en garantissant la reproductibilité des dispositifs [37]. Par exemple,
pour une onde se propageant a la vitesse de 3800 m.s™! (soit environ la vitesse de l'onde de
Rayleigh dans le niobate de lithium en coupe (YXI)/128°), réaliser un dispositif a 3 GHz signifie
qu’il faut étre capable de réaliser une longueur d’onde de 1,26 pm, soit des traits de 630 nm.

Les composants SAW n’apportent pas seulement ’avantage d’une compacité inférieure a 100
mm?. Parmi leurs intéréts, la diminution des coiits, en comparaison a des structures comme les
BAW, est significative. En effet, leur caractére planaire permet une fabrication collective sur des
tranches de substrat appelées wafer [38] en utilisant un nombre réduit d’étapes de fabrication.
Par ailleurs, leur structure simple (une seule couche de métal déposée sur le wafer) justifie un
nombre réduit d’étapes de fabrication. Ces deux points permettent la production a moindre
cott (des puces valant moins de 20 centimes 'unité dans le domaine de la téléphonie mobile
et moins de 5 euro pour les applications stratégiques) de milliards d’unités par an [32, 39].

De plus, la qualité des fonctions spectrales réalisées par les SAW est en adéquation avec les
spécifications du marché (en termes de pertes et d’allure des réponses fréquentielles obtenues).
Ainsi, ces systémes sont utilisés dans le domaine de la défense, de ’aéronautique, du spatial et
ils représentent 75 % des filtres utilisés dans la téléphonie mobile.

Les filtres SAW étaient, & origine, constitués de deux ports : I'un, émetteur et l'autre,
récepteur, séparés par une zone de propagation. La fonction de transfert réalisée par un tel
dispositif est un sinus cardinal [40|. La géométrie des structures SAW a ensuite évolué pour
pouvoir réaliser des bandes passantes de 2 a 30 % avec des niveaux de pertes, dans la bande et
hors bande, compatibles avec les appareils de mesure. Au début des années 90, de nombreux
travaux ont d’ailleurs été menés pour développer des filtres SAW fondés sur des doubles ports
ou sur des agencements de monoports a faibles pertes. Des stratégies de confinement des ondes
sont déployées. Deux d’entre elles sont massivement utilisées aujourd’hui : le confinement de

23



I'onde par miroirs de Bragg [41], ou I'utilisation de transducteurs émettant dans une direction
privilégi¢e [32, 39|.

La fonction réalisée par les filtres SAW dépend en définitive d’un grand nombre de para-
métres : le couplage de 'onde définit la largeur de la bande passante et les pertes. Lui-méme
dépend des matériaux utilisés (et de leur orientation cristalline), du type d’onde qui se propage
dans le substrat (ou a sa surface), de la géométrie du filtre et des caractéristiques des électrodes.

Finalement, le tableau 1.2 liste les différentes structures de filtres qui viennent d’étre évo-
quées et récapitule leurs caractéristiques principales.

TABLE 1.2 — Tableau récapitulatif des éléments de filtrage présentés dans cette thése

Fré . . . o
Type de filtre agiigj;ies Points forts Points faibles Applications
— 300 MHz Trés Télécommunications
Numériques (limités par Flexibilité consommateurs aux fréquences
Jprocesseur) en énergie intermédiaires
Circuit
analogiques en
T
10 kHz & 100 ) CHUe atx entrée de filtre
RLC Cotit contraintes, L.
MHz . numérique,
connectique ..
communication
RF
. Trés hautes . . 5 Candidats pour
Lignes R ] Dimensions (cm L
counlées 13100 GHz fréquences aux RF) les applications
P accessibles, passifs 5G
Augmentation Candidats pour
A cavités 10 MHz a la Peu de pertes, des pertes avec la  les applications
10%"¢ de GHz puissance > 1kW fréquence et la trés hautes
température fréquences
. . Cott et Applications
BAW Passif duct . .
(FBAR/SMR) 1 MHz 4 10 GHz cc?ﬁ:lc tsi’vzro etion C?m.ple%qté de la profes&(/)r%nelles
réalisation et stratétiques
Télécommunications
. Monté biles, int t
10 MHz a Cot, production omeeen HIODLES, Herne
SAW elques Gz collective. Dassifs fréquence difficile  des objects,
qued P au dela de 2 GHz  aéronautique,
aérospatial

1.3 Mesure de grandeurs physiques

La question de la détection est trop vaste pour étre traitée dans son intégralité ici. Dans la

mesure oll les travaux réalisés dans cette thése visent principalement les secteurs professionnels
(aéronautique, industrie en général) et les applications stratégiques (spatial, défense), seuls les
capteurs utilisés dans ces domaines sont abordés. Cependant, bien d’autres domaines, comme
celui des objets connectés (IoT), sont également trés demandeurs en capteurs innovants.
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Les problématiques de mesures en environnement industriel sont donc précisées. Puis, une
liste non exhaustive de capteurs rencontrés en industrie est proposée. Dans chaque catégorie
de capteurs, au moins deux technologies différentes, dont une exploitant les ondes élastiques,
sont présentées.

1.3.1 Mesures en environnement industriel

En milieu industriel, de nombreuses grandeurs paramétriques (pression, température, force,
composition chimique...) doivent étre maitrisées. Il s’agit 1a d’un enjeu majeur, que ce soit pour
le controle des paramétres machines au cours d’un procédé de fabrication ou d’utilisation, que
pour I’évaluation de la sécurité au sein des locaux.

En ce sens (et ceci est d’autant plus valable pour du controle en environnement séveére), les
capteurs doivent étre capables d’acquérir des données, méme dans des enceintes closes ou dans
des espaces dans lesquels les composants électroniques utilisés pour le traitement du signal en
aval de la mesure ne sont pas viables (températures supérieures a 100°C typiquement) [42].

Les mesures les plus fréquemment rencontrées peuvent étre regroupées en trois grandes
catégories :

— la mesure de température ;

— la mesure de contraintes ; cette catégorie regroupe toutes les grandeurs associées, a savoir
I’accélération, le couple, la force ou la pression ;

— la gravimétrie, en particulier utilisée pour ’analyse chimique.

Dans chacun de ces trois poles de mesures, les méthodes de détection s’étendent du disposi-
tif le plus trivial, comme le thermomeétre, le dosage chimique... a des structures plus complexes :
sondes de températures ultra-précises (de 1'ordre du mK sur une gamme de 100 K), des mi-
croaccéléromeétres, des microbalances a Quartz...

Cependant, toutes les solutions ne se valent pas. Des capteurs ont démontré de longue date
leur efficacité (sondes Pt pour la température, manométres & membrane pour la mesure de
pression) et sont couramment utilisés. Cependant, en raison des problématiques de miniatu-
risation actuelles ou de mesures en environnements sévéres, ol les zones a controler peuvent
étre mobiles, ou les températures et pressions peuvent atteindre des valeurs trés supérieures
a celles rencontrées en général, de nouveaux instruments de mesure, adaptés a ces conditions,
doivent étre proposés. Ainsi, nous pouvons dés a présent noter que les SAW (comme, en régle
générale, tous les dispositifs passifs) répondent aux exigences de 'interrogation sans fil.

[’avantage des structures a ondes élastiques tient a la possibilité d’ajuster leurs propriétés
par conception.

De plus, contrairement aux structures RFID, le comportement linéaire des matériaux pié-
zoélectriques assure 'obtention d’une réponse (méme faible) quelque soit la puissance du signal
regu par le capteur. De plus, le protocole d’interrogation RADAR (RAdio Detection And Ran-
ging) demande de retarder le signal renvoyé par 1’élément de mesure afin de distinguer sa
réponse de celle de 'environnement tout en s’assurant de récupérer un signal d’une puissance
suffisante pour ne pas passer sous le niveau de bruit (figure 1.12). Or, des systémes comme les
RFID ne renvoient pas assez de puissance pour étre compétitives sur le marché des capteurs
passifs et sans fil, contrairement aux SAW et aux BAW. [43]

Dans le but de mettre en avant la multiplicité des capteurs et de pointer la présence des
composants & ondes élastiques dans toutes les catégories de mesure (température, contraintes,
gravimétrie), plusieurs solutions sont confrontées ci-aprés, pour chaque type d’applications.
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FIGURE 1.12 — Séparation de la réponse du résonateur et de ’environnement par I'interrogateur
[43]

1.3.2 Présentation des instruments de mesure

1.3.2.1 Mesure de la température

Les solutions classiques de controle de la température en industrie reviennent la plupart
du temps & utiliser des instruments comme les thermomeétres laser ou des sondes Pt. Selon la
qualité des instruments de mesure, les fiches techniques idoines indiquent la gamme de tempé-
rature accessible. Ces instruments peuvent étre bornés a un intervalle de mesure restreint ou
alors, présenter une précision de 'ordre du degré lorsque cet intervalle augmente. Par consé-
quent, des compromis doivent étre trouvés.

Mesure de la température par thermomeétre infrarouge :

Cette premiére solution est trés largement employée dans l'industrie. En effet, les ther-
mométres infrarouges (également appelés pyromeétres infrarouges lorsqu’ils sont utilisés pour
mesurer des températures supérieures a 500°C) permettent de réaliser des mesures de tempéra-
ture sur une surface, sans contact. Leur fonctionnement est fondé sur la mesure du rayonnement,
(partiellement émis dans le domaine infrarouge) d’un objet. La détermination de la température
utilise les lois, formulées par Planck et Boltzmann, qui régissent le rayonnement. En pratique,
le rayonnement est focalisé sur un élément détecteur grace a une lentille ou une optique. Il est
ensuite converti en signal électrique proportionnel au rayonnement [44].

Ces instruments atteignent une précision au mieux de 1 % de la gamme de mesure (me-
surée avec un appareil étalon) pour une résolution de 0,1°C. Bien qu’ils puissent mesurer des
températures allant de -40 a +1000 °C, les fiches de documentation de ces appareils indiquent
que l'instrument en lui-méme ne peut étre placé dans des endroits ou la température est in-
férieure a -20°C ou supérieure a +80°C. Par ailleurs, ces caractéristiques correspondent a des
solutions haut-de-gamme et pour des structures a la fois filaires et non portative (figure 1.13a).
Un thermomeétre laser portatif (figure 1.13b) affiche des performances moins élevées que son
homologue filaire.

Par ailleurs, ces thermomeétres ne fonctionnent pas en présence d’un brouillard de particules
(huile) et la mesure dépend de la capacité de la source a émettre une énergie rayonnée. Ce
parameétre n’est a priori pas connu.

Mesures par sondes Pt :
Les sondes Pt100 (figure 1.14), ou RTD (Resistance Temperature Detector), représentent
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FIGURE 1.13 — Deux thermométres a infrarouges pour la mesure sans contact - (a) Pyrométre
de haute précision, (b) Thermomeétre sans fil

un autre type de capteurs de température fréquemment utilisés dans les secteurs industriels.
Elles sont en particulier utilisées pour du controle a long terme dans des ouvrages pour lesquels
la variation de température est une information indispensable. La sonde Pt100 (nommée ainsi
en raison de sa résistance de 10092 a 0°C) est constituée d’une résistance de Platine scellée
dans une gaine protectrice. La valeur de la résistance du platine varie de maniére connue en
fonction de la température. Elle peut en effet étre associée & un développement polynomial de
degré 1, 2 ou 3 selon la précision attendue [45].

F1GURE 1.14 — Photographie d’une sonde Pt100

Ce type de sonde permet de mesurer des températures sur une gamme allant typiquement
de -50° a 300°C avec une précision et une résolution au dixiéme de la valeur absolue. Certaines
sondes RTD peuvent évaluer la température sur une plus grande gamme de température mais
cela a lieu au détriment de la précision. Par ailleurs, la connectique intégrée usuellement a la
sonde supporte difficilement des températures de pointe plus élevées que 400°C. Travailler &
des températures plus élevées impose une ingénierie dédiée.

Ces deux solutions de mesure de la température ne représentent qu’une infime partie de la
diversité des capteurs de température existants. Que ce soit par le procédé physique mis en
ceuvre (mesure de résistance, création d’une tension a la jonction entre deux métaux, évaluation
du rayonnement infrarouge, dilatation d’un fluide etc) ou par la précision des instruments (selon
qu’ils sont dédiés a une utilisation par des particuliers, ou dans un milieu industriel, pour une
mesure critique...), les solutions pour quantifier la température sont nombreuses. Cependant, la
plupart d’entre elles sont, au mieux, partiellement satisfaisantes pour les domaines de pointe et
les environnements sévéres. En effet, la présence d’électronique & proximité de la zone sensible
et la présence de cable pour alimenter la structure, freinent leur utilisation au-dela de 200°C
et empéche leur utilisation en milieu rotatif.

Par conséquent, les dispositifs & ondes élastiques sont utilisés pour pallier ces difficultés et
mesurer la température en environnements séveéres. Ces dispositifs, en dépit d’une précision
moindre et une inertie thermique plus grande que les solutions précédemment citées, présentent
I’avantage de pouvoir étre intégrées dans des milieux hors d’atteinte des solutions décrites pré-
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cédemment.

Capteurs de température a ondes élastiques de surface :

La variation de la température entraine la modification des caractéristiques effectives du
matériau (densité, constantes élastiques...). Il en résulte une modification de divers paramétres
comme la vitesse de propagation des ondes, le coefficient de réflexion sur une électrode ou
encore le coefficient de couplage électromécanique [46]. Les capteurs SAW tirent parti de ces
variations structurelles pour évaluer la température. Deux sortes de mesures sont accessibles :

— la premiére est fondée sur la variation de la célérité de I'onde (accessible via la fréquence
de résonance) avec la température. La loi d’évolution est supposée connue. Il s’agit des
résonateurs ;

— la seconde utilise la variation du temps de propagation de Ponde entre deux points (liée
également a la variation de la vitesse de propagation). Il s’agit des lignes a retard.

En dépit de leur plus faible précision comparée aux sondes classiques ?, les capteurs a ondes
élastiques sont uniques en leur genre. Ils sont, en effet, a la fois, passifs, sans fils et interrogeables
a distance (figure 1.15). La structure méme du capteur (des électrodes de métal déposées sur un
substrat piézoélectrique) permet la conversion d’ondes électromagnétiques en ondes élastiques
et par ce biais I'approvisionnement en énergie du dispositif. ’autonomie du capteur n’est donc
pas bornée. Pour les mémes raisons structurelles, ce capteur n’a pas besoin de liaison physique
pour délivrer ses informations. Ce point lui confére ’avantage de pouvoir étre sondé en milieu
rotatif, ou dans des structures hermétiquement fermées sans avoir recours a un passe cloisons.

A T'heure actuelle, les concurrents des SAW sont les résonateurs a cavité diélectriques ainsi
que les puces RFID. Cependant, ces deux derniéres structures ont besoin d’une plus grande
puissance d’interrogation (de 'ordre du watt) que les structures SAW (moins de 10 mW) pour
réaliser des mesures, ce qui permet aux SAW de conserver leur avantage. De plus, les puces
RFID, plus encombrantes que les SAW, sont également moins performantes en interrogation
lointaine.

Par conséquent, en vertu de leur caractére passif et de la possibilité de les interroger en
déportant 'électronique de traitement du signal, les capteurs de température a ondes élastiques
sont tout & fait adaptés aux applications en environnements sévéres. La précision de ces capteurs
est toutefois un point d’amélioration.

signal d'interrogation

Uy
Wy

Réponse du capteur

Capteur SAW avec son
antenne sur un PCB
taille : 0.5 x 0.5 cm

antenne : 3cm

Interrogateur
taille 16 x 10 x 6 cm

FIGURE 1.15 — Illustration d’un systéme de mesure utilisant un capteur de température & ondes
de surface

3. Les résonateurs SAW montrent une résolution de l'ordre du %ode la gamme de mesure et une précision
de T'ordre du degré au cours de leur étalonnage quand les thermométres & infrarouge et sondes Pt100 ont une
précision pouvant atteindre le milliKelvin pour une résolution équivalente.
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1.3.2.2 Mesures relatives aux contraintes

L’industrie a également énormément recours aux mesures d’accélération, de déformation,
de pression ou encore de force pour qualifier ses produits ou ses procédés. Les mesures de
contraintes offrent la possibilité de remonter a plusieurs grandeurs. Par exemple, contraintes
et déformations sont reliées entre elles par la loi de Hooke. Accélération et forces dépendent
I'une de 'autre grace au principe fondamental de la dynamique. C’est pourquoi, les mesures
de pression, déformation et accélération sont traitées dans une méme section.

Accéléromeétres :

Il existe deux grandes familles d’accélérométres : les accélérométres asservis et les accé-
léromeétres non asservis. Le principe du premier est de maintenir une masse sismique dans
une position fixe lors d’'un mouvement d’accélération. Pour cela, une force de rappel est créée
par un actionneur électromagnétique. Lorsque la masse est en équilibre, le courant a 'origine
de la force de rappel donne la mesure de I'accélération. Ce type d’accélérométre est utilisé
notamment pour déclencher les air-bags dans les voitures ou pour le diagnostic de machines
vibrantes. Leur excellente stabilité et leur précision les rendent adéquats pour des applications
de guidage et de contréle, comme le guidage inertiel de missiles ou des projectiles intelligents.
[47]

Les accéléromeétres non asservis sont issus de la technologie MEM’S (microsystémes électro-
mécaniques), I'une des plus prometteuses du XXI'*™¢ sigcle. Ces composants allient robustesse
et compacité [48] et sont largement exploités en aviation, dans la marine, dans le cadre de 'in-
génierie spatiale, la robotique et bien d’autres encore [49, 50|. Plusieurs méthodes de mesures
se trouvent sur le marché. Elles peuvent étre, par exemple, de nature capacitive ou piézoélec-
triques [51].

Les accélérométres capacitifs utilisent des micromécanismes et une microélectronique inté-
grés sur silicium pour réaliser la fonction de mesure. La figure 1.16 schématise le fonctionnement,
de ces capteurs. Deux branches fixes sont reliées a une branche mobile par une zone capacitive.
L’accélération fait bouger la partie mobile, ce qui conduit & la variation de la valeur des deux
capacités. La mesure est réalisée en utilisant un détecteur a pont capacitif (non représenté sur
la figure 1.16). La variation du débit de courant dans chaque branche peut donc étre mesurée,
ce qui permet ensuite de remonter & la valeur de I'accélération. Ces structures font montre
d’une haute précision et ce, méme lorsqu’ils sont soumis a des gradients de température. De
plus, ils peuvent mesurer des accélérations de 0 & 200 g.

Par ailleurs, d’autres accélérométres non asservis sont également largement utilisés. Il s’agit
de structures s’appuyant sur la piézoélectricité et la propagation d’ondes élastiques. Dans
I'exemple de la figure 1.17, une masse sismique est placée sur un résonateur a4 ondes de vo-
lume, constitué d’un élément piézoélectrique entouré de deux électrodes métalliques. Lorsque
I’ensemble de la structure est soumise a une accélération, la masse inertielle subit un retard de
déplacement qui entraine la déformation du substrat. Cette déformation conduit a des effets
de traction / compression dans le matériau piézoélectrique. La tension délivée par le BAW
change en conséquence.

Les accélérométres piézoélectriques peuvent également s’appuyer sur la variation de fré-
quences de résonance de dispositifs SAW positionnés sur une poutre au bout de laquelle se
trouve une masse inertielle (figure 1.18) [53].

Capteurs de pression :

La pression se définit comme étant une force rapportée a la surface sur laquelle elle s’ap-
plique. Elle se mesure a 'aide d’'un manomeétre. Il existe plusieurs versions de cet instrument.
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FIGURE 1.16 — Schéma de principe d’un accélérométre capacitif [52]
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FIGURE 1.17 — Schéma de principe d’un accélérométre utilisant les ondes élastiques de volume
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FIGURE 1.18 — Schéma de principe d’un accélérométre utilisant les ondes élastiques de surface

La mesure peut étre directe, auquel cas elle s’effectue directement en fonction des déforma-
tions induites par la pression, ou a propriétés de conversion. Dans ce dernier cas, la pression
est déduite de la variation d’une grandeur tierce [54].

Le manométre liquide & tube en U est probablement le capteur de pression le plus connu du
grand public. Il permet de déterminer la différence de pression grace a la différence d’altitude
h du liquide manométrique entre les deux cotés du tube. Le principe de la mesure est illustré
figure 1.19. La hauteur de liquide déplacé dépend de la pression différentielle entre les deux
coOtés et de la densité du fluide.

Dans ce premier type de capteurs, la pression est lue directement par observation de la
variation de hauteur de fluide. Il ne s’agit que d’un exemple sélectionné parmi toute une
gamme de capteurs (le baromeétre de Torricelli, le tube de Bourdon ou encore le barométre a
membrane) pour sa simplicité de mise en ceuvre et sa capacité a illustrer la mesure directe de
pression.
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FIGURE 1.19 — Schéma de principe d’un manométre liquide en U

La catégorie des manomeétres a conversion englobe les mesures effectuées d’aprés une varia-
tion de capacité, suite a un phénoméne de transduction électromagnétique [55], & des données
physico-chimiques [56] ou d’aprés 'étude de la déformation d’une plaque. Ces derniers utilisent
les propriétés des ondes élastiques pour évaluer la valeur de la pression.

Les structures & ondes de surface sont également trés prisées pour la mesure de pression.
Leur sensibilité mécanique a été mise en évidence dans les années 70 par Lee et Nalamwar
[57]. Le principe de fonctionnement est le suivant : des peignes interdigités (électrodes) sont
déposés de part et d’autre d’'une membrane. L’application d’une pression sur la-dite membrane
crée un champ de contraintes qui modifie les constantes élastiques effectives du matériau, donc
la vitesse de propagation des ondes (figure 1.20). De la méme maniére que pour la mesure
de la température, la mesure peut étre temporelle ou fréquentielle [58]. De plus, en tant que
structures passives, interrogeables a distance et faisant intervenir des matériaux adaptés a ces
milieux, les capteurs de pression SAW sont adaptés a la mesure en environnement sévére [59|.

émission l l l l l réception

[ -

FIGURE 1.20 — Schéma de principe d’un manométre a ondes de surface (les dimensions ne sont
pas a I’échelle)

1.3.2.3 Gravimétrie et analyse chimique

La détection d’espéces chimiques est également un point clé des applications stratégiques,
de méme que dans de nombreux secteurs industriels. Des méthodes précises et reconnues comme
la spectrométrie de masse ou la détection avec marquage présentent cependant un inconvénient
majeur au vu des enjeux actuels : leur fonctionnement implique des temps longs (jusqu’a plu-
sieurs heures) qui sont souvent pénalisants pour les entreprises [60]. Des méthodes de détection
immeédiates sont donc préconisées. Elles sont fondées sur la division du capteur en trois étages :

— Une couche sensible sélective, mise en contact avec I’¢lément a analyser;

— Un transducteur, électrochimique, électromécanique (ondes élastiques) ou électromagné-
tique (méthodes optiques) ;

— Une unité de traitement électronique des données recueillies.
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Le contact de I’élément & analyser et de la couche sélective crée une réaction (augmentation
de masse [61], variation de la température [62]...). Le produit de la réaction est capté par le
transducteur qui le convertit en signal électrique. L’électronique d’interrogation permet ensuite
de finaliser la mesure.

Une explication du fonctionnement de ces structures selon le type de transducteur embarqué
est proposée ci-aprés, d’aprés la référence [63].

Les premiers, les transducteurs électrochimiques ont besoin d’un environnement liquide
pour fonctionner. Plusieurs sous-catégories de transducteurs coexistent dans cette classe mais
une seule est présentée ici : la méthode conductimétrique. Elle consiste en la mesure de la
conductivité entre deux électrodes. La premiére, fonctionnalisée, est sensible a I'espéce a dé-
tecter; la seconde, qui ne I'est pas, constitue une référence de la mesure. Pour la mesure des
ions lourds tels que Hg?" et Ag®T [64], des électrodes en forme de peignes interdigités sont
utilisées. Le piégeage des ions par la zone sensible entraine la variation de I'impédance de
I’électrode fonctionnalisée. Ce changement est quantifié grace a 1’électronique de traitement du
signal.

La détection par méthode optique englobe elle aussi de nombreux dispositifs (spectroscopie
UV, atomique, ellipsométrie...). La résonance par plasmons de surface [65] est devenue, parmi
toutes ces possibilités, une méthode trés appréciée puisqu’elle peut étre facilement embarquée
et qu’elle permet la détection de plusieurs espéces chimiques d’un composé en une seule mesure.
Une onde électromagnétique est confinée & la surface du dispositif sur lequel les molécules a
détecter sont adsorbées. L’onde est injectée a travers un prisme sous une couche de métal
suffisamment fine pour créer une condition de résonance. Les propriétés de 'onde évanescente
qui en résulte sont utilisées pour caractériser le composé a analyser.

Finalement, les ondes élastiques de volume constituent la derniére méthode de transduction
pour les capteurs gravimétriques que nous analysons ici. Le principe utilisé est le méme que
dans les cas précédents. La surface sensible est constituée de récepteurs propres a la molécule &
détecter. L’analyte se loge alors dans ces récepteurs, ce qui engendre une variation dh de la zone
de guidage des ondes d’épaisseur équivalente h du substrat. Or, comme h = \/2 = % (avec
A la longueur d’onde, v la vitesse de propagation de I'onde et f la fréquence), la connaissance
de la variation de la fréquence de résonance permet de remonter a la variation de hauteur du
substrat (% = %) et donc, & la quantité de molécules présentes sur le capteur [66]. Ce capteur,
qui présente toutefois encore des limitations en termes d’interrogation & distance, est plutot
utilisé en mode filaire.

Finalement, le tableau 1.3 rappelle les systémes de capteurs discutés dans ce chapitre avec
leurs principales caractéristiques.

1.4 Conclusion

Les éléments de filtrage sont largement utilisés pour le traitement du signal et un trés
grand nombre de technologies sont a disposition des ingénieurs pour réaliser les fonctions
souhaitées. Cependant, I'utilisation de I'une ou 'autre de ces technologies est soumise au cahier
des charges, d’une part, et d’autre part, aux réglementations en vigueur. Ajoutons également,
que les contraintes actuelles des marchés requiérent une miniaturisation des dispositifs qui va de
pair avec une montée en fréquence. De plus, la présence de nombreux filtres dans les appareils
communicants ne doit pas altérer 'autonomie du produit. Finalement, selon "application visée,
le-dit filtre peut étre embarqué en environnement sévére. Les dispositifs a4 ondes élastiques, en
tant que composants entiérement passifs, n’ont besoin ni de batterie ni de connectique pour
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fonctionner. De plus, la diversité des réponses fréquentielles qu’il est possible d’obtenir tout en
conservant des performances au moins similaires, voire supérieures, a celles de leurs concurrents
en font des structures trés compatibles avec les demandes actuelles.

L’utilisation de capteurs a ondes élastiques présente plusieurs avantages en comparaison
des autres structures, toutes catégories de mesurandes confondues. Tout d’abord, une méme
technologie, qu’il s’agisse des SAW ou des BAW, permet d’évaluer différents types de grandeurs.
De ce fait, les capteurs SAW et BAW sont opérationnels aussi bien dans des applications
stratégiques que dans l'internet des objets ou dans la mesure des hautes températures en
industrie. La nature de ces capteurs les rend complétement autonomes en énergie, ce qui permet
d’avoir recours & une interrogation sans fil et sans embarquer de batterie avec le composant.

Par ailleurs, la conception de ces composants fait appel a un savoir-faire proche de celui
nécessaire a la réalisation de filtres a ondes élastiques. Ils bénéficient en particulier du méme
intérét lié & leur géométrie simple et a leur fabrication collective sur wafer. De plus, un fabricant
de filtres SAW dispose également des compétences nécessaires a la réalisation de capteurs a
ondes de surface. Pour toutes ces raisons, les filtres et capteurs SAW sont traités simultanément
dans cette theése.
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TABLE 1.3 — Liste non exhaustive de capteurs rencontrés fréquemment en milieu industriel

Instrument de

Grandeur Points forts Points faibles Applications
mesure
Températures
Précision de 1%, restreintes (-20 a
Thermomeétre  résolution de 80°C), connectique ou Milieu industriel
infrarouge 0.1% de la baisse des ou secteur privé
gamme performances si
appareil sans fil
Large gamme de La connectique limite  Controle des
Température | Sondes Pt température la montée en fluides en milieu
(-50 a 300°C) température industriel
Mesure de
Sans fils, passifs, températures en
SAW de -60 a plus de  Précision environnement
700°C fortement
contraint
Diagnostic de
. Stabilité et Présence d'une source machines
Asservis . . . ) .
précision d’énergie embarquée vibrantes,
) guidage inertiel
Accélération
Non a§s§rvis Robustesse et RN Robotique,
(capacitifs, combacité Limité a quelques g smartphones,
SAW, BAW) P aviation
) e, Sécurité,
Mesure directe  Simplicité de } .
) Encombrement industrie
(tube en U) mise en ceuvre s
pétroliére
Prossi Compacité, Besoin de
ression ) ) .
Mestre par potentiellement  développements Automobile,
‘p passif et supplémentaires par aéronautique,
conversion . . X .
interrogeable a rapport a la mesure jauges
distance (SAW)  directe
. Détecti
. Temps d’obtention ,e ec\ ton
Spectromeétre Grande ] d’espéces
. des résultats .
de masse précision T chimiques en
pénalisant . .
industrie
Gravimétrie | Capteurs élec-

trochimiques,
piézoélec-
triques ou
optiques

Mesure précise
et immédiate

Instrument spécifique
par milieu et par
composé a détecter

Détection de
gaz, de
particules
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2 Modélisation des dispositifs a ondes
de surface

Les structures & ondes de surface, qu'il s’agisse de résonateurs (SAW-R), de filtres ou
de lignes a retard (LAR) exploitent les propriétés d’un matériau piézoélectrique sur lequel
sont déposées des électrodes métalliques. Le matériau actif peut étre lui-méme le support du
dispositif ou bien étre déposé sur un autre matériau homogéne ou composite définissant le
substrat.

Ce chapitre propose dans un premier temps de faire le lien entre les ondes de surface et
la piézoélectricité. Une fois ce lien établi, une description des principales structures SAW ren-
contrées dans le domaine des radio-fréquences (RF) est dressée en prenant en compte leur
géométrie et leurs caractéristiques fréquentielles. Finalement, ’étude des propriétés de propa-
gation des ondes est réalisée, mettant alors en exergue 'importance des figures de mérite (qui
regroupent tous les paramétres pertinents pour caractériser la structure) pour la conception
du dispositif final.

2.1 Les ondes de surface et la piézoélectricité

2.1.1 Les ondes de surface

La caractéristique premiére des ondes de surface est de se propager a la surface d’un solide
et d’étre évanescente dans sa profondeur. L’homme de ’art considére généralement que 'onde
n’apporte plus de contribution dans la structure quand l'intensité de son coefficient de réflexion
devient inférieure a 1 ppm. En quelques dizaines de longueurs d’onde sous la surface, voire
quelques longueurs d’onde seulement, une onde de surface ne déforme plus le solide dans lequel
elle se propage. L’exemple d’ondes de surface le plus fréquent est bien évidemment lié a la
géophysique : les séismes entrainent le guidage d’ondes a la surface de la Terre.

Différents types d’ondes de surface ont été répertoriés au fil des siécles :

— l'onde de Rayleigh, découverte en 1885 était le dernier signal jusqu’alors non expliqué
par les géophysiciens aprés un tremblement de terre. Les ondulations de la Terre sont
captées par les instruments de mesure sur environ une longueur d’onde sous la surface et
la polarisation de cette onde est elliptique (cf. figure 2.1a). L’onde de Rayleigh posséde
une vitesse de propagation lente. C’est d’ailleurs la derniére a atteindre le sismographe
lors de la mesure de séismes;

— l'onde de Bleustein-Gulyaev, horizontale transverse (figure 2.1b), est également une onde
de surface. Elle est guidée dans des matériaux a fort couplage (PZT, ZnO). Sa profondeur
de pénétration est cependant plus importante que celle de 'onde de Rayleigh puisqu’elle
se compte en dizaines de longueurs d’onde;

— l'onde de Lamb est une guidée qui apparait quant-a elle dans les plaques et non plus
dans les solides semi-infinis (figure 2.1c);

— Ponde Love (figure 2.1d) correspond a une onde se propageant sur une plaque elle-méme
disposée sur un solide semi-infini (autrement dit, une couche sur un substrat). Cette onde
n’apparait cependant que pour des conditions de vitesse particuliéres dans la plaque et
dans le substrat : la vitesse des ondes transversales dans la couche guidante doit étre
inférieure & la vitesse des mémes ondes dans le substrat ;
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FIGURE 2.1 — Différentes polarisations d’ondes de surface [10]

[’anisotropie des matériaux utilisés pour les applications RF, la difficulté de rendre compte
des phénoménes de propagation ainsi que la complexité géométrique de la structure dans
ces milieux linéaires potentiellement stratifiés rendent nécessaire ’application de méthodes
numériques pour prévoir les conditions de propagation des ondes dans les structures de travail.
Ces méthodes sont étudiées dans la suite de ce mémoire.

Pour T'heure, les matériaux utilisés par frec|n|sys conduisent a l'exploitation des ondes
de Rayleigh pour les applications capteurs. Cependant de nouvelles contraintes des marchés
(en termes de fréquences a atteindre ou de largeur des fonctions de filtrage par exemple)
nécessitent de diversifier les structures proposées et de mettre a profit, par exemple, des ondes
de cisaillement. Ces ondes existent a 'état naturel ('exemple des séismes a été abordé) mais
il est également possible de forcer leur apparition en imposant la génération et le guidage de
ces ondes grace a des structures adaptées a cette fin. Les paragraphes suivants exposent les
mécanismes a l'origine de la création de ces ondes.

2.1.2 La piézoélectricité

Lorsqu’il est soumis a des efforts extérieurs, un solide tend & se déformer. Si, lorsque ledit
effort cesse de s’appliquer sur la structure le solide reprend sa forme initiale, sa déformation
reléve du régime élastique. Le méme type de définition peut étre donné pour d’autres classes de
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matériaux. Par exemple, un solide est dit pyroélectrique si, sous I'influence de la température
il génére un champ électrique. De méme, la piézoélectricité décrit la capacité d’un corps a se
déformer sous I'action d’un champ électrique (effet inverse) et réciproquement (effet direct :
le matériau se polarise sous l'effet d’une contrainte). Autrement dit, cette notion traduit la
faculté d’'un corps a convertir de I’énergie mécanique en énergie électrique et inversement.
Cette disposition de certains matériaux a été mise en évidence pour la premiére fois par les
fréres Curie en 1880 et a été largement exploitée depuis.

La piézoélectricité ne peut apparaitre que dans des cristaux dépourvus de centre de sy-
métrie de leur structure (cristaux non centrosymétriques). En effet, la polarisation ionique du
cristal est & l'origine de la piézoélectricité. En I'absence de contraintes ou de champ électrique
appliqués sur le cristal, les barycentres de charges sont confondus et ’équilibre électrostatique
est respecté (figure 2.2a). En revanche, lorsqu’une contrainte est appliquée sur la structure
selon un axe cristallographique approprié, ’équilibre est rompu. Pour le rétablir, des charges
apparaissent aux frontiéres du cristal (figure 2.2b). C’est V'effet piézoélectrique direct. L’effet
inverse est di quant & lui & 'apparition de forces de Coulomb sur la distribution de charges
suite a I'application d’un champ électrique sur le matériau piézoélectrique. L’existence de ces
forces conduit a la déformation du matériau (figure 2.2c).

++++++++

FIGURE 2.2 — Mise en évidence de la piézoélectricité dans les cristaux - (a) au repos le bary-
centre de charges sont confondus, (b) la compression du solide rompt 1’équilibre électrostatique,
(¢) application d’une différence de potentiel conduit a la déformation du solide pour maintenir
I’équilibre des charges

En raison de I'anisotropie des matériaux polycristallins, leurs propriétés (élastiques, pié-
zoélectriques, pyroélectriques) ainsi que des grandeurs comme la permittivité du matériau
s’expriment sous forme de tenseurs. Ces tenseurs ontgour role de relier plusieurs grandeurs

physiques, comme par exemple un champ électrique qui créerait une polarisation dans

une autre direction que ce champ FE. Les tenseurs sont repérés en fonction de leur rang :
— les tenseurs de rang 0, qui regroupent les scalaires comme la température T';

— les tenseurs de rang 1 représentent une grandeur vectorielle (une force T,, un champ
électrique F;);

— les tenseurs de rang 2 correspondent quant-a eux a des grandeurs plus complexes : des
déformations, des contraintes, la permittivité du matériau ;

— les tenseurs de rang 3 expriment des grandeurs comme la piézoélectricité e;jy, ;
— les tenseurs de rang 4 qui caractérisent notamment ’élasticité des matériaux c;ju.

32 classes de symétries ponctuelles ont été référencées dont 20 autorisent la piézoélectricité.
Selon la classe de symétrie du cristal, des simplifications dans ces tenseurs existent réduisant de
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ce fait le nombre de constantes indépendantes. Les équations constitutives de la piézoélectricité

sont détaillées dans de nombreux ouvrages et en particulier dans le livre Elastic Waves in Solid
de MM. Royer et Dieulesaint [10] :

Sik = ShamTim + dijiF;

(2.1)
Di = d”kT]k + €£Ej
avec T;; et S;; les composantes des tenseurs des contraintes et des déformations respective-
ment; E; et D; les champs électrique et de déplacement. Les constantes élastiques cjgy, (ou
Sikim = cj_kllm, les composantes du tenseur de souplesse), et piézoélectriques d;;;, se déduisent
des équations de la thermodynamique; €;; est la permittivité du milieu. Les exposants £ et T’
indiquent respectivement que les constantes sont calculées & champs électrique constant et a
contrainte constante. La notation de Voigt, décrite dans en référence [10], permet d’écrire les
tenseurs des équations (2.1) sous leur forme réduite. En effet, un couple non ordonné d’indices

(i,7) ne prend que six valeurs distinctes, numérotées de 1 4 6 de la maniére suivante :

(11) +— 1 (22) +— 2 (33) «— 3 (2.9)
(23) =(32)«—4 (31)=(13)«—5 (12)=(21)«—6 .
L’équation (2.1) peut alors s’écrire a I'aide des indices a et [ :
Sa = SE T + diaEi
' op=f (2.3)
Di = diaTa + €£Ej
avec :
a > (ij) B +— (kl)
dio, = diiji(X <3ou:dy = QdiijiOé >3 (24)

Sap = 2Ps;ji avec p le nombre d’indices > 3

Le systéme d’équations (2.3) définit physiquement et mathématiquement la piézoélectricité.
Ainsi, il s’avére I'un des piliers des logiciels d’analyse numérique du comportement des dispo-
sitifs SAW. Les équations (2.3) traduisent en effet la capacité d’un cristal a se déformer sous
effet de Papplication d’un champ électrique (et réciproquement) en fonction de ses constantes
de rigidité, de ses coefficients piézoélectriques et de sa permittivité. Ce premier prérequis étant
rappelé, nous nous intéressons maintenant aux dispositifs SAW en eux-mémes.

2.1.3 Lien entre piézoélectricité et ondes de surface

L’utilisation d’un solide piézoélectrique est un moyen connu de I’homme de 'art pour
générer des ondes de surface (notamment des ondes de Rayleigh). En effet, il s’agit d’exploiter
a la fois des propriétés électriques liées a la piézoélectricité et les propriétés mécaniques propres
a tout matériau élastique.

L’idée consiste alors & créer un guide d’ondes plan (qui génére 'onde et la confine dans une
direction privilégiée) grace au dépot d’électrodes métalliques sur un substrat piézoélectrique
(figure 2.3). L’application d’une différence de potentiel entre les électrodes du haut (indicées +)
et les électrodes du bas (notées —) est a I'origine de phénomeénes de compression et de dilatation
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a la surface du solide. L’application d’une tension harmonique due au potentiel des électrodes
provoque la déformation du substrat. Si la fréquence de I'excitation vaut f. = § (avec v la
vitesse de propagation de I'onde a la surface du substrat et A sa longueur d’onde caractéristique,
lice a la géométrie des électrodes) alors les vibrations de la structure s’ajoutent de maniére
constructive et le systéme travaille a sa fréquence de synchronisme. Dans la configuration de la
figure 2.3, f, = ‘2’—; puisque la longueur d’onde est égale a 2p (alternance d’électrodes reliées aux
points chaud et au point froid). Une onde, propagative ou stationnaire selon la configuration

du dispositif est ainsi créée.

Substrat piézoélectrique

FIGURE 2.3 — Principe de génération d’une onde de surface

Le nombre d’électrodes déposées, le nombre de ports électriques et d’autres parameétres
physiques et géométriques conduisent a des réponses fréquentielles de ces structures propres
a leurs paramétres de conception, permettant ainsi d’obtenir aussi bien des figures de mé-
rite ! adéquates pour le filtrage fréquentiel que pour la réalisation de résonateurs pour des
applications “sources de fréquence” ou “capteurs”.

2.2 Caractérisation d’un dispositif & ondes élastiques de
surface

Les dispositifs SAW sont caractérisés au travers de deux familles de paramétres :
— leur réponse fréquentielle
— leur géométrie

Par conséquent, les définitions inhérentes & la conception des dispositifs SAW ainsi que les
figures de mérite attendues et nécessaires a leur entiére détermination sont détaillées. Ensuite
une liste des principales structures rencontrées associées a leurs points forts et leurs faiblesses
est dressée.

2.2.1 Caractérisation de la réponse d’un dispositif & ondes élastiques

Tout d’abord, il est nécessaire de rappeler le vocabulaire attaché a la caractérisation des
dispositifs & ondes de surface :
Spécifications : elles correspondent a ’ensemble des caractéristiques requises par le cahier des
charges. Elles s’expriment le plus souvent a partir des grandeurs de la matrice de diffraction ;

1. Grandeurs caractéristiques du comportement du dispositif
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Matrice de diffraction [S] : elle exprime les relations en amplitude et en phase entre les
ondes sortantes et entrantes d’un dispositif donné. La figure 2.4 permet de se représenter la
relation entre les différentes grandeurs. La matrice de diffraction [S] s’exprime ainsi :

Sg S11 S12 €g

- = [

Sd 521 S22 €d €d

€g

(2.5)

[S] peut également étre définie en fonction des grandeurs électriques du systéme (courant
et tension, ce qui donne lieu a des relations entre I’admittance du systéme et la matrice de
diffraction notamment). On parle alors de matrice mixte, couplant électricité et élasticité. Les
relations entre ces différentes grandeurs sont explicitées plus en détail au chapitre 3;
Fonctions de réflexion : ce sont les termes s1; et s9o de la matrice [S]

Fonction de transfert ou de transmission : il s’agit du terme s12 (ou s91) de la matrice
de diffraction [S]

Impédance 7 : elle traduit la capacité du dispositif & s’opposer au passage du courant.
Comme Z varie avec la fréquence, 'impédance en entrée et/ou en sortie du filtre est précisée a
la fréquence de travail pour un fonctionnement optimal du systéme. L’adaptation d’impédance
du systéeme est en effet primordiale puisqu’elle constitue le lien entre le SAW et le milieu
extérieur ;

Fréquence de travail f; ou fréquence centrale f,. : elle correspond au centre de la bande
passante du systéme. Elle est définie comme la fréquence médiane entre deux fréquences a un
niveau de transmission donné (par exemple -1 dB ou -3dB). Dans le cas d’un résonateur, f;
correspond & la fréquence de résonance f, de la structure;

Bande passante : c¢’est la zone de transmission maximale du dispositif. Elle est définie entre
deux fréquences a des niveaux de transmission donnés (par exemple -1 ou -3 dB par rapport
aux pertes minimales). De méme, la bande bande de rejet du dispositif est définie comme
zone de transmission minimale du dispositif (et donc, de réflexion maximale) ;

Bandes de transition : c’est la distance entre deux fréquences a des niveaux de transmission
donnés d’un méme coté de la bande passante. Par exemple, I'écart fréquentiel entre le dernier
point & s19 = —40dB et le premier point a s15 = —3dB a gauche de la bande passante renseigne
sur la pente du flanc du filtre, et donc, sur sa sélectivité ;

Pertes d’insertion (IL) : elles se rapportent au niveau maximal de transmission du filtre
(niveau de pertes minimales).

Pertes a la réflexion (RL) ou notch : ce niveau de pertes est requis pour la définition de la
réponse des résonateurs. Le niveau de pertes de s1; doit étre maximal (typiquement supérieur
a 15 dB)

Ondulations dans la bande (Ripples) : Les ondulations du signal dans la bande passante
doivent étre minimisées. Elles sont généralement inférieures au dB dynamique ;

Niveau de réjection : ce niveau de pertes peut étre défini soit par rapport & une transmission
totale (s12 = 0dB) soit par rapport au maximum de transmission dans la bande passante. I
correspond aux pertes minimales autorisées sur une plage de fréquence données (hors de la
bande passante) ;

Temps de groupe : Il est défini par T, = —dﬁgu“) ol ¢ est la phase du systéme et indique
le délai du transfert d’énergie au sein du filtre. Le temps de groupe est étudié dans la bande
passante ;

Facteur de qualité @ : il s’agit d’une mesure (sans unité¢) du taux d’amortissement d’un
résonateur. Il est défini comme étant le rapport de la fréquence centrale du filtre sur sa bande
passante. Plus @) est grand, plus le filtre est sélectif;
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FIGURE 2.4 — Schéma d’un quadripole et de ses ondes entrantes et sortantes. Les fonctions de
transfert et de réflexion constituent les éléments de la matrice [S]

Les définitions ci-dessus sont généralement les points requis par les cahiers des charges et
permettent de construire le gabarit du dispositif, c’est-a-dire de tracer les limites hautes et
basses en transmission et en réflexion que le dispositif doit respecter (cf. figure 2.5). Pour-
tant, la caractérisation compléte d’un dispositif SAW passe également par la connaissance des
informations suivantes :

— les fréquences d’entrée f, et de sortie f; de bande d’arrét des miroirs. Cet intervalle
correspond a la bande fréquentielle dans laquelle les miroirs réfléchissent complétement
I’énergie ;

— la largeur de bande des miroirs (qui se déduit de la connaissance de f, et f; et peut étre
mise en regard du coefficient de couplage du substrat, cf. chapitre 3);

— les fréquences de résonance f, et d’antirésonance f, des transducteurs seuls (en I’absence
de réflecteurs), qui fournissent une estimation réaliste du couplage électromécanique ;

— les positions spectrales de la réponse électrique des transducteurs et de la fonction de
réflexion respectivement.

De plus, afin d’intégrer au mieux le filtre ou le résonateur dans son environnement final, il
est judicieux de s’intéresser :

— a l'impédance et a I’admittance du systéme dans la bande fréquentielle d’intérét ;

— au tracé de son abaque de Smith autour de la fréquence de travail. Cette courbe renseigne
sur le circuit électrique & connecter au dispositif SAW, connaissant son impédance a la
fréquence de travail ainsi que I'impédance de 'appareil de mesure, pour un fonctionne-
ment optimal ;

— a la géométrie de la structure (dimensions des électrodes, ouverture acoustique, taille
totale du dispositif) afin d’assurer sa viabilité industrielle et également de prévoir son
conditionnement final.
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FIGURE 2.5 — Exemple d’un filtre en cours de conception et de son gabarit, qui correspond a
I'objectif fixé par le cahier des charges

2.2.2 Description géométrique des dispositifs & ondes de surface usuels

Les dispositifs SAW peuvent étre classés en deux grandes familles :

— les dispositifs exploitant la propagation en surface libre de 'onde, comme les lignes a
retard (LAR);

— les structures qui utilisent une condition de résonance, comme les résonateurs simple port
ou a ports multiples.

Chacune de ces catégories est ensuite divisée en sous-classes avec leur spécificités propres.

2.2.2.1 Les lignes a retard (LAR)

Les LAR dédiées a la mesure de quantités physiques comme la température ou les contraintes,
exploitent I'influence de la grandeur & déterminer sur le temps de propagation ou sur la phase
d’une onde en surface d’'un substrat. Ces dispositifs sont également utilisés pour des appli-
cations de filtrage. Dans le standard des téléviseurs PAL, les LAR retardent les signaux et
permettent ainsi d’afficher 'image en couleurs [67].

La mise en ceuvre de ces dispositifs est illustrée figure 2.6. Un transducteur génére une onde
qui se propage vers un réseau de réflecteurs. Le temps que met 'onde a effectuer I’aller-retour
entre le transducteur et un réflecteur (temps de vol) permet de remonter a I’état effectif du
capteur. En effet, cette durée (le temps de vol) est une fonction bijective de la température
|68] : un développement de Taylor rend compte fidélement du comportement de 'onde. Les
réflecteurs sont au moins au nombre de deux pour permettre une mesure différentielle du temps
de vol et s’affranchir ainsi de I'influence indésirable d’autres paramétres extérieurs comme 1’ef-
fet de la température de I'environnement sur le systéme s’il s’agit de détecter une contrainte
par exemple. Le temps que met 1'onde réfléchie par le premier réflecteur a parcourir la dis-
tance transducteur — réflecteur 1 — transducteur est nommé 7. Le temps que met 'onde
réfléechie par le deuxiéme réflecteur a parcourir la distance transducteur — réflecteur 2 —
transducteur est nommé 7, . La différence de temps de vol est notée 75,1 = 79 —77. L. Reindl a
mis en évidence [68] que 'utilisation du temps de vol pour déterminer la température du milieu
permet une précision de 'ordre de 10°C : pour une variation de 25°C, la différence de temps
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de propagation 75,1 est de l'ordre de la nanoseconde (ns). Par conséquent, il est préférable de
mesurer la différence de phase ¢ 1 = 27 fy7o_,1 entre les deux ondes réfléchies. En effet, une
évolution de Pordre du dixiéme de ns de la différence de temps de vol (qui correspond donc
a un écart de l'ordre du degré Celsius de la température) conduit a une inflexion de l'ordre
0,3 rad de la quantité @9 ,; en considérant une fréquence centrale fy = 434M Hz (centre de
la bande ISM). De cette maniére, Reindl a mis en avant une précision de l'ordre de 0,2°C de
mesure de la valeur de la température [68].

Transducteur Miroir Miroir
T2
_m; 7 7 7 % : /
1 /

Substrat piézoélectrique

FIGURE 2.6 — Représentation schématique d’une ligne & retard a deux groupes de réflecteurs

2.2.2.2 Les résonateurs

Les résonateurs quant-a eux sont utilisés pour des applications plus diverses. Ils peuvent
étre exploités comme éléments stabilisants pour fixer la fréquence des oscillations ou comme
capteurs. La premiére application nécessite de stabiliser la réponse du dispositif pour éviter
toute variation de fréquence en lien avec la variation de parameétres environnementaux ; alors
que dans le second cas, c’est au contraire la dépendance de la fréquence de résonance au milieu
extérieur qui est recherchée.

Un résonateur SAW a simple port est schématisé en figure 2.7. Un transducteur (au centre,
en violet) génére une onde a la surface du substrat piézoélectrique. Cette onde est ensuite confi-
née dans la cavité acoustique formée par les deux miroirs de Bragg (autour du transducteur,
en vert). Transducteur et miroirs peuvent étre collés 'un a Pautre, ou alors des gaps de propa-
gation peuvent étre insérés entre le transducteur et les réflecteurs. Ces espaces de propagation
en surface libre ne sont pas forcément égaux a gauche et a droite.

Typiquement, ces structures visent & minimiser le coefficient s1; & la résonance (s1; < —15
dB), ¢’est-a-dire & annuler la réflexion a une fréquence donnée et a approcher les 0dB (réflexion
totale) pour toutes les autres fréquences.

Miroirs Transducteur Miroirs

) iy, L),

Substrat piézoélectrique

FIGURE 2.7 — Représentation schématique d’un résonateur SAW

2.2.3 Les filtres

Les filtres SAW nécessitent un traitement particulier. Si ces structures exploitent également
les propriétés piézoélectriques d’un matériau support en surface duquel se propage une onde,
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I'objectif est ici d’exciter la structure de telle sorte que le signal soit transmis sur une bande
fréquentielle donnée. Un grand nombre de possibilités de conception s’offrent au fabricant de
filtres. Le choix de I'une ou 'autre dépend principalement des spécifications a atteindre (valeur
des pertes d’insertion et de réflexion, largeur de bande etc). Les filtres peuvent étre classés en
cinq grandes catégories :

1. les filtres classiques, représentés figure 2.8 sont composés de deux transducteurs en ligne.
Le premier est réalisé en faisant varier la longueur de recouvrement entre ses électrodes.
On parle alors de pondération par recouvrement ou d’apodisation. Vu du dessus, le motif
réalisé par les peignes interdigités (IDT) correspond a la transformée de Fourier inverse
de la réponse fréquentielle souhaitée. Par exemple, si le filtre doit adresser une fonction

L, e, , . . . sin
porte, les extrémités des électrodes dessinent un sinus cardinal

%. Sur le méme prin-
cipe, une modification de la densité de sources est appliquée au second transducteur (les
changements de signe de la fonction de pondération se font en intercalant une électrode
a la masse au passage a zéro [32]). On dit alors que la réponse du filtre est assurée par la
convolution des réponses de ces transducteurs. Ces filtres sont recommandés pour réali-
ser des dispositifs a bande de transition étroite et offrent également un compromis entre
ondulations dans la bande et réjection. De plus, la bande passante étant liée a I'apodi-
sation du premier transducteur, ces dispositifs réalisent aussi bien des bandes passantes
larges qu’étroites. Pourtant, le prix de cette souplesse tient a la dimension des dispositifs
qui nécessitent de grands morceaux de substrat (jusqu’a 1 cm de long) et présentent des
niveaux de pertes d’insertions pouvant atteindre -20 dB;

I \I /I I —

FIGURE 2.8 — Schéma d’un filtre classique

2. les filtres en éventail, ou fan-shaped sont indiqués pour la réalisation de filtres de bande
relative de Pordre de 5 a4 20 % de la fréquence centrale. Ces filtres sont congus via la mise
en paralléle de “canaux” de période réguliérement croissante, ce qui donne cet aspect
d’éventail au transducteur (figure 2.9). Chaque canal donne une réponse de type sinus
cardinal légérement décalée en fréquence. La mise en paralléle de ces canaux permet une
sommation de leur réponse menant ainsi a la fonction rectangulaire spécifiée. La raideur
des flancs est imposée par le rapport entre I'ouverture acoustique w et la largeur de bande.
Ce type de filtre (le filtre fan-shaped) présente des pertes d’insertion qui dépendent de
la largeur de bande a réaliser et de la nature du substrat (de 20 a 8 dB de pertes) et la
remontée des lobes secondaires des canaux & chaque extrémité de 'ouverture nuit a la
sélectivité du filtre. Ce défaut peut toutefois étre amplement réduit par I’exploitation de
réflexions internes dans le transducteur, sur le modéle des structures directives (DART),
en vertu des principes explicités au prochain point. En revanche, pour éviter tout pro-
bléme de compacité de la structure, il est préférable d’utiliser le filtre en éventail pour
des fréquences en-deca de 300 MHz [13];

44



N

Substrat piézoélectrique

FIGURE 2.9 — Schéma d’un filtre en éventail

3. les filtres & transducteurs directifs sont également nommeés filtres DART (Distributed Acous-
tic Reflection Transducer). Leur conception se fonde sur I'accentuation des phénoménes
de réflexions internes dans les transducteurs. Les transducteurs, dits R-SPUDT (Reso-
nant Single Phase UniDirectional Transducer), envoient de 1’énergie dans une direction
donnée par le jeu d’interférences constructives et destructives. Ceci a pour conséquence
de diminuer les pertes en transmission et d’accroitre les pertes en réflexion. La figure
2.10 propose un exemple d’architecture DART : deux R-SPUDT focalisent ’énergie vers
la droite pour I'un et vers la gauche pour 'autre. Cependant, 'unidirectionnalité du
transducteur nécessite des efforts de conception particuliers. En effet, il est nécessaire
d’optimiser la répartition des sources et des réflecteurs dans les transducteurs. Une mé-
thode est proposée par Hodé dans la publication [69];

°] °

i rrire

FIGURE 2.10 — Schéma d’un filtre a structure DART [32]

4. les filtres a éléments d’impédance ou filtres en échelle (SAW ladder filters) exploitent le
couplage électrique de plusieurs résonateurs SAW a simple port connectés électriquement
en série et en paralléle. La figure 2.11 illustre le principe de cascade des résonateurs
entre eux. Le long de la ligne en pointillés se trouvent les résonateurs “série”. Les lignes
pleines portent les résonateurs “paralléle”. Quatre types de cellules sont répertoriés et
couramment utilisés (un cinquiéme existe, le filtre en treillis mais est beaucoup moins
fréquent car il fonctionne exclusivement en mode différentiel) :

— en L inversé (figure 2.12a) ;

— en L (figure 2.12b);

— en 7 (figure 2.12¢);

— en T (figure 2.12d) ;
Ces dispositifs, faciles a concevoir, présentent des bandes passantes de largeur relative
presqu’exclusivement conditionnées par le couplage électromécanique. La largeur des
bandes de transitions, aussi bien a gauche qu’a droite de la bande passante, dépend

du coefficient de qualité des résonateurs. La bande de transisition peut étre inférieure a
1% de la fréquence centrale pour des coefficients de qualité dépassant les 1000 & 2.5 GHz.
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De plus, la surface acoustique importante permet d’éviter toute distorsion harmonique
dans la gamme de puissance généralement utilisée pour les applications SAW (de 0 a
30 dBm). Leur principal défaut tient au rejet lointain : des remontées au dessus de -40
dB surviennent dans la fonction de transfert a distance de la bande passante. De plus,
si I'augmentation du nombre de cellules cascadées conduit généralement a la diminution
des ondulations dans la bande passante, cette approche confronte le concepteur a un
accroissement des pertes d’insertion et a une hausse de ’encombrement de la structure
qui peut devenir pénalisante pour des fréquences inférieures a 450 MHz ;

e ] S e |

FIGURE 2.11 — Filtre en échelle

I

I
I

\\H

N—

(c) (d

FIGURE 2.12 — Différentes cellules utilisées pour les filtres en échelle - (a) structure en 7, (b)
structure en L inversé, (¢) structure en L, (d) structure en T

5. les filtres a résonateurs a couplage acoustique correspondent & des structures a deux ports
au moins. Deux transducteurs sont disposés de maniére & ce qu’ils puissent échanger de
I’énergie entre eux. On obtient alors un systéme de résonateurs couplés acoustiquement
(en opposition aux filtres en échelle qui eux, sont couplés électriquement). Ces filtres a
couplage acoustique permettent d’obtenir des largeurs de bandes passantes conditionnées
par 'écart entre les fréquences de résonance issues des modes générés par les transducteurs
et par leur couplage. Le filtre schématisé figure 2.13 est de type LCRF (Longitudinally
coupled resonant filter) : deux transducteurs reliés chacun & un port acoustique sont cou-
plés acoustiquement et entourés par deux miroirs de Bragg. Le coupleur permet de gérer
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I'interaction entre les deux résonateurs. Les LCRF présentent une excellente réjection a
bande lointaine. Les filtres de type DMS (Double Mode SAW, figure 2.14) sont un autre
type de filtres a couplage acoustique : deux miroirs de Bragg entourent trois groupes de
peignes interdigités couplés deux a deux. Ces IDT forment deux transducteurs dont 1'un,
scindé en deux, entoure un second. Ces structures sont utilisées pour élargir la bande
passante des structures LCRF [70].

Miroir Coupleur Transducteur /2 port 2 Miroir

L7 T 77 T 7

Transducteur( port 1

Substrat piézoélectrique

FIGURE 2.13 — Représentation schématique d’un résonateur a double ports de type LCRF

Transducteurs S port 1

Transducteur( port 2

Substrat piézoélectrique

FIGURE 2.14 — Représentation schématique d’un résonateur a double ports de type DMS

2.3 Outils d’analyse des réponses électriques des compo-
sants SAW

Pour concevoir les composants SAW dédiés aux applications “filtres” et “capteurs” décrites
précédemment, frec|n|sys et Uinstitut Femto-st procédent en trois étapes. Tout d’abord, la
propagation de I'onde est étudiée en surface homogéne : ces développements sont décrits dans
la prochaine section. Puis, les caractéristiques de propagation obtenues sont utilisées comme
parameétres dans la deuxiéme analyse, qui permet de déterminer 'admittance harmonique d’un
réseau périodique infini d’électrodes déposées sur un substrat piézoélectrique. Cette étude fait
intervenir un calcul éléments finis et éléments de frontiéres. Ce modéle géométrique est dé-
crit dans le paragraphe 2.3.2. Finalement, ’admittance harmonique est utilisée pour établir le
comportement des structures SAW de dimensions finies. Pour ce faire les paramétres qui carac-
térisent le comportement de ’onde lorsqu’elle rencontre une électrode sont calculés sous forme
matricielle. Nous procédons enfin a une étape de chainage de ces matrices. Cette derniére étape
fait 'objet d’'un chapitre séparé puisque mes travaux de thése ont contribué a 'amélioration
de ce modeéle.

2.3.1 Modéle physique des dispositifs SAW : propagation des ondes
en surface homogéne

La détermination de la coupe cristalline (selon la définition donnée dans 'annexe A) dé-
pend du substrat considéré et des propriétés recherchées. Par conséquent la propagation des
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ondes est analysée dans toutes les directions possibles puis I'orientation cristalline la plus fa-
vorable est sélectionnée. Des méthodes numériques sont mises en ceuvre pour déterminer les
caractéristiques théoriques des ondes qui se propagent dans un matériau massif ou dans un
empilement de couches, tel que défini figure 2.15. L’utilisation de la permittivité effective de
surface, détaillée dans les pages suivantes, permet en particulier de spécifier la nature de I'onde
(onde de surface ou pseudo-onde de surface, onde de cisaillement, onde de volume) de méme
que son couplage électromécanique ou sa vitesse de propagation [71].

X,
/ j
XM: 0 > X
couche M
X
M-1
couche M-1
X
M-2
X'J
) couche 2
Xl
couche 1 (substrat)
X ou o
11}
\J
X

2

FIGURE 2.15 — Représentation d’'un guide d’ondes stratifié

2.3.1.1 Etude de la propagation des ondes dans un empilement multicouches pour
une direction de propagation donnée

La modé¢lisation de la propagation des ondes dans un matériau homogéne repose sur la
théorie de 1’¢lasticité linéaire étendue au cas de matériaux anisotropes et piézoélectriques. Les
équations de la piézoélectricité, développées au début de ce chapitre (équations (2.3), section
2.1.2) sont a la base des développements qui suivent. L’utilisation des constantes ¢ (constantes
élastiques a champ électrique constant), e (constante piézoélectrique), et € (constantes diélec-
triques a déformation constante) plutot que les constantes s (module de flexibilité & champ
électrique constant), d et €7 (permittivité a contraintes constantes) permet d’accéder direc-
tement aux déplacements u; et au potentiel électrique ¢. Les équations de la piézoélectricité
peuvent alors se mettre sous la forme :

— E  Ouy 0%
Tij = Ciu oz, T Ckij gz, (2.6)
D, = e % 4 s 09 '
i ijk 3z, ik Oz,

Ces équations sont écrites dans le cadre d’une approximation électromagnétique quasi-
statique. Le rapport de I'ordre de 10° entre les vitesses de propagation des ondes élastiques
et des ondes électromagnétiques valide de cette hypotheése. Trois autres équations permettent
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de définir le comportement des ondes dans le matériau piézoélectrique. Il s’agit de ’expression
du champ électrique (2.7) (dans le cadre de Papproximation quasi-statique), de I’équation de
propagation des ondes (2.8) qui traduit I’équilibre dynamique entre énergie cinétique et énergie
potentielle (équation de Newton) et de I’équation de Poisson (2.9) :

¢
Ei= g (2.7
82ui 8Tw
Porr = bu; (2:8)
0D,
o 0 (2.9)

Plutot que de résoudre ce probléme par la méthode dite de Christoffel développée dans
[10], les équations ci-dessus sont reformulées comme un véritable probléme aux valeurs propres.
Cette approche, proposée par Fahmy et Adler est décrite dans [72]. L’expression de ce probléme
aux valeurs propres permet d’exprimer :

— la matrice de Fahmy, construite a partir des vecteurs propres du systéme ;
— la matrice diagonale des valeurs propres;

— le vecteur des amplitudes des modes partiels, qui constituent les inconnues du probléme.

Le systéme n’est cependant pas résolu au dela de la détermination des valeurs propres et des
vecteurs propres mais la connaissance des modes et des propriétés de 'onde (par exemple, pour
une onde de Rayleigh) permet d’établir I’équation de propagation de I’onde wvia 1'utilisation de
la fonction de Green du substrat |71]. La fonction de Green traduit la réponse impulsionnelle
en déplacements et potentiel a une sollicitation en contraintes et charge électrique.

Le travail reporté dans la thése [73| décrit une méthode de calcul stable de la fonction de
Green pour une configuration de substrat stratifié plan quelconque [32, 13].

Finalement, dans le processus de conception des dispositifs SAW, le coefficient G44 de la
matrice [G] (la fonction de Green) est particuliérement intéressant puisqu’il permet d’évaluer
la permittivité effective de surface de la maniére suivante :

AD, 1

Eerr(|k]) = "o Fom

(2.10)

Le signe " traduit la représentation dans I’espace des nombres d’ondes des grandeurs €.y,
ADsy, ¢ et Gyy. AD, est la densité surfacique de charges électriques.

La permittivité effective de surface a pour intérét de permettre de visualiser ’existence des
modes couplés par effet piézoélectrique et de les caractériser :

— un zéro de e.5¢ correspond a des charges uniformément nulles sur toute l'interface ; c’est-
a-dire, & une condition de circuit ouvert. On associe généralement la lenteur dite libre s
a ce point;

— un pole de permittivité (zéro du dénominateur) correspond quant-a lui & un potentiel nul
sur 'ensemble de l'interface. Autrement dit, cette condition équivaut & une condition de
court-circuit a l'interface. On en déduit alors la lenteur dite métallisée s,,.

La connaissance de sg et s, permet également de déduire le couplage électromécanique k? de

I'onde analysée par la formule :
52 — g2
k’2 m 0
52
m

(2.11)

Par ailleurs, la nature du pole renseigne également sur le type d’onde rencontrée :
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— si la permittivité effective de surface est purement réelle, alors I'onde est parfaitement
guidée par la surface et ne rayonne pas dans le substrat. Il s’agit donc d’un mode de
surface ;

— en revanche, si .5y est complexe, alors une partie de I'énergie de 'onde est rayonnée
dans le volume du matériau. Nous avons alors affaire a une pseudo-onde de surface.

D’autres types d’ondes peuvent également étre caractérisés au travers de la permittivité
effective. C’est le cas notamment des ondes de cisaillement, des ondes rayonnées pas la surface,
des pseudo-ondes de surface etc. La figure 2.16 représente la permittivité effective de surface du
niobate de lithium en coupe (YX1)128°. On y voit un premier mode se propageant en surface
métallisée a la vitesse de 3872 m/s sans pertes. Il ’agit d’un vrai mode de surface (pole de la
partie réelle de e.¢s et partie imaginaire nulle). Puis, dés 4030 m/s les ondes sont rayonnées
de la surface vers le volume. La partie réelle n’est plus nulle mais elle reste trés petite devant
la valeur du pole. Sa dynamique est donc négligeable.

20000 1

- SAW (Rayleigh)

| JI )

BAW (rayonnement
dans le volume) 173

10000

-

Re(e.s) (NF/m)
o
(
Im(e.,) (NF/mM)
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-30000

-5
3800 4000 4200 4400 4600 4800 5000
vitesse (m/s)

FIGURE 2.16 — Permittivité effective de surface du niobate de lithium en coupe (YX1)128°

Etant donné qu’il s’applique a toute structure multicouche, ce procédé permet de fait
de déterminer le comportement d’une onde se propageant en surfaces libre ou métallisée et
d’orienter ainsi le choix du concepteur sur le matériau.

2.3.1.2 Analyse des paramétres de propagation de ’onde en fonction de 1’angle
de coupe

L’analyse de la propagation des ondes sur un substrat multicouche suivant une direction
prédéfinie permet notamment d’extraire la vitesse de phase v et le couplage électromécanique
k% de I'onde de surface. Un traitement similaire permet de déterminer ces deux grandeurs pour
différentes coupes cristallines du matériau et permettre de ce fait le choix d’une direction de
propagation adéquate.

Pour ce faire, le calcul de v et k% est tout simplement conduit pour chaque angle de coupe
souhaité, en tenant compte des symétries du matériau. Il en ressort des courbes similaires aux
figures 2.17a et 2.17h, tracées pour le niobate de lithium.
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Dans les cas du niobate de lithium cité en exemple, il en ressort que la coupe (YXI1)128°
permet d’obtenir une vitesse et un coefficient de couplage électromécanique maximaux, ce qui
favorise la réalisation de filtres aux hautes fréquences. En revanche, pour mettre en ceuvre des
résonateurs, il faut privilégier onde de Rayleigh sur la coupe (YX)? qui offre un couplage
minimum (moins de 0.25 %).

[’édition de ces courbes est donc fondamentale pour déterminer le matériau et I'orientation
cristalline les plus adaptés a ’application visée.

4000
3950
3900

3850

Vitesse (m/s)
couplage k? (%)

3200

3700 , :
100 120728 140 160 180 100 120128 qap 160 180
Angle 8 (°) Angle 8 (°)

(a) (b)

FIGURE 2.17 — Evolution des paramétres de propagation d’une onde de Rayleigh en surface du
niobate de lithium pour différentes directions de propagation, (a) vitesse de propagation, (b)
coefficient de couplage

2.3.2 Modéle géométrique des dispositifs SAW

Jusqu’a présent, I'analyse des ondes de surface n’a été abordée que dans le cadre d’une
propagation en surface homogéne. Toutefois, comme expliqué briévement au paragraphe 2.1.3,
Pexcitation et la détection des SAW est rendue possible par le dépot de peignes interdigités
sur un substrat piézoélectrique. Ces électrodes constituent alors une condition aux limites hé-
térogeéne. Par conséquent, il est nécessaire de tenir compte de leurs caractéristiques mécanique
et électrique afin de déterminer convenablement leur effet sur la propagation et le guidage des
ondes.

Une méthode élégante et efficace pour calculer la propagation des ondes sous un réseau
périodique a été mise au point grace aux travaux de Ventura |74, 75|. Elle fait appel d’une
part au concept d’admittance harmonique et d’autre part a la fonction de Green de surface
pour remonter aux caractéristiques des ondes (vitesse de phase, réflexion, directivité, couplage
électromécanique etc.). Elle s’appuie sur une méthode dite du moment recourant aux techniques
de projection orthogonale.

Cette approche s’appuie sur le modéle géométrique de la figure 2.18 : un réseau infiniment
périodique suivant la direction 75 est utilisé. La périodicité (mécanique) du réseau est notée p.
La largeur des électrodes est repérée par a et I'épaisseur du dépot métallique h. La longueur
des électrodes dans la direction 9?§ est réputée infinie dans la direction transverse (hypothése
des déformations planes). Par ailleurs, le substrat étant considéré semi-infini suivant :?2, le
probléme peut étre traité comme un probléme a deux dimensions (x_>1, x_%)

2. Cette orientation cristalline est toutefois peu exploitable a cause de la prédominance du mode de cisaille-
ment
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FIGURE 2.18 — Géométrie du modéle utilisé pour le calcul de 'admittance harmonique et son
excitation harmonique

La périodicité du milieu de propagation réduit la complexité de la structure en permettant
de ne considérer qu’une seule cellule et en appliquant le théoréme de Floquet [76] aux ondes qui
se propagent dans un tel systéme. Le probléme est alors décomposé en une somme de problémes
plus simples ne faisant intervenir qu’une seule période du réseau. Ainsi, en admettant une
excitation harmonique de type :

Pn = doe” T (2.12)

les courants évoluent dans le réseau suivant la relation :
I, = Lye ™ (2.13)

ot n est le numéro de I'électrode, v = £ le nombre d’ondes normalisé.
Le rapport é—” ne dépend alors pas de la position de I’électrode dans le réseau. Ce rapport,

appelé admittance harmonique et noté }7(7) détermine entiérement la réponse du systéme.
En effet, 'admittance harmonique peut étre décomposée selon une série de Fourier qui fait
intervenir les admittances mutuelles entre les électrodes Y, :

o) 1
Y() = Y Yne ™ &Y, = /0 Y (y)e ™ dy (2.14)

m=—00

Les admittances mutuelles donnent accés au courant électrique total a I'intérieur du trans-
ducteur pour une excitation en tension quelconque. La forme des équations met par ailleurs
en évidence le fait que la connaissance de ’admittance harmonique }7(7) permet de remonter
directement a la valeur des admittances mutuelles et donc, au comportement électrique du
systéme.

Finalement, le calcul de I’admittance harmonique est possible en combinant deux méthodes :

— lanalyse par éléments finis (FEM - finite element method en anglais) pour I’étude du
comportement mécanique des électrodes, décrite en annexe B ;

— la mise en ceuvre d’une formulation intégrale de surface sur une période pour prendre
en compte le comportement ¢électroacoustique de la structure. Cela nécessite d’utiliser le
concept de fonction de Green périodique harmonique [77, 78§].

Concrétement, la méthode repose sur I'utilisation de la fonction de Green de surface du
substrat réduite a une période par I'application du théoréme de Floquet et sur sa projection
sur la base des polynomes de Tchebyshev.

Par ailleurs, ’analyse par la méthode des éléments finis du comportement élastique des
électrodes de la structure permet de déterminer leur impact sur la propagation de 'onde. Ici
encore les équations obtenues sont projetées sur la base des polyndémes de Tchebyshev.

Finalement, les inconnues du probléme ne sont pas les déplacements u; ni les contraintes
généralisées T5; mais leurs projections dans cette base. Les projections des contraintes mé-
caniques, des déplacements mécaniques et du potentiel électrique sont alors reformulées en
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fonction de la charge surfacique qui traduit 'excitation initiale en potentiel. La résolution de
I’ensemble des équations du systéme permet de déterminer la valeur de la charge sous 1’¢lec-
trode et de ce fait, de 'admittance harmonique (le potentiel ¢ est connu et la charge renseigne
sur l'intensité grace a la relation I = jw(@).

2.4 Conclusion

La conception des dispositifs & ondes de surface requiert une connaissance fine des phé-
nomeénes électriques et mécaniques impliqués dans le fonctionnement de ces systémes. Le lien
entre la piézoélectricité et les ondes de surface (en général) est établi afin d’expliquer la maniére
dont ces ondes sont produites et exploitées pour satisfaire les besoins de 'industrie.

Un certain nombre de définitions sont utilisées quotidiennement dans le secteur des com-
posants RF. Ces termes ont été précisés pour faciliter la lecture de ce document. De méme, les
structures SAW les plus fréquemment rencontrées ont été listées dans ce chapitre. Le lecteur
est maintenant en possession des principales définitions utilisées pour cette theése.

Les modéles physiques (propagation des ondes en surface homogéne) et géométriques (prise
en compte du schéma périodique des électrodes) ont également été explicitées. En effet, ces
modéles sont & l'origine du calcul du comportement des structures SAW réelles. Par ailleurs,
ils définissent le caractére de structures infinies dans la direction de propagation des ondes et
sont indispensables & I’analyse numérique des résonateurs et filtres a ondes de surface.
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3 Evolution des moyens de conception
des composants SAW

La connaissance du comportement d’une structure SAW périodique infinie est absolument
nécessaire pour décrire le fonctionnement d’un dispositif & ondes de surface mais toutefois
insuffisante. Il est en effet indispensable de prendre en compte la géométrie réelle des SAW ;
c’est-a-dire la diversité des électrodes qui le composent, les zones de propagation en surfaces
libre ou métallisée, les différents potentiels imposés.

Pour ce faire, la méthode dites “des matrices mixtes” est employée. Cette approche est
tout d’abord décrite dans le cas le plus simple, par exemple un résonateur simple-port ou une
ligne a retard ou un filtre de type LCRF. Une amélioration de 1’outil de conception est ensuite
proposée afin de faire cas de la portée de certains phénoménes mécaniques et électriques sur
la réponse fréquentielle de la structure.

3.1 Analyse de la réponse électrique vza les matrices mixtes

L’analyse par la méthode des matrices mixtes s’appuie sur une représentation simplifiée du
couplage entre amplitude de 'onde de surface et la tension appliquée. Ainsi, une description
des IDT, des miroirs et des différentes zones de propagation de l'onde en général est pos-
sible tout en diminuant considérablement le temps de calcul en comparaison avec une analyse
numérique compléte d'une méme structure.

Les principales étapes de la méthode des matrices mixtes, utilisée pour la conception des
filtres et résonateurs, sont décrites dans les sections qui suivent. Notons que nous restons dans
I’hypothése des déformations planes.

3.1.1 Les matrices mixtes

La description des SAW par la méthode des matrices mixtes se fonde sur la décomposition
du systéme en cellules élémentaires. Typiquement, pour décrire les peignes interdigités, les
cellules considérées correspondent a une période mécanique p du filtre. La figure 3.1 propose
une représentation schématique d’un de ces éléments. Les champs acoustiques sortants S et
entrants E ainsi que le courant électrique I et son potentiel associé ¢ y sont représentés.
En tenant compte des relations fondamentales qui impliquent la conservation de I’énergie, la
réciprocité des lois de la piézoélectricité ainsi que la conservation de la charge, la matrice mixte
(P-matriz en anglais) traduit les interactions entre ces différentes grandeurs comme suit [13] :

¢
I

Ey Sq

Sy Eq

FIGURE 3.1 — Schéma d’une cellule élémentaire de matrice mixte représentée avec les champs
entrants et sortants et les termes électriques associés.
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Se¢p =11t 14 aqg E, (3.1)
1 —Qy Qg Y (b

Dans cette équation matricielle, r, et r4 expriment la réflexion a gauche et a droite de la
cellule. t est le coefficient de transmission d’un bord a I'autre de 1'élément. oy et o, traduisent
le couplage électroacoustique de la cellule. Y, quant-a elle, est 'admittance élémentaire.

Les coefficients de la matrice mixte sont définis de la maniére suivante :

( t  =cos(A)e ¥
ry, = —jsin(A)e iW+er)
rq = —jsin(A)e I ¥—vr) .
aq = jVG(cos(8)e i% 45 Sln((;)eg%)e,j@
ag = jvG(cos(d)e” 2 — jsin(6)ei? )e i 2"
Y =G+jB

Les termes des relations contenues en (3.2) se conforment aux définitions ci-dessous :
— sin(A) est le module du coefficient de réflexion élémentaire sous I’électrode considérée ;

— 1 est le déphasage de 'onde a travers la cellule. Ce paramétre est supposé évoluer linéai-
rement avec la fréquence. Ainsi, le seul paramétre indépendant de son expression est la
vitesse de phase v, (ou encore sa lenteur s ou son nombre d’onde k) :

) = 271'@ =2 fps = kp (3.3)
Vg

— 1, quant-a lui exprime le déphasage entre les centres de transductions et de réflexion
dans une cellule, liés aux effets mécaniques induits par 1’électrode ;
— @, la conductance de rayonnement, traduit le couplage électromécanique de 'onde;

— B est la susceptance élémentaire, elle est définie comme la transformée de Hilbert de G.
C’est-a-dire : _ _
sin(y)) — sin(A)

cos(A) — cos(v))

— 0 représente la directivité d’émission de I'onde au sein d’une cellule.

B=H[G=G

(3.4)

Tous ces paramétres peuvent étre calculés a partir de la permittivité effective! ou bien de
I’admittance harmonique selon les conditions de surface considérées.

Dans la section suivante, les grandeurs ¢, r,, 74, aq, a4 et Y sont les inconnues du systéme.
Ces paramétres sont utilisés en 1’état au paragraphe suivant (section 3.1.2) puis calculés au
paragraphe 3.1.3.

3.1.2 Cascade des matrices mixtes

La contribution électroacoustique de I'onde se calcule en chainant les cellules entre elles
comme représenté figure 3.2. Ce chainage, dont le principe est expliqué ci-apres, porte égale-
ment le nom de cascade de matrices mixtes [30].

1. cf. thése de Yann Fusero [78] ou chapitre 2 de la thése de la thése d’Alexandre Reinhardt [79]
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FIGURE 3.2 — Représentation de deux cellules de matrices mixtes adjacentes

Les relations associées aux cellules 1 et 2 de la figure 3.2 sont spécifiées comme suit :

() - T ()
Sig T1g 1 gl | By
S = | t ra gl § Eig et
L 5L ) —Q1g —O4 Y L P1 )
SO p 1) 33
Sag Tog o Qaq Esy
§S2a ¢ = | t Tod  Qoq| \ Ead
I — — Y-
©y | —Qrzg 2 Y2 | | 05 )

Le chainage s’effectue en considérant que 'amplitude d’une onde entrant dans une cellule
correspond a I'amplitude d’'une onde sortant de la cellule adjacente. Ainsi, en reprenant le
formalisme de I’équation (3.5) et de la figure 3.2 :

Sld = E2g
3.6
{ Eiqg = SZg ( )

Grace aux relations (3.6), il est possible d’obtenir la matrice mixte équivalente de deux
cellules adjacentes. Les relations entre les paramétres mixtes des cellules élémentaires et la
matrice mixte équivalente sont données par :

Stig Ty t {O‘g}T Eyg
Saq (= t ra  {aat’ | Faa (3.7)
{1} —{agt —{as} [Y] {v}
| I ®1
{I} = et : {¢} = ; (3.8)

Dans I’équation (3.7), les termes de la matrice mixte équivalente & deux cellules voisines
sont donnés par les relations [54] :

t2T2 "qldt2 .
Tg=Tig+ 5. s T = Teq+ —x 2 avec : Ay =1 =141y
_ tits
t A,
Qg - a1gT2gt1 aigte
g
{ag} = A . {aa) = & (3.9)
1o T14024t2
hiazg Qoq + — =
A, 2d A,
Y, Qj 4729 Q1d%2g
[Va] = '" o
Q14024 Y- r1d%2g
A 2 .
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Il est ensuite possible de renouveler ce traitement en considérant la cellule équivalente et
une cellule élémentaire. Ainsi, de proche en proche I'admittance harmonique [Y,] de la structure
dans son ensemble est identifiée [81].

3.1.3 Détermination des paramétres mixtes

La cascade des matrices a été détaillée dans la section précédente. Pour finaliser I'analyse,
et obtenir en définitive 'admittance du systéme SAW, il est toutefois indispensable de préciser
le calcul des coefficients de la P-matriz [80].

La méthode de caractérisation des paramétres de la matrice mixte différe selon la surface
de propagation considérée. Ceci est reporté dans les paragraphes qui suivent.

3.1.3.1 Paramétres mixtes et admittance harmonique

La cellule représentée figure 3.1 est en réalité plongée dans un environnement périodique
infini et soumise & une excitation harmonique (figure 2.18) [82, 69]. L’admittance élémentaire
de la matrice mixte n’est alors autre que la contribution des ondes électroacoustiques a 1’ad-
mittance harmonique. En raison de périodicité du systéme, les ondes entrantes et sortantes
doivent respecter les conditions suivantes :

Sq= E,e ™
iy (3.10)
Sg == Ede Iy

La combinaison des relations (3.2) et (3.10) permet d’exprimer tous les champs présents
dans la cellule et en particulier I'intensité du courant qui circule dans I’électrode en fonction
du potentiel électrique. De plus, en vertu du principe de conservation de la charge, lorsque
toutes les électrodes sont mises au méme potentiel (soit le nombre d’onde normalisé v € Z)

I’admittance harmonique Y, est nulle :

Ya(y € Z, fp)=0 (3.11)

Ainsi, la formulation de 'admittance harmonique pour un nombre d’onde normalisé v quel-
conque est [82, 78] :

cos?(8)sin(yp — A) + sin?(¢ + A) 1 — cos(2m7y)

Ya(y, fp) = jG cos(D) — cos () cos(v)) — cos(A)cos(my)

(3.12)

Nous remarquons que le déphasage entre les centres de réflexion et de transduction ), ne
figure pas dans I'équation précédente : ce paramétre est représenté par d qui rend compte de
la directivité. ¢, ne peut alors pas étre déterminé en tant que tel a 'aide de 'admittance
harmonique et est considéré comme nul dans la suite des développements |83].

Cette expression Yy, de I'admittance harmonique est particuliérement intéressante puis-
qu’elle fait intervenir toutes les grandeurs nécessaires a la détermination des paramétres mixtes
(cf. paragraphe 3.1.1). Elle est primordiale pour résoudre le probléme.

3.1.3.2 Propagation d’une onde en surface homogéne

Les dispositifs a ondes de surface, et notamment les filtres en éventail ou les lignes a retard,
font fréquemment intervenir des zones dans lesquelles la propagation s’effectue en surface
entierement métallisée ou complétement libre. Dans ces deux cas, seule la transmission de
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I'onde est considérée. Les autres grandeurs de la matrice mixte sont forcées a 0. La matrice P
d’une zone de propagation homogeéne de longueur d, appelée gap s’exprime alors ainsi :

S, 0ty 0| | E,
Si¢ = |ty O 0[1Ey (3.13)
I 0 0 of|e

L’expression du coefficient de transfert ¢, dépend de la nature de la surface considérée
(libre ou métallisée). Elle est fonction de la fréquence, de la géomeétrie, de la vitesse et des
pertes de propagation. Ces deux derniéres grandeurs constituent les paramétres a déterminer du
coefficient t,,,. La thése [13] rappelle que la vitesse et les pertes de propagation sont déterminées
en utilisant les propriétés de la permittivité effective de surface. La lenteur est déterminée
comme caractéristique du pole de la permittivité effectivité de surface correspondant au mode
exploité. Le couplage électromécanique de I'onde est défini comme suit :

L' .
k2 =Re [ } pour une surface métallisée

r

(3.14)
ki =Re[Toe,] pour une surface libre

[y, et [y sont les forces (amplitude) du pole, respectivement en surface métallisée et libre.
Elles sont fonctions de la permittivité du matériau.
Les pertes de propagation linéiques x (en dB/)\) sont obtenues ainsi :

Im [s?]
Re [s?]

X = 407 logio(e) (3.15)

s est la lenteur en surface libre ou métallisée, selon le cas étudié.
Par ailleurs, si 'onde considérée est peu sensible aux conditions électriques de surface,
c’est-a-dire quand k2 est proche de k2, alors son couplage électromécanique peut-étre défini

m?
par :

K? = gim %0

Vo — Um
=2
So Um

(3.16)

L’expérience montre que cette approximation s’avére valable méme pour des couplages >
5%.

Le coefficient de transfert ¢,,, peut étre calculé en définitive en utilisant 'équation (3.2).

3.1.3.3 Propagation sous un réseau périodique

Une onde électroacoustique est sensible aux conditions mécaniques et électriques appliquées
a la structure. Ainsi, lorsque 'onde se propage sous un réseau périodique d’électrodes, les
ruptures d’impédances électrique et acoustique sur les bords des électrodes provoquent la
réflexion d’une partie de I’énergie transportée. Dans ce cas, si toutes les réflexions élémentaires
(figure 3.3) sont en phase, 'onde est totalement réfléchie et arrétée par le réseau. Ce phénomeéne,
dit “phénoméne de Bragg”, existe sur toute une bande de fréquence appelée “bande d’arrét” ou
“bande interdite”.

Deux électrodes imputées a deux cellules élémentaires consécutives de longueur unitaire p
sont étudiées. La différence de chemin acoustique entre les ondes réfléchies sur la premiére et
sur la deuxiéme électrode vaut d = 2p. La différence de phase associée s’exprime donc :

2T 4mp

Ahyg = —d = —= 3.17
b= =" (3.17)
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FIGURE 3.3 — Réflexion des ondes sur les électrodes

On parle d’interférences constructives quand :
2
A1 = 2n7 avec n € N soit : )\:—p, neN (3.18)
n

Les fréquences de Bragg, qui sont spécifiées comme les centres des bandes d’arrét, sont
définies par les longueurs d’onde A suivantes :

— X = 2p est le fondamental de Bragg et correspond au cas n = 1;

— A = p est le deuxiéme harmonique de Bragg et existe pour n = 2;

Grace a cette approche, les structures qui travaillent dans ou en-dehors de la bande de
Bragg sont identifiées comme suit :

— les réseaux a trois (v = 1/3) ou quatre (7 = 1/4) électrodes par longueur d’onde pré-
sentent des fréquences de synchronisme correspondant respectivement a 3p et a 4p, soit
hors des bandes interdites du réseau. Les réflexions élémentaires ne sont donc pas en
phase et le module sin(A) est considéré nul dans le formalisme des matrices mixtes

— Les dispositifs a deux doigts par longueur d’onde (v = 1/2), en revanche, présentent leur
synchronisme a la fréquence de Bragg correspondant a A = 2p (fondamental de Bragg,
soit la premiére bande d’arrét du réseau). Ces structures présentent une excitation élec-
trique alternée de type +V/-V/4V/-V... et sont utilisées pour constituer des structures
dispersives.

Deux cas sont abordés ici. Le premier concerne les réseaux travaillant hors condition de
Bragg. C’est le cas le plus simple puisque 'annulation du sin(A) conduit a la disparition du
terme de directivité . Les deux grandeurs a déterminer sont donc uniquement la vitesse au
pole et la conductance. Le second cas correspond aux structures qui fonctionnent dans la bande
d’arrét (i.e. aux conditions de Bragg). Ici, les quatre paramétres v, r, G et § sont calculés.
Dans les deux cas, il est nécessaire de connaitre le coefficient d’atténuation y

Paramétres de la matrice mixte hors bande d’arrét :

Lorsque le systéme travaille hors de la bande d’arrét du réseau, le coefficient de réflexion
élémentaire est négligé (sin(A) = 0). L’expression de Padmittance harmonique Y, est alors
simplifiée puisqu’en particulier, le terme de directivité § disparait de 'équation (3.12). Les
seuls parameétres indépendants restant sont alors la vitesse de phase lorsque les électrodes sont
court-circuitées v, et la conductance G. L’équation est alors reformulée et développée en série
de Taylor a l'ordre un. La participation de 'onde & I’admittance harmonique adopte comme
cela une expression simple dans laquelle 'amplitude du pole ne dépend plus que du couplage
G et de la vitesse du mode en court-circuit v,,.

Un algorithme dit “méthode & trois points” [84] permet ensuite d’accéder aux parameétres
de la matrice mixte hors de la bande d’arrét. La vitesse v, est calculée puis les grandeurs x et
G en découlent :

I'm(v,)
Re(vy)
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X(dB/\) = 4O7r' logip(e) et : G =13 (3.19)
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Dans 'équation précédente, F' est une fonction de la vitesse, du nombre d’onde normalisé
et de la conductance [71].

A titre d’exemple, la figure 3.4 donne la carte d’évolution de la vitesse de phase et de la
conductance selon les dimensions des électrodes pour une excitation en v = 1/3. Ce type de
graphique est exploité pour dimensionner les résonateurs a trois doigts par longueurs d’onde,
tels que réalisés au chapitre 4. La carte des vitesses permet d’ajuster la géométrie des élec-
trodes pour atteindre la fréquence de travail requise ; tandis que G est utilisée pour visualiser
I’évolution du couplage de 'onde avec la métallisation 2.

velocity (m/s)

(a) vitesse de phase (b) conductance

FIGURE 3.4 — Evolution des paramétres de propagation de I'onde en fonction de la géométrie
des électrodes pour une excitation telle que v =1/3

Paramétres de la matrice mixte dans la bande d’arrét :

Dans la bande d’arrét du réseau, le module du coefficient de réflexion n’est plus négligé.
Quatre parametres sont maintenant & évaluer : la vitesse de phase v, la conductance G,
le coefficient de réflexion élémentaire A et le coefficient de directivité §; ces deux derniers
parameétres ne s’éliminent plus de ’expression de I'admittance harmonique.

La méthode pour identifier ces paramétres consiste a déterminer la courbe de dispersion du
systéme [71]. Cette fonction, qui relie le pole .. de 'admittance harmonique (dans espace des
nombres d’ondes normalisés) a la fréquence, permet de visualiser rapidement la bande d’arrét
du réseau (figure 3.5). La position du pole de I'admittance harmonique ~.. dans 'espace des
nombres d’onde normalisés est évaluée en utilisant 1'un des deux algorithmes dédiés proposés
par P. Ventura (méthode & trois points [84])et par Y. Fusero (méthode a deux points [78])
selon la nature de I'onde.

Les paramétres de la matrice mixte sont supposés constants dans toute la plage de fré-
quences ol I'énergie est réflechie par le réseau. Les grandeurs v,, A, G et cos(20) sont alors
définies par (ou f. et fs sont les fréquences d’entrée et de sortie de la bande d’arrét) :

Uw:(fs"i_fe)p ) A:ﬂ-%

J— 'F(fS)_F(fe) — F(fs)_F(fe)
G ===y = o+ €08(20) = &7y

(3.20)

La connaissance des paramétres permet de calculer les coefficients des matrices mixtes a
partir des définitions de I’équation (3.2).

2. T. Pastureaud met en évidence au chapitre 3 de sa these la relation de proportionnalité existant entre le
coefficient de couplage électromécanique et la conductance. [71]
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FIGURE 3.5 — Courbe de dispersion d’une structure d’électrodes périodique infinie selon la
direction de propagation composée d’un substrat de Quartz 36 et d’électrodes en aluminium.
Les dimensions du réseau sont p = 5um, a/p = 0.5, h/\ = 2%

Les cartes de la figure 3.6 constituent également des aides a la conception. Elles représentent
les paramétres donnés en 3.20 en fonction des dimensions des électrodes pour une structure
SAW qui travaille dans la bande de Bragg de ses électrodes. Ces courbes sont particuliérement
exploitées pour leur capacité a mettre en lumiére des chutes du coefficient de réflexion pour
certains couples de dimensions (a/p; h/A) ou encore le caractére directif de certaines cellules.
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FIGURE 3.6 — Evolution des paramétres de propagation de I'onde en fonction de la géométrie
des électrodes pour une excitation telle que v = 0.5

3.1.4 Lien entre les différentes grandeurs d’intérét

La cascade de matrices mixtes permet en définitive d’obtenir numériquement ’admittance
électrique [Y] du dispositif SAW. Cependant, son comportement peut également étre défini
par d’autres paramétres :

— limpédance [Z], qui est simplement l'inverse de Padmittance [Y];

— la matrice de transfert électrique [7¢];

— la matrice de diffraction [S] qui est la plus usitée dans le domaine des radio-fréquences
— la matrice de transfert acoustique [T7].

Pour faire le lien entre ces différentes matrices, le filtre est vu comme un quadripole (ou un
dipole si I'intérét se porte sur un résonateur a simple-port).

Du point de vue de 'admittance, de 'impédance ou de la matrice de transfert électrique,
le quadripole est analogue a la figure 3.7a. En revanche, pour une étude du point de vue des
radio-fréquences, les paramétres d’intérét sont les ondes entrantes et sortantes : le dispositif
est alors assimilable a la représentation proposée en figure 3.7b.
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FIGURE 3.7 — Deux représentations d’un quadripdle - (a) du point de vue de son admittance
[Y], (b) du point de vue de son paramétre [S] (matrice de diffraction)

Les matrices de la structure SAW s’expriment alors de la sorte :

— la matrice des admittances [Y] est telle que :

L\ (va v\ v 51
I Yoo Yoo/ | V2
— la matrice de diffraction [S] :
St S Si2 €1 (3 22)
52 S21 S22 €2

— la matrice de transfert électrique [T :

v T T\ |V 23
—15 15, 1%, I

— la matrice de transfert acoustique [T :

D

S1 Ty Tio
€1 Ty Ty

’ (3.24)

»
[\°)

Ces différentes matrices ne sont pas indépendantes. Tensions et courants peuvent étre reliés
aux ondes entrantes et sortantes [32] :
V.
S; = —= — 4/ Z()]Z
' VVZT (3.25)
€; = \/éio —+ Z(]Iz

avec Zy I'impédance de référence. En régle générale, 7 est prise égale a 50().
De la méme maniére, les composantes de la matrice de transfert acoustique peuvent s’écrire

en fonction des parameétres S :

S$21812—S511522 S11
[T] — 821 S$21 (3 26)
__ S22 .
521 521
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La matrice [S] peut s’écrire en fonction des coefficients de [T7] :

Tig T11To—T12T21

_ Too Too
Sl=17 o (3.27)
Too Too

Finalement, la matrice de transfert électrique s’exprime en fonction des termes de la matrice
d’admittance :

_Yu 1

=1, " Yz (3.28)
uYse _ vy, Yy
Y12 21 Y12

La connaissance des correspondances entre ces différentes matrices est particuliérement
nécessaire pour procéder a des cascades de matrices (qui utilisent alors les matrices de trans-
fert), tracer le paramétre S ou encore déterminer I'admittance ou I'impédance du systéme. Ces
équivalences sont également utilisées pour chainer des dispositifs & ondes élastiques entre eux
(filtres en échelle), pour réaliser 'accord électrique ou pour connecter des circuits électriques
externes au SAW lors des analyses numériques, comme décrit plus loin dans ce rapport, au
chapitre 4.

3.2 Amélioration du modéle et mise en ceuvre numérique

Le modéle standard des matrices mixtes, comme il est décrit au paragraphe précédent,
s’applique pour un dispositif SAW parfait, sans pertes ni cohérence des ondes dans une direction
autre que la direction de propagation de I'onde de surface.

Cette section est par conséquent dédiée a ’amélioration de la prévision du comportement
des dispositifs a ondes de surface grace a 'appréciation de divers phénomeénes additionnels.
Les effets adjoints aux modéles numériques visent a prendre en compte les perturbations de
la réponse du systéme liées a la cohérence d’ondes dans la direction transverse pour certaines
fréquences particuliéres ainsi que les pertes dans le matériau. Les pertes étudiées sont liées
d’une part aux frottements du matériau sur lui-méme lorsque le solide se déforme?, aux fuites
de charges résiduelles dans le substrat et a la diffusion de I'onde due a la rugosité des interfaces
air/matériau piézoélectrique et électrode métallique /matériau piézoélectrique.

3.2.1 Les modes transverses

[’étude des modes transverses part d’une constatation : des remontées apparaissent sur la
réponse fréquentielle mesurée de certains dispositifs SAW au-dela de la bande passante. Par
exemple, la réponse d’un filtre LCRF, réalisé par frec|n|sys, dont la réponse expérimentale est
reproduite sur la courbe 3.8, atteste de I'existence de perturbations dans la bande de transition
supérieure du filtre. Ces irrégularités sont dues aux contributions des modes transverses. Elles
résultent de résonances du champ acoustique dans la cavité formée par les bus. A certaines
fréquences, les contributions dans la direction transverse s’ajoutent de maniére constructive.
Dans le modéle des matrices mixtes standard, ces contributions ne sont pas prises en compte.
Les modes transverses ne sont, par conséquent, pas visibles sur les figures de mérite standards,
obtenues numériquement.

3. Plus précisément, il s’agit de la perte de cohérence des vibrations des plans cristallins.
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FIGURE 3.8 — Mise en avant de la présence de modes transverses sur la réponse d’un filtre SAW
sur quartz (YX1)36° constitué de deux transducteurs couplés acoustiquement par un réseau
d’électrodes (LCRF). Résultat expérimental

3.2.1.1 Les structures SAW, des guides d’ondes multi-éléments

Le modéle usuel des matrices mixtes ignore la présence des bus de connexion, des zones
métallisées et non métallisées entre ces plots de liaison et la surface active des électrodes. Or,
dans le but de mener une étude fidéle du comportement des transducteurs a ondes de surface,
il est crucial de considérer la structure comme un guide d’ondes multi-éléments et de prendre
ainsi en compte les différentes zones de propagation qui constituent effectivement le dispositif
SAW. La figure 3.9 décrit le dispositif du point de vue du modéle standard de la matrice mixte.
La figure 3.10 montre le caractére multi-éléments du guide d’ondes en détaillant les différentes
régions de propagation de I'onde.

a1

FIGURE 3.9 — Représentation d’un transducteur a ondes de surface vu sous I'angle du modéle
standard des matrices mixtes : la propagation de I'onde s’effectue uniquement sous un réseau
périodique

En régle générale, le dispositif SAW peut étre vu comme un ensemble de 2N + 1 régions
homogenes adjacentes. La figure 3.10 montre un exemple de structure comportant sept ré-
gions. Ces zones correspondent soit a une propagation sous un réseau périodique, soit & une
propagation en surface homogéne (qu’elle soit libre ou métallisée). Chaque région, indicée i,
est caractérisée par un certain nombre de paramétres, a savoir :

— une vitesse de propagation dans la direction longitudinale v, ;

— une largeur (ou ouverture) acoustique wj ;
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FIGURE 3.10 — Représentation d’un transducteur a ondes de surface vu sous I'angle du modéle
transverse des matrices mixtes

— un coefficient qui traduit "anisotropie du substrat ~;.

Les premiére et derniére régions correspondent au milieu extérieur, dans laquelle 'onde de
surface n’est plus guidée.

En pratique, les paramétres v; et ~; s’obtiennent en exploitant les développements décrits
au chapitre 2.3. La connaissance de ces grandeurs permet de calculer le nombre d’onde k;,
associé a la région 1, tel que :

2
I{Ii:

Wf_ 2 N2
o= R (LR (3.29)

Dans (3.29), k, est la composante longitudinale du vecteur d’onde E) k. est identique dans
toutes les régions pour satisfaire I'isochronisme. k, ; est la composante transversale du nombre
d’onde de la i*™° région.

La structure du probléme est simplifiée en considérant que les dispositifs SAW sont symé-
triques suivant I'axe &, ce qui est presque toujours le cas en pratique. La figure 3.11 illustre le
dispositif considéré avec son systéme d’axes.

région N
YN—l-=mmmmmmmmm e e oo - - R R LR
région N-1
YN 2m = mmm e e
Y2 mmmmmmmmm e T e s
région 2
v Yl == =mmmmmmmeemcemecmmmomccmoceeoooooo--
région 1
T axe -de symétrie

FIGURE 3.11 — Organisation générale d'un dispositif & ondes de surface vu sous ’angle du
modéle tenant compte des effets transverses

L’ensemble de ces éléments constitue un guide d’ondes dans lequel nous supposons I’exis-
tence de modes qui satisfont 1'équation de Helmholtz [85]. Ces modes sont représentés par leur
potentiel ¢. On a alors :

Ap+Fklp=0 (3.30)
Dans une zone de propagation ¢, ce champ peut s’écrire :
$w,y) = gly)e 7™ (3.31)
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La fonction g traduit le module de 'amplitude du potentiel dans la direction transverse.
Deux formulations de g sont possibles selon la zone de propagation considérée.

Lorsque 'onde se propage dans de la région N, c¢’est-a-dire, hors du dispositif en lui-méme,
I'onde est considérée évanescente. Alors, le potentiel électrique s’écrit :

g(y) = de =1 pour : yy 4 <y (3.32)

b et 6 sont des constantes associées a la résolution des équations précédentes assorties
de leurs conditions aux limites. Cette formulation conditionne I'existence de modes guidés a
I'intérieur de la structure a ondes de surface (flux du vecteur de Poynting sortant de la zone
de guidage).
En revanche, la propagation de 'onde a l'intérieur de chaque région se traduit par ’expres-
sion suivante :
9(y) = aze TFvi¥ 4 iedkvay (3.33)

a; et (B; sont également des variables liées au calcul de ’équation différentielle. Par ailleurs, la
relation (3.33) traduit de fait 'existence de deux composantes de 'onde harmonique : 'une se
propageant suivant les y croissants, I’autre selon les y décroissants. L’amplitude du potentiel
g peut également étre réécrit de la sorte [86] :

g(y) = A;cos(kyy) + Bisin(k,y) avec : y;_1 <y <y, (3.34)

Cette expression est avantageuse dans le cas d’un guide d’ondes symétrique. En effet, d'une
telle configuration ne peuvent résulter dans la structure que les modes strictement symétriques
ou antisymétriques.

La traduction de la continuité du déplacement et de sa dérivée entre deux zones ¢ et ¢ — 1
dans la direction transverse conduit a une formulation matricielle du calcul des valeurs du
déplacement et de sa dérivée d’une frontiére a une autre :

9w | _ g ) o) (3.35)

B B
%y, %y, 1)
[M;], la matrice de transfert de la région 4, est telle que :

sin(ky ;w;
cos(k, ;w; e
. (hy0;) Cryos 536)

—kyisin(kyw;)  cos(kyw;)
Le détail du calcul de la matrice de transfert est formulé a ’annexe C.

3.2.1.2 Recherche des modes transverses

Ce paragraphe expose la méthode de calcul des composantes longitudinales du vecteur
vitesse associé aux modes transverses. Ceci revient mathématiquement & imposer des conditions
aux limites sur 'amplitude g du potentiel dans la direction transverse ainsi que sur sa dérivée
en y = 0 et en y = yy. L'imposition de ces conditions aux limites conduit a la formulation
d’une équation de dispersion dont la résolution permet de déterminer les vitesses vg(ﬁn) associés
aux n modes transverses de la structure.

L’application de 'équation (3.35) & chaque région de propagation de 'onde puis la multi-
plication des matrices de transfert ainsi obtenues pour les zones 0 & N permet d’exprimer la
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matrice de transfert globale :

g(yn—1) — (M 1|[Mo]... [ M) [M] 9(0) (M 9(0) (3.37)

S2yn-) 2 ) 2 o)

La condition aux limites imposée a la frontiére en y = yy_; traduit le comportement évanescent
de I'onde dans la N région. La composante transverse du nombre d’onde k, x doit donc étre
purement imaginaire ; ¢’est-a-dire :

kyn = jboit : b= |[Im(k,)| (3.38)

Pour assurer I’évanescence de 1'onde dans le milieu extérieur, b doit étre strictement positif.
Ceci conduit & un nombre discret de modes transverses.

En remplacant k, y dans I’expression de g donnée en (3.32), les expressions de 'amplitude
g et de sa dérivée suivant y sont physiquement acceptables dans le cas ou :

g(y) 6efb(y7yN—1)
pour : yny—1 < ¥, 5 = (3.39)
ﬁ(y) —bSebly—yn-1)

Finalement, il reste a imposer les conditions destinées & identifier les modes symétriques et
antisymeétriques. Pour les premiers, seules les fonctions g paires existent dans le guide d’ondes.
De ce fait, cela revient & imposer que sa dérivée s’annule en y = 0 [86]. En reportant ces
conditions dans (3.37), ’équation de dispersion des modes symétriques est instaurée :

Mllb + MQl = 0 (340)

Quant-aux modes antisymétriques, ils subissent un traitement similaire. Ces contributions
correspondent aux fonctions g impaires : ¢’est-a-dire pour lesquelles g(0) = 0. L’équation de
dispersion pour des modes antisymétriques s’écrit donc :

M12b -+ M22 = 0 (341)

Dans les deux équations précédentes, les M;; sont les coefficients de la matrice [M]. La
résolution des équations de dispersion conduit a 'obtention des valeurs des composantes de
vitesse v pour lesquelles les modes transverses existent. Cette grandeur vén) est associée au

n*m¢ mode transverse.

3.2.1.3 Calcul des potentiels associés aux modes transverses

Deux méthodes sont accessibles pour résoudre les équations de dispersion et avoir ainsi
accés aux vitesses de propagation dans la direction longitudinale des modes transverses : I'uti-
lisation des formes canoniques ou 'utilisation des matrices de transfert [13]. Cependant, seule
la méthode canonique effectivement implémentée et utilisée dans les logiciels d’analyse numé-
rique utilisés dans ce travail est présentée. Quoi qu’il en soit, les deux approches conduisent
au méme résultat.

Utilisation des fonctions canoniques : Cette méthode est la plus directe pour déter-

miner la valeur des potentiels ¢, associés & chaque mode n. En effet, la connaissance des
solutions v\ associées aux équations de dispersion (3.40) et (3.41) permet de recalculer les
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composantes transverses k‘qgnl) qui correspondent a chaque couche du guide d’ondes. Leur sub-
st(it)ution dans I'expression canonique du potentiel des modes conduit a I'expression finale de
k"

Yyl
g™ (y) = Aicos(k;z)y) + Bism(kgji)y) pour: ;1 <y <y (3.42)
et :
g(")(y) = Jeby—un-1) pour : yny_1 <y ot : b= |Im(ky,n)| (3.43)

dans ces expressions :

1y2 (1 2
K —on g G~ G (3.44)
v I+

3.2.1.4 Modéle numérique pour la prise en compte des modes transverses

Les modes transverses sont désormais définis et calculés. Il faut alors intégrer leurs contribu-
tions aux méthodes d’analyse numérique. Pour ce faire, la matrice mixte élémentaire généralisée
est spécifiée :

{Sg} [Pl [P [Pi]| | {E}
{Sat ¢ = [[Pra] [Paa] [Pas]| | {Ea} (3.45)
{1} [Pra]  [P2s] [P33] {0}

Les ondes entrant {E,} et {E;} et sortant {S,} et {S;} de la cellule sont maintenant
représentées par des vecteurs de dimension égale au nombre de modes transverses N,,. Les
vecteurs {I} et {¢} représentent respectivement les courants et potentiels associés aux N,
ports électriques indépendants dans le dispositif.

Contrairement & la structure classique, la matrice mixte associée au calcul des modes trans-
verses est composée de sous-matrices dont la taille dépend du nombre de zones considérées.
Chaque sous matrice regroupe les caractéristiques associées a la région idoine.

Les sous-matrices [Py1] et [Pys] traduisent la réflexion de 1'élément considéré et [Ps] et [Pay]
constituent ses sous-matrices de transmission. La matrice [Ps3] correspond a 'admittance de
la cellule élémentaire étudiée. Finalement, les sous-matrices [Py3], [Pas], [Ps1] et [Psa] corres-
pondent aux sous-matrices de couplage électroacoustiques et acoustoélectriques de 1’élément.

Afin de préciser les expressions des [P,;], il est nécessaire de transcrire 'excitation E de la
ji®me ouverture active sur la base des modes guidés. Cette excitation est considérée rectangu-
laire, uniforme dans 'ouverture des transducteurs et nulle ailleurs :

E(y) = rect(y, w,) (3.46)

avec w; 'ouverture acoustique de la région j.
Projetée sur la base des modes transverses, F devient :

N”YL
E(y) = ZKijg(i)(y) avec: 1 <j <N, (3.47)
i=1

Dans I’équation précédente, K;; représente le coefficient de pondération du mode 7 suivant la
composante j de ’espace ou est appliquée I'excitation.
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J. Desbois et M. Solal ont démontré que pour des couches isotropes, les modes sont ortho-
gonaux entre eux [86]. Cette affirmation est élargie au cas des solides anisotropes : deux modes
sont orthogonaux entre eux dans les couches anisotropes du guide d’onde multiéléments. Par
conséquent, il n’existe qu'une seule décomposition possible de la source d’excitation sur la base
des modes transverses. Un produit scalaire permet alors de normaliser les poids :

w5l )dy
T [lgiy)Pdy

La méthode de normalisation actuelle ne permet pas d’assurer l’exactitude du résultat,
comme le lecteur peut le constater en étudiant le cas de la figure 3.2.1.5. Cependant, dans
la mesure ou la méthode décrite jusqu’alors permet d’obtenir un excellent accord entre la
fréquence des modes transverses calculée et la fréquence mesurée, ce sont ces coefficients de
pondération K;; qui interviennent effectivement dans 'expression des sous-matrices électroa-
coustiques et acoustoélectriques. Les expressions des diverses sous-matrices de la matrice mixte
élémentaire généralisée sont explicitées dans les paragraphes suivants.

K; (3.48)

Sous-matrices de réflexion par période [Pi;] et [P : Ces deux matrices [Py1] et [Pas)
sont de dimension N,, X N,,. En supposant qu’il n’y ait pas d’interaction entre les ondes a la
réflexion [86], seuls les coefficients situés sur la diagonale sont non nuls :

—jsin(A)e ™V siii=j
Priij = Py = (3.49)
0 sinon

La quantité A est définie a partir du coefficient de réflexion par cellule :
r=—jsin(A) (3.50)

1; est le déphasage de I'onde, correspondant au mode 7, sur une seule période p. ¢; est défini
comme suit :

v = kp (3.51)

Sous-matrices de transmission par période [P5] et [P] : Les sous-matrices de
transmission sont également de taille N, x N,,. Comme dans le cas des matrices [Pj;] et
[Pys], nous supposons que les ondes n’interagissent pas entre elles. Alors seuls les coefficients
diagonaux de [Pjs] et [Py;] sont différents de zéro.

cos(A)e 7¥il=ia)  gj .=
(8) J (3.52)

0 sinon

Dans ’expression précédente, v est un réel positif représentant I’atténuation de 'onde a travers
la cellule.

Sous-matrices de couplage par période [Ps;|, [Pss], [Pi3] et [Pas] : [Pi3] et [Pas) sont
les sous-matrices électroacoustiques de la structure, de dimension N,, x N,. Leur expression
fait intervenir les coefficients de pondération K; :

o>
w|>

Piggj = jV/GaKe ™2 (cos(0)e 4% + jsin(d)e!
Py = j\/GaKfje’jwi;A (Cos(é)e’j% — jsin(d)e’

)
)

(3.53)

N>
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(G, est la conductance de rayonnement associée a la cellule.
Les matrices [Ps1] et [Pss] correspondent quant-a elles aux matrices acoustoélectriques de
la cellule. De dimension N, x N,,, ces sous-matrices s’expriment de la sorte :

)
)

Sous-matrice d’admittance [Ps3] : Associée & la cellule courante, elle est de dimension
N, x N,. Son expression est la suivante :

N>

Pis;; = —j\/GaKije’jwi;A (cos((S)e’j% + g sin(d)e’

» , ‘ (3.54)
i= —iVGaKiye U5 (cos(§)e % — jsin(d)el

vl

G, + jB, Siii=j

Ps345 = (3.55)

Nm
G, + 1?—31 Ky Ky; sinon
Une fois toutes les grandeurs P,s;; définies, la cascade s’effectue comme dans le cas clas-
sique, en multipliant les matrices de transfert entre elles.

3.2.1.5 Application & un cas pratique

Comme cela a été constaté au début de cette section, des perturbations peuvent apparaitre
dans le spectre des filtres ou des résonateurs a ondes de surface (figure 3.8). Le filtre de la figure
3.12 est réalisée sur Quartz (YX1)36° avec des électrodes en AlCu(2%). L’utilisation de cet
alliage plutot que 'aluminium pur vise a maximiser le Q et & augmenter la stabilité thermique
du dispositif par rapport a 'aluminium pur. De plus les propriétés de I’AlCu sont plus stables
dans le temps que celles de "aluminium seul (meilleur vieillissement de la structure). Pour des
raisons de confidentialité, la fréquence de travail de ce dispositif est tue. Par conséquent ses
caractéristiques géométriques ne sont pas précisées. Cependant, nous pouvons tout de méme
indiquer qu’une telle fonction de filtrage est réalisée grace a une structure de type DMS.

L’analyse numérique du comportement du filtre par la méthode standard des matrices
mixtes ne permet pas de visualiser les effets transverses (figure 3.12), pourtant effectivement
présents sur la courbe expérimentale 3.8. Les développements précédents sont donc appliqués
a ce dispositif d’étude pour évaluer leur efficacité.

. /
[/ \
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NG JIN TN

RERVIR |
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Sy, (dB)

-70
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-80 ! |
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Frequence courante - frequence centrale (MHz)

FIGURE 3.12 — Réponse fréquentielle d’un filtre DMS sur Quartz 36 calculée par la méthode
standard des matrices mixtes

71



Le filtre considéré est maintenant décomposé en un ensemble de régions homogénes, comme
décrit dans les paragraphes précédents. Rappelons que chacune de ces zones dispose des carac-
téristiques suivantes :

— une ouverture acoustique;
— une vitesse de propagation dans la direction longitudinale ;
— un coefficient d’anisotropie.

Le dispositif est congu de maniére a étre symétrique suivant son axe médian (cf. figure
3.9). De plus, comme I'excitation ne s’effectue que dans la zone centrale, tous les modes an-
tisymétriques sont nuls. La connaissance des modes symétriques permet donc de décrire le
comportement du systéme. Egalement, la symétrie du systéme permet de ne conduire le calcul
que dans la moitié supérieure de la structure sans perte d’informations.

Selon le type d’électrodes considérées (réflecteurs ou transducteurs), différentes zones doivent
étre prises en compte :

— miroirs et coupleurs : trois régions sont a distinguer : le réseau périodique, les bus de
connexion ainsi que la milieu extérieur ;

— peignes interdigités : cinq zones doivent étre traitées : comme précédemment, le réseau
périodique, les plots de connexion ainsi que le milieu extérieur, auxquelles il faut ajouter
une zone intermédiaire de propagation en réseau mi-périodique mi-libre correspondant a
la coupure des électrodes et une zone de propagation en surface périodique qui traduit
cette fois-ci le retrait des peignes interdigités.

Ces caractéristiques sont déterminées a I’aide des modéles décrits plus tot dans cette thése.

Le tracé de la courbe de dispersion (figure 3.13) relative aux modes transverses du dispositif
donné met en avant l'existence de 16 modes transverses se propageant dans la direction T
entre 3129 et 3157 m.s~!. Le zoom (figure du bas) sur I'intervalle [3155; 3156] m.s~! permet
une meilleure visualisation de la discontinuité apparaissant autour de 3155.5 m.s~!. Au-dela
de cette vitesse, les modes ne sont plus guidés exclusivement par le réseau périodique mais
également par les bus.

La mise en ceuvre des différentes méthodes de calcul développées (matrices mixtes stan-
dards ou bien intégrant le calcul des modes transverses) conduit aux courbes tracées en traits
pointillés et en tirets de la figure 3.14. A cette courbe est superposée la mesure sous pointes
du filtre (en trait plein).

Il est désormais intéressant de constater la qualité de 'accord entre la position des modes
transverses calculés et des modes mesurés. Seule une différence d’amplitude entre les deux
courbes est constatée sur la réponse de certains filtres, comme celui présenté dans cette section.
Cependant, celle-ci a peu d’influence sur la conception des SAW puisque ce décalage n’excede
pas quelques dB a la réjection (sur le paramétre S). Par ailleurs, 'origine de cet écart est
connue. Elle est la cible de corrections prochaines : les coefficients de pondération Kj;; doivent
étre calculés en utilisant un produit scalaire normé de facon a corriger cet écart. Or, aucune
démonstration attestant de la validité des fonctions impliquées dans le calcul des K;; (équation
3.48) n’a jusque la été effectuée. Cependant, les positions des modes obtenus numériquement
sont en accord parfait avec la mesure.

3.2.2 Prise en compte de la viscoélasticité et des pertes diélectriques

A Tinstar des modes transverses, d’autres phénomeénes sont source de perturbations pour
le modéle standard de la réponse du systéme. Considérer ces effets a été un fil rouge ces
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FIGURE 3.13 — Courbe de dispersion associée aux modes transverses symétriques du filtre
étudié dans ce chapitre. L’axe des ordonnées est tracé en échelle logarithmique. Les zéros de la
fonction marquent les vitesses de phase pour lesquelles les modes transverses peuvent s’établir

derniéres décennies. A ce titre, la prise en compte de la résistance électrique due & la mesure
des dispositifs, la résistivité des électrodes [87] etc. peuvent étre mentionnées.

Dans la lignée de ces travaux, une étude a été effectuée afin de lever trois approximations.
Ces approximations sont formulées ainsi :

1. l'onde se propage sans aucune perte a la surface du matériau ;

2. les matériaux piézoélectriques sont parfaitement diélectriques (leur conductivité o est
nulle) ;

3. la polarisation du matériau s’effectue sans pertes (la permittivité effective du matériau
est réelle).

Les trois précédentes affirmations sont des hypothéses simplificatrices. En tant que telles, leur

application entraine des imprécisions lors du calcul de la réponse des dispositifs. Par conséquent

un modéle de Kelvin-Voigt est utilisé pour traduire le comportement interne du matériau sous

Ieffet d’une contrainte ou d’une déformation. De plus, les pertes liées a la polarisation et a la
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FIGURE 3.14 — Fonction de transfert du filtre SAW sur quartz calculée avec et sans prise en
compte des modes transverses et superposée avec sa valeur mesurée

conductivité résiduelle dans le matériau piézoélectrique ne sont plus considérées comme nulles.

Une fois que les équations exprimant le caractére imparfait du matériau sont implémen-
tées dans les logiciels de calcul, des analyses numériques sont conduites. Une corrélation cal-
culs/essais fondée sur un matériau piézoélectrique bien connu, le Quartz, permet d’attester de
la validité des développements.

3.2.2.1 Pertes liées a la viscoélasticité

Dans un premier temps, les phénomeénes de pertes impliqués dans le comportement de la
structure sont rappelés et les équations qui décrivent le comportement du systéme sont posées.

La propagation d’une onde élastique de surface provoque la mise en mouvement des atomes
de la maille cristalline qui est alors soumise a des contraintes et des déformations dynamiques.
Par conséquent, des forces additionnelles surviennent, qui sont caractéristiques des interactions
structurelles des atomes. Ce phénoméne se manifeste par des effets de diffusion des ondes, et
par conséquent, par une baisse du coefficient de qualité Q).

Le modéle d’amortissement interne de Kelvin-Voigt (schématisé figure 3.15) constitue une
approximation macroscopique acceptable des frottements internes. En substance, ce modéle
souligne le fait que le comportement du matériau n’est pas régi uniquement par son module
d’Young & mais a la fois par cette constante et par un coefficient de viscoélasticité équivalent

n.
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F1GURE 3.15 — Modéle de Kelvin-Voigt d’une structure vibrante pour la prise en compte de
I’amortissement interne

Ce modéle est valide pour un matériau homogéne, isotrope, non piézoélectrique et dont la
contrainte 1" s’applique selon une seule direction de I'espace. La relation mathématique entre
contraintes T, déformations S et taux de déformation S = % peut étre écrite ainsi dans le
domaine temporel :

T(t) = £S(t) +nS(t) (3.56)

Comme £ et 1 ne dépendent pas du temps, 'utilisation de la transformée de Fourier permet
de projeter aisément l’équation précédente dans le domaine spectral (avec w, la fréquence
angulaire). L’équation (3.56) devient alors :

T(w) = ES(w) + jfng (w)

= (£ + jwn)S(w) (3.57)
= *S(w)

Dans cette formule, ¢* = £ + jwn est la constante élastique complexe du matériau. £ se
rapporte au comportement élastique du substrat alors que le terme complexe wn correspond
aux pertes liées aux effets de diffusion de la structure. Ces pertes dépendent de la fréquence.

[’équation (3.57) peut étre généralisée au cas de structures 3D, anisotropes :

T;j(w) = €S (w)

- (3.58)
= (i + Jwonijn) Se(w)

ol ﬁj et gkl sont des tenseurs de rang deux; cj;,, tenseur de rang quatre regroupant
les constantes d’élasticité complexes, est composé d’une partie réelle : C]i%kw le tenseur des
constantes élastiques, et d’une partie imaginaire : wn;;x;, dans laquelle le tenseur de viscoélas-
ticité 7;;, est multiplié par la fréquence angulaire w.

Les composantes du tenseur des constantes élastiques ¢y, sont établies dans le livre indexé
[10] (au chapitre 3 “Elasticité et piézoélectricité”). Le tenseur 74 est rempli en suivant les
mémes régles que ;.

Notons que les équations précédentes sont établies dans le cadre d’un solide élastique non
piézoélectrique. Pour rappel, le comportement élastique et diélectrique dun substrat piézoélec-
trique suit les équations suivantes :

Di:&'E‘—i‘ei' S
{ PRI TEARSIE s ke L m e 1,2,3 (3.59)

E
Tk = CjjamSim — €ijiEi

avec D; le vecteur de déplacement électrique, €;; la permittivité du matériau, qui traduit sa po-
larisation électrique et e;ji le tenseur des constantes piézoélectriques. Les constantes élastiques
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sont présentes uniquement dans le premier terme de la seconde équation du systéme (3.59). Par
conséquent, le modéle proposé pour les solides non piézoélectriques reste valable pour les sub-
strat piézoélectriques : les pertes dues aux frottements internes peuvent étre prises en compte
en ajoutant une partie imaginaire, dépendant de la fréquence, aux constantes élastiques réelles.
Alors, les équations de la piézoélectricité deviennent :

Di = el einih (3.60)
T = (c zylelm eijk i) + JwnijkiSim '

La seconde ligne de cette derniére équation fait clairement apparaitre deux termes. Le

premier, entre parenthéses, représente la partie conservative de ’équation standard de la pié-

zoélectricité (3.60). Le deuxiéme est un terme imaginaire, dépendant de la viscoélasticité 7,

qui implique des pertes dans le matériau (partie dissipative).

3.2.2.2 Pertes liées a la diélectricité des matériaux piézoélectriques

La deuxiéme approximation, qui consiste a considérer les matériaux piézoélectriques comme
parfaitement isolants, est levée. Pour ce faire, les équations, a la fois, constitutives de la piézo-
électricité et de Maxwell sont manipulées.

L’une des conséquences de la présence d’un courant électrique dans un matériau solide est
Iexistence d’électrons libres en mouvement sur la surface. La loi d’Ohm locale s’écrit alors :

J=0E (3.61)

Let E est le vecteur

ot J est la densité de courant, o est la conductivité exprimée en S.m~
représentant le champ électrique.

Deux remarques peuvent étre dressées :
— si le solide est conducteur, o # 0 S.m™!;

— si le solide est isolant (ou diélectrique), alors le courant ne peut pas circuler dans le
matériau et o = 0 S.m~!. Dans ce cas, le substrat est supposé parfaitement isolant : il
ne contient aucun électron libre. L’équation d’Ohm locale est réduite a : J = 0.

Cependant, méme dans les solides isolants, une faible quantité d’électrons peut toujours étre
détectée. Par conséquent, bien que faible, la conductivité o est différente de zéro. Plus I'isolant
est efficace et plus o est faible.

Les matériaux piézoélectriques sont connus pour étre de bons isolants, c¢’est-a-dire que leur
conductivité est trés faible devant 1. Jusqu’a présent, ces matériaux étaient considérés comme
parfaitement dié¢lectriques et o était porté a 0.

Il faut alors reconsidérer l’equatlon de Maxwell-Ampére, qui falt le lien entre le champ
magnétique H la densité de courant .J et I'induction électrique D pour prendre en compte
cette conductivité o résiduelle. Dans le cas d’un solide isolant :

oD
otH = 3.62
ro T (3.62)
En revanche, dans le cas général :
rotH = J + v (3.63)

Les composantes D; du champ D suivent I'équation (3.59). Dans la suite des développe-
ments, ' a pour composantes [;, €;; sont les éléments constituants du tenseur diélectrique e,
etc.
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En substituant les équations (3.59) et (3.61) dans (3.63), ’équation de Maxwell-Ampére
est reformulée de la maniére suivante :

- . 9S OE
tH = ocF — — 3.64
ro oF +e Y + ¢ o ( )

En supposant une dépendance harmonique temporelle (de type e/“t), I'équation précédente
peut étre transposée dans le domaine de Fourier (avec ® le produit tensoriel) :

Tatﬁzaﬁ+e®jw§+s®jwﬁ
g . 2 . =
= (ﬁ+€)®]wE+e®]wS (3.65)
:gexjwﬁ+exjw§

Apreés réagencement de I’équation et retour dans le domaine temporel :

rotH = 668— + 68_
) t t o (3.66)
= a(&feE + 65) = E

. est défini de telle sorte que la premiére équation de la piézoélectricité s’écrive maintenant :

- = = Nes
D=¢FE+eS avec:e, =¢ —j— (3.67)
w
Par ailleurs ¢ peut étre décomposé en deux termes : une partie réelle ¢ qui décrit la
polarisation du matériau et une partie imaginaire ¢’ qui traduit les pertes énergétiques liées
aux mouvements des porteurs de charge. . devient, par conséquent :

g

ce=¢+jE"—=) (3.68)
w
La partie imaginaire de la permittivité effective €. représente les pertes diélectriques.

Maintenant que les phénoménes de pertes ont été définis analytiquement, ils sont intégrés
dans les logiciels de calcul par éléments finis et éléments de frontiére. L.a méthode des éléments
de frontiére a été largement détaillée dans les publications [88] et [89]. La méthode des éléments
finis et I'ajout des pertes viscoélastiques sont décrits en annexe B.

3.2.2.3 Validation du modéle

Dans le but d’éprouver la validité des développements précédents, deux cas sont considérés.
Dans le premier, une structure périodique infinie est considérée. Le produit facteur de qualité
Q) x fréquence f du dispositif est comparé au produit Q) x f du matériau utilisé. Ensuite, nous
utilisons un filtre SAW, produit de frec|n|sys, pour appliquer le modéle. La comparaison est
maintenant fondée sur les mesures expérimentales et sur les résultats des analyses numériques
exécutées avec et sans prise en compte des phénoménes viscoélastiques.

Validation du modéle des pertes viscoélastiques sur une structure périodique
infinie :

Nous avons mis a I’épreuve le modéle des pertes viscoélastiques développé précédemment
dans ce chapitre. Les pertes diélectriques n’ont cependant pas pu étre évaluées en raison du
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manque d’informations actuel concernant la conductivité. La validation du modéle passe par
I’étude de deux cas, mis en regard avec les connaissances actuelles des experts du domaine.

Présentation du calcul : Le comportement d’une structure périodique infinie, telle que pré-
sentée au chapitre 2.3.2, figure 2.18, dans laquelle les pertes liées aux effets de diffusion élastique
sont modélisées, est analysé. Pour cela, deux calculs sont effectués :

1. dans le premier, seules les électrodes sont maillées. Le substrat piézoélectrique, grace a
sa nature semi-infinie, est spécifié grace a une condition de rayonnement [84];

2. la deuxiéme analyse porte sur une structure similaire au cas précédent. Cette fois-ci
cependant, le substrat piézoélectrique est maillé sur 50 longueurs d’onde de profondeur.
Puisque 'onde se propageant dans le substrat est de type “onde de Rayleigh”, cette
profondeur de maillage est suffisamment importante pour contenir toute ’énergie de
I'onde dans la direction Z [30]. De plus, une telle configuration fournit un systéme dont
le comportement suivant Z est proche du dispositif avec condition de rayonnement.

La validation du modéle viscoélastique sur une structure périodique infinie est conduite en
considérant un substrat de quartz en coupe (YX1)36°. Les résultats numériques reportés ci-
aprés permettent de tirer les premiéres conclusions.

Validation du modéle implémenté : Le quartz a été sélectionné pour mener & bien cette

étude puisque les constantes élastiques et viscoélastiques de ce matériau (C® en 10 Pa et n
en Pa/MHz) sont connues [90].

0.8674  0.07 0.1191 —0.1797 0 0
0.07 0.8674 0.1191 0.1791 0 0
. 0.1191 0.1191 0.01072 0 0 0
CR _ (3.69)
~0.1791 0.1791 0 0.5794 0 0
0 0 0 0  —0.1791 0.3987
0 0 0 0 0 —0.1710
1.37 073 071 001 0 0
073 1.37 071 —0.01L 0 0
071 0.71 096 0 0 0
n = (3.70)
001 —001 0 036 0 0
0 0 0 0 001 0

0 0 0 0 0 0.32

Les résultats des deux calculs sont reportés dans le tableau 3.1 et par les figures 3.16a et
3.16b sous forme de figures de mérite (produit @ X f). Nous remarquons la corrélation frappante
entre les deux types d’analyse : la résonance apparait dans les deux configurations a 1.04676
GHz et 'admittance vaut 9.23163 S/m quand une considération de rayonnement est appliquée
et 9.22158 S/m si le domaine est maillé. Les deux modeles disposent d’un écart relatif de 0.1%
de la largeur de bande & -3 dB. Par ailleurs, le coefficient de qualité @) est calculé comme la
largeur & mi-hauteur de la conductance harmonique. Dans les deux cas, () est proche de 12200,
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TABLE 3.1 — Résumé des résultats obtenus, & comparer avec les figures de mérite 3.16a et 3.16b

Avec rayonnement  Sans rayonnement

fréquence de résonance f, (GHz) 1,04676 1,04676
facteur de qualité @) 12249 12194
Q x f, (Hz) 1,28 - 10" 1,27 - 10"

ce qui conduit & un produit Q x f d’environ 10'3 Hz. Cette valeur de Q x f est cohérente avec
le produit @ x f habituellement mesuré sur les dispositifs SAW sur Quartz [91, 92, 93].

T
10 T T T T L 95 Meshing b
9l ~ Meshing — | Radiation condition
Radiation condition =~ 9L i
St 4 3 8.5 -
: g
g 6r 1 2 s} 1
= =
E 5| 1 5
e T s 1
g 4 r 1 -2
= =
E 3l 1 87T ]
| g
T 2r 1 T 65} i
I 4
0 | | . I 5[ I ! I I I | | ]
1.046  1.0462 1.0464 1.0466 1.0468 1.047 1.0472 1.0474 1.0476 1.04655 1.0466 1.04665 1.0467 1.04675 1.0468 1.04685 1.0469 1.04695
Frequency (GHz) Frequency (GHz)

(a) (b)

FIGURE 3.16 — (a) Admittance harmonique d’une structure périodique infinie avec prise en
compte des phénoménes viscoélastiques, (b) zoom sur la résonance

Ce premier résultat, obtenu dans le cas particulier d’une structure périodique infinie sur
quartz ouvre la porte a de plus profondes analyses sur les effets viscoélastiques dans les ma-
tériaux solides. En effet, comme le produit ) x f de la structure étudiée numériquement
correspond au ) x f du quartz, la seconde étape de vérification peut étre menée a bien. Il
s’agit cette fois-ci d’étudier la corrélation entre la réponse d’un filtre SAW obtenue par simula-
tion numeérique et la réponse expérimentale de cette méme structure aprés mise en ceuvre par
frec|n|sys.

Remarque : notons par ailleurs que ’analyse conduite avec une condition de rayonnement
est bien plus rapide que dans le cas ou le substrat est maillé. En effet, le maillage induit un
temps de calcul de 120h alors que la condition de rayonnement réduit le temps de calcul a un
peu plus d’une heure.

Application et validation - cas d’un dispositif expérimental :

Un filtre a double ports de type LCRF sur quartz est maintenant considéré. Pour des raisons
de confidentialité, ses dimensions et sa fréquence de travail sont normalisées. Le comportement
de la structure est analysée de deux maniéres différentes :

— de la maniére classique, sans prise en compte des phénoménes viscoélastiques;

— avec 'ajout de la viscoélasticité au modéle.
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—— without viscoelasticityj]

——with viscoelasticity

experimental result

S12 (dB)

0.99265 0.99510 0.99755 1.0000 1.0025 1.0049 1.0074

Normalized frequency

FIGURE 3.17 — Fonction de transfert mesurée du filtre SAW (courbe noire) dont la réponse
fréquentielle a été en premier lieu analysée numériquement sans (en bleu) et avec (en vert)
prise en compte des phénoménes viscoélastiques

Les fonctions de transfert correspondant aux deux cas d’étude (les deux analyses numé-
riques) et la mesure sont tracées en figure 3.17. Le premier élément a remarquer est la disparité
entre les réponses simulées et mesurées dans l'intervalle de fréquences normalisées [0.9951 ;
0.99756] : écart n’est pas di a la qualité du modéle numérique mais aux aléas des étapes de
production. Ensuite, concernant la résonance de la structure, plusieurs constats sont effectués :

— les pertes d’insertions sont légérement sous-estimées avec 'analyse standard (sans visco-
élasticité). Cependant, lorsque I'amortissement interne est ajouté au modéle, les pertes
d’insertion de la réponse simulée se rapprochent des pertes du filtre réel ;

— la viscoélasticité est pour le moment surestimée (pertes d’insertion théoriques plus élevées
que la mesure) et une caractérisation plus précise du matériau doit étre réalisée pour
améliorer les résultats numériques;

— de plus, la fréquence centrale f. du systéme est également sous estimée dans le cas
standard alors que f. et la bande passante associée sont proches de la mesure quand les
pertes viscoélastiques sont prises en compte dans le modéle.

A la lumiére de ces résultats, 'analyse d’un filtre SAW sur substrat de quartz a été réalisé
et 'analyse numérique de son comportement avec et sans ajout d’'une condition viscoélastique
exhibe une fonction de transfert plus proche de la réalité quand un modéle de Kelvin-Voigt
généralisé au cas anisotrope 3D est ajouté au modéle. Ainsi 'amortissement interne dans le
dispositif au passage de I'onde est pris en compte.

Validation des pertes diélectriques :

L’étape suivante de cette section devrait, en toute logique, étre consacrée a la validation des
pertes diélectriques via 'existence d’un coefficient diélectrique imaginaire €” et d’une conduc-
tivité ¢ non nuls. Cependant, comme il a été évoqué quelques paragraphes plus haut dans
ce document, le niveau d’informations concernant la conductivité résiduelle o des matériaux
piézoélectriques rend actuellement difficile la prise en compte de ces données nécessaires pour
mener & bien les calculs.
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3.2.2.4 Conclusions et perspectives sur les modéles de pertes

Cette étude a été conduite pour traiter les besoins a la fois des industriels et du milieu
académique pour la conception des dispositifs & ondes de surface. Des écarts entre résultats de
calculs et mesures ont été constatés, conduisant & une reconception fréquente des structures.
Ces erreurs ont été imputées aux phénoménes de pertes habituellement négligés. Par consé-
quent, ces pertes ont été identifiées et implémentées dans les logiciels d’analyse par éléments
finis (EF). Trois types de pertes ont été modélisées :

1. les pertes dues a des frottements internes du matériau piézoélectrique sur lui-méme au
passage de I'onde (diffusion élastique). Un modéle d’amortissement de Kelvin-Voigt est
maintenant intégré dans les logiciels d’analyse éléments finis ;

2. les pertes liées a la polarisation du matériau. Les fabricants ont pour habitude de fournir
la tangente de pertes du matériau qui correspond au rapport entre la partie réelle et
la partie imaginaire de la permittivité relative du milieu. Cette grandeur, qui traduit
I'existence de pertes dans e., est intégrée aux équations constitutives du systéme;

3. les pertes en lien avec la fuite de charges électriques dans le matériau piézoélectrique : la
conductivité est proche mais toutefois différente de zéro.

Ces trois types de pertes sont implémentés dans les logiciels d’analyse éléments finis. Des
calculs numériques ont été effectués et comparés aux résultats de mesure. De cette maniére,
nous avons constaté que la prise en compte des pertes viscoélastiques a ’aide d’un modéle de
Kelvin-Voigt permet une meilleure estimation de la fréquence centrale et des pertes d’insertion
qu’en utilisant le modéle de calcul standard (sans pertes). Cependant, 'impact du tenseur de
diffusion élastique n sur la bande passante est légérement surestimée. Le prochain jalon est
donc de déterminer la cause de cette erreur. L’ajustement des constantes viscoélastiques du
quartz est ici préconisé.

Par ailleurs, I'influence des pertes diélectriques €’ et o n’a pas pu étre validée dans le
modeéle éléments finis en raison d’un manque de connaissances pour la plupart des matériaux
piézoélectriques usuels. Ce point sera accessible grace a des caractérisations approfondies des
matériaux.

Cependant, a I’heure actuelle, la prise en compte des pertes viscoé¢lastiques permet un calcul
plus précis de la fréquence de travail et des pertes d’insertion des structures SAW que lorsque
ces pertes sont négligées ou qu’un facteur de qualité empirique est utilisé pour conduire les
analyses numériques, tout au moins pour le quartz.

3.3 Vers une complexification des composants SAW

La géométrie des composants a ondes de surface est également complexifiée pour étendre
I’éventail des réponses fréquentielles accessibles. L’un des objectifs principaux de cette partie est
d’élargir la bande passante des filtres tout en limitant les pertes d’insertion et en maximisant
le rejet hors de la bande passante. Par ailleurs, les évolutions de conception sont aussi une
maniére, dans certains cas, de pallier les contingences liées & certaines structures.

Cette section porte donc sur deux évolutions majeures des logiciels de modélisation des
dispositifs SAW :

— l'apodisation des transducteurs pour atteindre une vaste gamme de réponses fréquen-
tielles mais aussi pour atténuer l'impact de la cohérence des ondes dans la direction
transverse ;
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— Délargissement de la structure des filtres en appliquant deux stratégies : le décalage des
centres de transduction et de réflexion des transducteurs pour les rendre plus directifs ;
les structures de type fan-shaped qui ont déja été évoquées dans la section dédiée a la
description des structures.

3.3.1 Apodisation des peignes interdigités

L’apodisation des peignes interdigités correspond a la modulation de la longueur de recou-
vrement des électrodes au long du transducteur. Un exemple en est donné figure 3.18. Ce tracé
montre une évolution de la longueur des doigts en arc-cosinus. D’autres fonctions de forme sont
également possibles. Cette architecture a deux fonctions. Elle peut étre utilisée, comme dans
le cas des filtres classiques, pour générer une réponse en fréquence particuliére. L’apodisation
est utilisée également pour minimiser voire éliminer la signature des modes transverses pour
certaines configurations de transducteurs sur des matériaux a niveaux de symétrie maximum
comme le quartz (YX1)/36° ou le LiTaO3 (YXwt)/90°/-112°.

FIGURE 3.18 — Variation de la longueur de recouvrement des électrodes par pondération en
arccosinus. Les retraits ne figurent pas sur ce schéma

3.3.1.1 Génération de fonctions de transfert

La pondération des sources a été le premier procédé utilisé historiquement pour la créa-
tion de filtres a ondes de surface. En pratique, deux transducteurs séparés par une zone de
propagation en surface libre se font face. L’un joue le role d’émetteur, et 'autre de récepteur.
Ces deux transducteurs subissent une pondération de leurs peignes (figure 3.19). Le premier,
I’émetteur, voit la longueur de recouvrement de ses doigts varier. Cette fonction est connue
sous le nom d’apodisation. Comme le champ émis par la source doit étre entiérement capté
par le récepteur, celui-ci ne peut pas étre apodisé. Il est donc pondéré par insertion d’une
électrode a la masse en lieu et place du zéro de la fonction d’apodisation. Cette configuration
permet d’atteindre un grand nombre de fonctions de transfert différentes. En effet, la réponse
fréquentielle est déterminée par la transformée de Fourier de la réponse impulsionnelle de la
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ligne. La forme de cette réponse impulsionnelle est similaire & la loi de variation de la longueur
des doigts des peignes interdigités [94]. La figure 3.20 montre la réponse possible obtenue pour

un filtre classique dont les peignes de 'émetteur sont apodisés en sin),

I \I /I I —

FIGURE 3.19 — Filtre classique dont un transducteur est apodisé avec un sinus cardinal
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FIGURE 3.20 — Exemple de réponse fréquentielle simulée d’un filtre classique pondéré en %(I)

3.3.1.2 Suppression des modes transverses

L’apodisation est également un moyen efficace pour supprimer (ou au moins minimiser) les
modes transverses de la réponse des structures a simple et double ports (résonateurs et filtres).
Au vu des problématiques actuelles, ce point s’avére particuliérement critique.

La connaissance des mécanismes d’apparition des modes transverses ainsi que la méthode
numérique permettant de les prendre en compte sont expliquées a la section 3.2.1. En résumé,
les spécificités de propagation des ondes dans les diverses zones des électrodes conduisent &
I’émergence d’ondes stationnaires transversalement a la direction de propagation de I'onde de
Rayleigh. L’existence de ces modes a une méme fréquence pour chaque électrode du trans-
ducteur provoque leur cohérence et 'apparition d’extrema locaux parasites sur la réponse
fréquentielle.

[’apodisation des peignes conduit & la variation de la longueur de la zone active des élec-
trodes au sein du transducteur. Par conséquent, bien que les déformées des électrodes soient
similaires pour un mode donné, les amplitudes peuvent différer et surtout, les fréquences de
résonance des modes transerves sont distinctes, c¢’est-a-dire que la fréquence de résonance du
mode ¢ de I’électrode j (i et j entiers) est différente de la fréquence de résonance de ce méme
mode pour I’électrode k (k entier et différent de j). Il n’y a alors plus cohérence des ondes
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transversales : les amplitudes s’ajoutent mais a une fréquence donnée (correspondant ou non a
un mode d’une électrodes), les contributions des autres électrodes sont quasiment négligeables.

Le calcul des dispositifs apodisés a été directement implanté dans le logiciel de cascade de
matrices. Pour ce faire, les paramétres mixtes associés a chaque électrode (disposant, du fait
de I'apodisation, d’une ouverture acoustique qui leur est propre) sont déterminés. La suite de
la cascade s’effectue de la maniére habituelle, comme présenté au début de ce chapitre.

3.3.2 Elargissement de la bande passante des filtres

Ce paragraphe est dédié aux techniques d’élargissement de la bande passante des filtres par
la modification du schéma électrique des électrodes. Le calcul des filtres fanshaped est d’abord
présenté. Puis, les structures directives sont décrites. Finalement la rétro-ingénierie effectuée
sur un filtre dit large bande a 140 MHz montre la possibilité de cumuler ces deux approches.

3.3.2.1 Analyse numérique des filtres en éventail

Comme cela a été discuté au paragraphe 2.2.3, les structures de filtres fanshaped sont
adaptées au filtrage dit large bande (quelques % de la fréquence centrale) a des fréquences
intermédiaires (typiquement < 300 MHz). La variation de la période des peignes interdigi-
tés selon la direction transverse (ouverture acoustique), qui donne a ces dispositifs leur allure
d’éventail et, en particulier 'écart entre la plus petite et la plus grande périodes, détermine la
largeur de la bande passante. Ces filtres, du fait de leur géométrie, constituent une alternative
aux filtres transverses classiques. Les structures en éventail présentent toutefois des pertes d’in-
sertion comparables a ces filtres puisqu’elles sont également des filtres a réponse impulsionnelle
finie [32].

L’analyse numérique de ces structures est fondée sur la discrétisation du transducteur en
canaux élémentaires, de période réguliérement croissante, mis en paralléle. La réponse de cha-
cun de ces canaux est calculée par la méthode des matrices mixtes (cf. 3.1). Puis, 'admittance
de I'ensemble du transducteur en éventail est déterminée par sommation des admittances de
chaque canal élémentaire.

La discrétisation du filtre en n canaux élémentaires donne lieu a I’obtention de n quadripoles
(Q™)1<r<n). Le découpage de la structure est représentée figure 3.21.

Qru
...... El}..... : . |> Ul’,‘ _‘ l.
E'I'I[Té'E' """ H 'IK entree SOrLie
::11_155_-:1:;:-;;-:-'5;@:@;:' i i
BRI

(a) (b)

FIGURE 3.21 — Principe de modélisation d’un filtre a transducteurs en éventails - (a) géométrie
discrétisée des transducteurs, (b) circuit électrique équivalent.

Les extrema de la période mécanique du transducteur sont renseignés dans le fichier de
configuration dédié puis, le logiciel idoine se charge du calcul de la période mécanique p® de
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chaque canal. De méme, notre modéle inclut la possibilité de faire varier le ratio de métallisation
(a/p)®) des électrodes. L’évolution des caractéristiques géométriques des canaux suit une loi
linéaire. Le seul paramétre fixé est 'épaisseur de métal h. En conséquence, le rapport h/\ varie
avec la position du canal dans 'ouverture du transducteur.

La connaissance des parameétres géométriques des canaux limitrophes ainsi que du nombre
de canaux considérés permet le calcul de 'admittance du filtre.

A titre d’exemple, la réponse théorique d’un filtre en éventail réalisé sur niobate de lithium
de coupe (YXI1)/128° a quatre doigts par longueur d’ondes est tracée figure 3.22. Ce filtre,
centré sur 140 MHz, présente une bande passante a -3 dB du niveau moyen des ondulations
dans la bande de 2,5 %. Ces derniéres présentent une dynamique égale a 2 dB. Les IL sont de
6,8 dB mais le filtre présente un niveau de réjection de -25 a -30 dB selon les fréquences. Pour
obtenir ces performances, le rapport a/p des transducteurs est maintenu constant alors que la
période mécanique évolue linéairement de 6,8 & 6,98 um sur une ouverture acoustique de 250

pam.
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FIGURE 3.22 — Réponse fréquentielle d’un filtre en éventail sur Niobate de Lithium (YXI)/128°

En conclusion, les filtres en éventail sont utilisés en pratique pour concevoir des filtres
disposant d’une largeur de bande de quelques % tout en présentant des pertes inférieures a
10 dB. Ceci constitue un premier avantage de ces structures par rapport aux filtres classiques.
De plus 'encombrement de ces filtres est généralement moindre que celui des fitlres classiques
puisqu’il n’y a pas nécessité d’inclure une zone de propagation en surface libre entre les deux
transducteurs.

3.3.2.2 Principe de fonctionnement des filtres a cellules directives

L’utilisation de transducteurs dits SPUDT (Single Phase Unidirectional Transducer) est un
moyen de diminuer les pertes d’insertion des filtres pour une largeur de bande passante donnée.
Le caractére apériodique des structures DART, Distributed Acoustic Reflexion Transducer, qui,
au sens de J.M. Hodé [69], sont une configuration particuliére de SPUDT, est utilisé pour
créer des réflexions a l'intérieur du transducteur. De cette maniére, le transducteur est rendu
directionnel, ce qui diminue de fait les pertes vers l'extérieur. Par ailleurs, la formation de
réflexions acoustiques internes est un moyen de compenser, et donc de supprimer, le triple
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transit* [32].

Le dispositif SAW est alors composé de zones (cellules) a coeflicient de réflexion positif
juxtaposées & des cellules & réflexion négative ou nulle. Il convient donc d’optimiser les trois
parameétres de la matrice mixte suivants :

— Py3 : le coefficient de couplage électroacoustique ;
— Pi1 : le coefficient de réflexion ;
— P33 : 'admittance du systéme.

Ceci revient a résoudre un probléme d’optimisation non linéaire. Ventura et al. [95] ont
montré que ce probléme pouvait étre résolu en le formulant comme un probléme d’optimisation
de Chebyshev, ce qui revient a minimiser I’erreur maximale par rapport aux spécifications.

La figure 3.23 propose un schéma de principe du fonctionnement d’une cellule DART avec :

— en figure 3.23a, un exemple de cellule directive a coefficient de réflexion positif;
— en figure 3.23b, une cellule a coefficient de réflexion négatif’;
— en figure 3.23c, un exemple de cavité résonante

Cet ensemble de figures illustre effectivement la directivité des cellules des DART mais
également le positionnement des centres de transduction, avec un écart d’une longueur d’onde
entre eux.

(a) (b)

cellule a réflexion positive ) ) cellule a réflexion négative

Cavité résonante

FIGURE 3.23 — Exemple de cellule élémentaire utilisée pour les structures DART - (a) cellule
a coefficient de réflexion positif, (b) cellule a coeflicient de réflexion négatif, (c¢) structure d’un
SPUDT résonant

La figure 3.24 montre la réponse d’un filtre SPUDT. La largeur de bande ainsi que les
pertes d’insertions sont soulignées. A I’heure actuelle, bien que les outils d’analyse permettent

4. Ceci permet d’accorder les transducteurs a 5092 et donc de minimiser les pertes d’insertion.
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le calcul des SPUDT, la résolution du probléme d’optimisation et la détermination des fonctions
de transduction et de réflexion n’ont pas encore été mises en place dans nos logiciels. Ce dernier
point est en cours d’étude.
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FIGURE 3.24 — Réponse fréquentielle (Sy; relatif) d’un filtre DART [32]

3.3.2.3 Association des structures DART et fan-shaped

Les deux structures fanshaped et DART peuvent par ailleurs étre associées afin d’améliorer
les performances du filtre. Ces structures sont congues de fagon a atteindre des bandes passantes
relatives larges (jusqu’a 10%) sans pour autant augmenter drastiquement les pertes d’insertion
et améliorer les pertes usuelles du filtre en éventail.

Cette géométrie particuliére est utilisée dans des filtres SAW produits par des grands
groupes comme RF-360 (anciennement TDK-EPCOS). La fiche technique d’un de leur filtre,
le B3607 [96], centré sur 140 MHz, met en particulier en avant les caractéristiques suivantes :

— une bande passante relative de plus de 5% de la fréquence centrale ;
— des pertes d’insertion de 'ordre de 6 dB;

— peu d’ondulations dans la bande (<1 dB);

— un temps de groupe constant (trés peu de ripples).

La réponse fréquentielle de ce dispositif, mesurée par nos soins, est tracée figure 3.25.
En dépit de la non conformité de ce filtre & son cahier des charges, nous avons étudié sont
architecture pour améliorer notre compréhension de son fonctionnement.

L’ouverture du boitier du filtre (figure 3.26a) met & jour trois éléments principaux : le
transducteur de gauche dont la période des peignes est plus petite en bas de la photo qu’en
haut; le transducteur de droite, lui aussi en éventail; un barreau métallique dans la zone
de propagation des ondes. Le positionnement de cette zone (abscisse et inclinaison) a pour
vocation d’assurer 'accord de phase entre les deux transducteurs.

Finalement, la figure 3.26b montre une photographie des peignes interdigités. La complexité
de la conception est mise en évidence grace a ces deux clichés. La variation des périodes
mécaniques, qui donne a ce filtre son aspect d’éventail, est nettement visible. Par ailleurs, les
stries verticales dans les transducteurs mettent en avant I’évolution du motif dans la direction
de propagation des ondes. Nous constatons également que les schémas des peignes des deux
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FIGURE 3.25 — Réponse fréquentielle d’un filtre de type B3607 de chez TDK-EPCOS

transducteurs sont différents I'un de 'autre. Finalement 'agrandissement de la vue sur les IDT
montre 'alternance d’électrodes larges et fines pour favoriser la propagation des ondes dans
une direction privilégiée et donc, le recours de structures DART & cette fin.

FIGURE 3.26 — Photographies du filtre B3607 DART et fanshaped - (a) filtre dans son boitier,
capot ouvert, (b) zoom sur le transducteur de droite

L’analyse de cette structure SAW met en lumiére les potentialités que peuvent atteindre les
filtres SAW : des bandes passantes relatives de quelques % . a prés de 10% et “plates” des pertes
d’insertion pouvant descendre & moins de 3 dB et un temps de groupe stable. Cependant, la
conception de ces structures est complexe et nécessite 1’écriture d’'un module dédié pour nos
logiciels. Au vu des points forts annoncés pour ces structures, le développement du-dit module
est planifié.

3.3.3 Bilan

Pour faire face aux exigences du marché des composants a ondes de surface, de nouvelles
stratégies de conception ont été décidées. La premiére variation mise en place est la pondération
de la longueur des électrodes dans le transducteur. Cette évolution vise principalement deux
applications :
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— la conception de filtres classiques dont la réponse fréquentielle est la transformée de
Fourier du dessin formé par les électrodes ;

— la suppression des modes parasites liés a la cohérence des ondes dans la direction trans-
verse dans les dispositifs usuels.

Le second critére visé est 1’élargissement de la bande passante des filtres. Pour cela, deux
options sont étudiées. Dans un premier temps, la possibilité de réaliser des filtres en éventail
s’est révélée un point crucial dans la conception de filtres SAW. En effet, la réponse en fréquence
du systéme correspond a la somme des réponses associées a chaque portion de filtre (disposant
chacune d’une période propre). Ceci revient & sommer des sinus cardinaux [32].

Les structures DART /SPUDT, qui permettent également d’obtenir des bandes passantes
larges constituent également une solution pertinente : elles présentent notamment ’avantage
d’atteindre de plus hautes fréquences tout en étant compactes. La complexité liée a 'optimisa-
tion de la structure explique que ce type de filtres est toujours en court d’étude et d’intégration.

Finalement, 'analyse d’un filtre large bande a mis en avant le fait que combiner les struc-
tures fanshaped et DART est un moyen de bénéficier des avantages de ces deux structures.

3.4 Conclusion du chapitre

Divers outils numériques sont nécessaires pour calculer la réponse des filtres et résonateurs
SAW. Parmi eux, le formalisme des matrices mixtes constitue un élément fondamental de
I’analyse de leur comportement électrique. Dans cette formulation, les électrodes sont vues
comme des tripoles (ondes sortantes, ondes entrantes et un port électrique) puis associées en
cascade.

Pour mener a bien une telle étude, la propagation des ondes sous un réseau périodique doit
en premier lieu étre déterminée afin de connaitre les paramétres mixtes associés a chaque type
de doigt.

Le modéle précédemment cité correspond au socle de l'analyse des SAW. En effet, de
nombreuses approximations et hypothéses sont effectuées pour simplifier le modéle. Or, dans
le but de concevoir efficacement les dispositifs SAW, cet outil doit nécessairement étre complété.

Le calcul des modes transverses a été ajouté, permettant alors de prévoir 'existence de
modes parasites ainsi que, le cas échéant, leur localisation dans la gamme de fréquences consi-
dérée. Par ailleurs, I’évaluation des pertes liées a des phénoménes internes est dorénavant fondée
sur une analyse physique robuste. Les points considérés portent en particulier sur les pertes
par friction & I'intérieur du substrat ou encore dues a des fuites de charge.

Le dernier jalon abordé dans ce chapitre porte sur la complexification de la géométrie des
structures SAW afin d’améliorer les capacités de filtrage des dispositifs (apodisation des filtres
classiques, structures DART et fanshaped) ou encore pour supprimer les remontées hors bande
créées par les modes transverses (apodisation, majoritairement en arccos).

De plus, ces géométries sont particuliérement efficaces pour obtenir des fonctions de trans-
fert présentant des bandes de quelques % de la fréquence centrale et des pertes de 'ordre de
quelques dB dans la bande passante.
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Deuxiéme partie

Application a la conception de dispositifs
SAW
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4 Capteurs de température

Les environnements hostiles et notamment les milieux supportant des températures pou-
vant dépasser les 700°C constituent un défi majeur pour I'intégration de capteurs en leur sein.
De fait, les batteries ainsi que la majorité des fils et connectiques usuels déterminent la durée de
vie des composants et se dégradent a des températures bien inférieures & 700°C. L’estimation
de certaines quantités pouvant se révéler critiques (présence d’un gaz, efforts sur la structure,
pression, température etc.) est alors difficile, voire impossible, a réaliser. Les systémes SAW et
BAW sont intrinséquement passifs. Ainsi, ces dispositifs rendent inutile 'intégration de bat-
teries et de la connectique idoine. La premiére difficulté citée est alors résolue. Par ailleurs,
un effort sur 'encapsulation du systéme est également effectuée pour que la réponse du SAW
(ou du BAW) dans son conditionnement final ne soit pas dégradée par la présence du boitier.
Cependant, tous les matériaux piézoélectriques ne supportent pas des températures aussi éle-
vées. C'est le cas du quartz qui perd ses propriétés piézoélectriques a 573°C' environ [97]. De
méme, des matériaux tels que le niobate de lithium ou le tantalate de lithium sont inadaptés
aux applications télécommunication RF hautes températures (de 500 a 700°C) [98].

Par ailleurs, les capteurs SAW se divisent en deux principales catégories :

— les lignes a retard (LAR). Dans ce cas, une mesure différentielle temporelle fondée soit
sur le temps de vol soit sur la rotation de phase du systéme permet de déterminer la
variable a mesurer;

— les résonateurs (SAW-R). Cette fois-ci la mesure différentielle est fréquentielle.

Bien que ces deux configurations soient couramment utilisées dans le monde de I'industrie
(défense, procédés de fabrication, aéronautique) comme dans la recherche, frec|n|sys a fait le
choix stratégique de développer de nouveaux SAW-R pour les applications hautes températures
en plus des dispositifs de type LAR déja présents dans son catalogue. Cette section s’intéresse
donc plus particuliérement au développement du calcul de la température via une mesure
différentielle des fréquences de résonance.

Ainsi ce chapitre se décompose en deux parties. La premiére est dédiée aux matériaux
appropriés a une utilisation en hautes températures. Une revue des matériaux couramment
utilisés ainsi que leurs principaux avantages et inconvénients sera effectuée avant de présenter
une céramique aux propriétés encourageantes, le BayTiSi;Og. Ensuite, une nouvelle géométrie
de résonateurs a ondes de surface est étudié afin d’améliorer la réponse des capteurs SAW.
Cette partie de conception est développée en utilisant des matériaux bien connus de 'homme
de I'art afin de permettre une meilleure interprétation des phénoménes mis en jeu.

4.1 Les applications hautes températures : utilisation de
matériaux spécifiques

Le premier point a considérer lors de la conception de SAW implantés dans des milieux
dont la température peut atteindre plusieurs centaines de degrés est la capacité des matériaux
impliqués a faire face a cette contrainte. Dans ce paragraphe, nous appelons “hautes tempéra-
tures” les températures supérieures a 400°C et allant jusqu’a de 700°C. Au dela de 700°C, il
s’agit du domaine des trés hautes températures. Des substrats spécifiques sont déja présents
sur le marché. Pourtant, des entraves a leur utilisation incitent a développer de nouvelles so-
lutions pour les exploiter et & considérer de nouvelles gammes de matériaux piézoélectriques.
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Cette section présente les points bloquants inhérents & certains matériaux qui limitent leur uti-
lisation pour des applications visées. Ensuite, un matériau, le BayTiSi;Og (BTS) ainsi que son
homologue, le SryTiSi;Og (STS) ! sont analysés en vue de déterminer une possible utilisation
pour des applications SAW en hautes températures.

4.1.1 Des matériaux pour les hautes températures

4.1.1.1 Cas de matériaux connus et adaptés a la température ambiante

Le quartz, le niobate de lithium et le tantalate de lithium sont des matériaux majoritaire-
ment utilisés dans le domaine des radio-fréquences. Pourtant ces substrats qui conviennent a
une utilisation a la température ambiante sont inadaptés a une utilisation ou 1" > 400°C. En
effet, dans cette gamme de température les propriétés piézoélectriques des matériaux exposés
ne doivent pas se dégrader ni voir apparaitre de singularité. Cette premiére condition élimine
d’emblée les matériaux tels que le quartz ou les composés a base de lithium (niobate de lithium,
tantalate de lithium).

En effet, la température de Curie du quartz-a est de 573°C. Au dela de cette température,
sa structure cristallographique se modifie et il devient alors du quartz-g. Le diagramme de
phase de la silice, et notamment la transformation a 573°C du quartz, est représenté figure 4.1.
Le quartz-f, contrairement au quartz-c«, n’est pas piézoélectrique [97, 99]. De plus, le quartz
est un matériau propice a la formation de macles sous U'effet de contraintes (crystal twinning
en anglais) [100]. Ces déformations impactent les propriétés chimiques et les orientations cris-
tallines du quartz, donc, la vitesse de propagation des ondes dans le cristal. La littérature
a également mis en évidence l'influence notable de la température sur 'apparition et sur la
propagation de macles. L’article [101] (figure 4.2) montre que la contrainte nécessaire pour
conduire au maclage du quartz diminue rapidement avec la température : a partir de 250°C,
I’application d’une contrainte inférieure & 5 - 10° N.m~2 conduit au changement d’orientation
de la maille du quartz de proche en proche. Cette valeur de la contrainte diminue jusqu’a de-
venir nulle a la température de Curie pour laquelle le quartz-a devient de quartz-3 & pression
atmosphérique. Finalement, de 250°C & 573°C, 'application d’'un changement de température
trop élevé entraine des contraintes dans le matériau pouvant dépasser les quelques 10° N.m 2
et alors conduire & la dégradation du substrat. Ainsi, le quartz n’est pas approprié & une
utilisation sous des températures importantes.

Par ailleurs, le niobate de lithium, LNO (de méme que le tantalate de lithium, LTO) est un
matériau que l'on trouve généralement & composition congruente sous sa forme commerciale.
Autrement dit, la formule chimique de ce cristal, obtenu le plus souvent par croissance de
Czochralski, change d’une boule & une autre. D’autres procédés d’obtention du LNO et du
LTO sont toujours envisageables comme le High Temperature Top-Seeded Solution Growth
sans lever entiérement la problématique de la non steechiométrie du cristal [102].

Les défauts dans la maille (lacunes, dislocations [103]) ainsi que des sites interstitiels vacants
permettent l'incorporation d’ions étrangers dans la formule chimique du LNO et 1’échange
d’ions niobate avec des ions lithium [104, 105, 106]. Il résulte de cette versatilité une inconstance
des propriétés de propagation des SAW d’un lot de wafers & un autre.

De plus, le niobate de lithium présente deux contre-indications supplémentaires a son utili-
sation en hautes températures. En addition de ses propriétés piézoélectriques, il s’avére étre py-
roélectrique [107]. Autrement dit, Paugmentation de la température provoque I’apparition d’un
courant dans le matériau. Cette caractéristique rend critique certaines étapes de fabrication
des SAW sur ce matériau(formation d’arcs électriques). La pyroélectricité perturbe également

1. Tout deux appartiennent & la famille de la Fresnoite.
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de la température

la réponse du systéme lors d’un travail en hautes températures. Bien que cette caractéristique
puisse étre levée grace a des traitements chimiques et thermiques spécifiques, le point suivant
s’oppose a une utilisation du niobate de lithium a des températures supérieures a 300°C. Une
étude a en effet mis en avant I’évaporation du lithium a cette température [98]|. Notons par
ailleurs que la température de Curie du LTO avoisine les 600°C, ce qui évince immédiatement
ce matériau pour les applications en trés hautes températures.

Ces composés & base de lithium (niobate et tantalate de lithium) sont donc eux aussi a
proscrire des applications en hautes températures.

4.1.1.2 Recherche de matériaux adaptés aux hautes températures

L’impossibilité d’utiliser les matériaux bien connus des concepteurs de dispositifs SAW
que sont le quartz, le niobate et le tantalate de lithium a conduit de nombreuses équipes de
recherche & développer de nouveaux matériaux et de nouveaux procédés de fabrication. Parmi
ces matériaux, la famille des LGX (langasite - LGS - et langatate - LGT) ainsi que le nitrure
d’aluminium (AIN) sont adaptés a des utilisations allant jusqu’a 1000°C [108, 109, 110].

En effet, la LGS et la LGT montrent une trés bonne stabilité de leur réponse sous 'effet
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des hautes températures [111, 112]. Des essais de montée en température mettent notamment
en exergue la possibilité d’exposer des composants SAW sur LGS pendant cinq mois et demi
a une température de 850°C tout en conservant la réponse des peignes interdigités [113]. De
récentes études (non encore publiées) ont par ailleurs montré des perspectives d’interrogations
des capteurs dans un environnement dont la température dépasse les 1000°C. La résistance des
dispositifs aux chocs thermiques, tels que nous pouvons en trouver au niveau des turbines en
aéronautique, a également été mise a I’épreuve dans ces travaux.

Cependant, la difficulté levée par la LGS et par la LGT est similaire a la problématique
du niobate de lithium : les matériaux de la famille des LGX sont congruents. Par conséquent,
en dépit de leur faculté a supporter les hautes températures il s’avére difficile de trouver des
sources d’approvisionnement stables de ces matériaux.

Quant-a ’AIN, ses propriétés de tenue a la température remarquables ont été mises en
avant ses derniéres décennies [114]. L’AIN est obtenu par épitaxie [115] ou par croissance
par pulvérisation cathodique [116]. Plusieurs fournisseurs et instituts de recherche (comme
I'EPFL, CRHEA et KYMA) proposent des wafers épitaxiés d’AIN sur saphir [0 0 1] (croissance
selon 'axe ?)) Les épaisseurs déposées d’AIN sont alors de I'ordre de plusieurs centaines de
nanomeétres jusqu’a environ 1 pym. Ce procédé permet notamment d’obtenir un AIN hautement
piézoélectrique [117]. Une reprise de croissance par pulvérisation cathodique peut étre mise en
ceuvre afin d’épaissir la couche ’AIN de quelques microns : en partant de la couche épitaxiée,
de 'AIN est ajoutée au wafer. Ce processus souléve néanmoins une difficulté : le dépot peut
engendrer un AIN polycristallin occasionnant de ce fait une perte de la piézoélectricité du
substrat ainsi qu’une diminution des forces de liaison dans le cristal par rapport au matériau
épitaxié. Bien qu’en raison de la diminution des forces de liaisons pour certaines polarisations
(dans le cas d’une croissance suivant N notamment), des étapes du procédé de fabrication
lift-off risquent de conduire a l'effritement du matériau, les procédés de dépots actuels [118|
conduisent tout de méme a des constantes piézoélectriques satisfaisantes [119]. Dans les deux
cas toutefois (couche mince de plusieurs centaines de nanométres ou de quelques microns), la
propagation des ondes tire parti a la fois des propriétés de I’AIN et de celles du saphir (sur le
principe des ondes de Lamb). La vitesse de propagation des ondes de Rayleigh sur saphir étant
plus élevée que celle de VAIN (de l'ordre de 5700m.s~! [120]), un wafer d’AIN épitaxié sur
saphir affiche des vitesses de propagation plus élevées qu'un wafer dont I’AIN a été soumis a
une reprise de croissance. Ainsi les fréquences visées et 'encombrement du systéme influencent
grandement ’épaisseur d’AIN déposé, et donc le procédé de croissance exploité.

Finalement bien que I’AIN et les matériaux de la famille de LGX soient adaptés aux ap-
plications & hautes températures et représentent par conséquent les substrats les plus utilisés
a I'’heure actuelle pour les environnements sévéres, il ne faut pas perdre de vue les difficultés
technologiques liées & leurs procédés de fabrication. En paralléle des recherches et des dévelop-
pements sur ces matériaux monocristallins, I’étude d’autres classes de matériaux, les céramiques
piézoélectriques, est menée. Ces investigations visent a augmenter le champ d’applications des
dispositifs SAW et a proposer de nouvelles fonctionnalités. Malgré le caractére souvent non ho-
mogeéne et polycristallin des céramiques, notre attention s’est portée sur le BayTiSioOg (BTS).
En effet, un brevet protégeant 1'utilisation de ce matériau a des fins de capteurs et de trans-
ducteurs a été déposé en novembre 2015 [121]. Ce brevet insiste notamment sur les propriétés
de tenue en température du BTS.
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4.1.2 Propagation des ondes de surface sur un substrat de BTS

La conception de dispostifs SAW, que ce soit pour des applications de filtrage radio-
fréquence ou pour des applications capteurs, nécessite de connaitre les propriétés de propa-
gation des ondes de surface sur le matériau sélectionné par le concepteur. En ce sens, une
premiére étude théorique a été conduite pour déterminer les propriétés de propagation des
ondes en fonction de ’angle de coupe du Ba,TiSi;Og. Puis, la propagation de I'onde de surface
dans une coupe particuliére et sous différentes métallisations, est observée. Les constantes du
BTS fournies par Shen et al. [122] sont utilisées pour mener & bien cette analyse.

Les premiers résultats théoriques obtenus permettent de concevoir et de simuler le com-
portement de dispositifs SAW sur BTS. Ces dispositifs sont ensuite fabriqués et les résultats
théoriques et expérimentaux sont confrontés.

4.1.2.1 Le Ba,TiSi,Og, un matériau pour les applications hautes températures

De nombreuses informations portant sur le comportement du BTS peuvent étre trouvées
dans la publication référencée [122] : les constantes du matériau (constantes élastiques et
piézoélectriques, dimensions de la structure du matériau, paramétre de maille etc.) ainsi que
leur évolution en fonction de la température ont été mesurées et répertoriées. En particulier,
cette publication met en avant une température de fusion du BTS de 1445°C et une stabilité
prometteuse des constantes élastiques, piézoélectriques et diélectriques de ce matériau pour
des températures allant de 200 a 700°C (figure 4.3). La limite haute n’est d’ailleurs pas une
restriction physique mais un manque d’information sur ces données pour des températures
allant au-dela de 700°C. Des recherches plus poussées devraient compléter nos connaissances
dans ce domaine. De plus, le BTS ne dispose pas de température de Curie. Autrement dit, a
I'état solide ce matériau conserve ses propriétés piézoélectriques.

La densité du BTS a température ambiante est de 4.465 g.cm™3. Les matrices (4.1) & (4.3)
rappellent les constantes élastiques ¢ (données en 10! Pa), les coefficients piézoélectriques e
(en C.m~1) ainsi que la permittivité diélectrique relative €, (en F.m™!) a température ambiante.

1.56 044 047 0 0 0
044 156 047 0 0 0O
P 047 047 099 0 0 0 (1)
0O 0 0 031 0 0
O 0 0 0 031 0
o 0 0 0 0 07
0O 0 0 0 0540
e=| 0 0 0 05 0 0 (4.2)
0.74 074 065 0 0 O
1461 0 0
e=| 0 1461 0 (4.3)
0 0 9.56
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FIGURE 4.3 — Evolution de quelques propriétés du BTS avec la température [122]

4.1.2.2 Propriétés de propagation des SAW dans le BTS

Une étude préliminaire a 25°C est conduite pour déterminer les caractéristiques des ondes
dans le BTS suivant leur direction de propagation. Les calculs sont effectués sur la coupe
(YX1)90° du BayTiSizOg. En effet, en raison du caractére hexagonal de la géométrie du BTS,
cette coupe assure la présence d’une onde de Rayleigh [123|. La vitesse de phase ainsi que le
couplage de onde sont observés pour différentes orientations du substrat (I’annexe A rappelle
la norme utilisée pour lorientation des matériaux) :

— la variation de la vitesse et du coefficient de couplage selon 'angle 6 est tracée figure
4.4a;

— la variation de ces mémes grandeurs suivant ¢ est représentée figure 4.4b.

[’étude de ces deux figures met en avant une vitesse minimale de propagation de 'ordre de
2570 m/s dans la coupe (YX1)90°. Cette vitesse de propagation faible en comparaison de celles
de matériaux comme le quartz (3135m/s™!) ou le niobate de lithium (3880m/s™!) entraine
des longueurs d’ondes plus faibles a une fréquence donnée dans le BTS que dans les matériaux
précédemment cités.

Soit, par exemple, une structure dont la fréquence de résonance doit étre placée a 100 MHz.
Comme v = Af, les longueurs d’ondes correspondantes sont alors :

— dans le BTS : A\ =25, 7Tum
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— dans le quartz 36 : A = 31,35um
— dans le LNO coupe (YX1)128° : A = 38,80um

Cette caractéristique constitue un réel avantage du BT'S sur les autres matériaux dans la gamme
des fréquences intermédiaires (< 1GHz) puisqu’elle conduit & la réalisation de dispositifs plus
compacts. En revanche, au-dela du GHz, une vitesse trop basse induit une largeur de traits aux
limites des possibilités technologiques actuelles, limitant de ce fait la répétabilité des dispositifs
a ces fréquences : par exemple, pour f = 2 GHz, la longueur d’onde correspondante est
A = 1,285um soit une période mécanique p = 0, 64um. En considérant un rapport a/p = 0, 5,
la taille de traits est de 0,32 pum. Or, la résolution des appareils de lift-off permet typiquement
de tracer des traits d’une largeur minimale de 350 nm.

Par ailleurs, selon lobjectif du concepteur, le facteur de couplage k? est un paramétre
primordial a analyser. Par exemple, si nous souhaitons concevoir un filtre & bande étroite, il
est plus judicieux de sélectionner le BTS dans sa coupe (YX) qui présente un k? minimal. En
effet, le k* du BTS atteint un maximum de 1.15 % pour la coupe (YX1)50° et un minimum de
0,5 % pour la coupe (YX) (figures 4.4a et 4.4b).
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FIGURE 4.4 — Evolution de la vitesse et du couplage de 'onde en surface du BTS en fonction
(a) de I'angle 6, (b) de 'angle ¢

Dans la suite, la coupe (YX1)90°=(ZX) est exploitée : son couplage d’environ 1 % permet
la réalisation de filtres & bande étroite et de résonateurs selon les paramétres de conception
utilisés. De plus, les échantillons présents aujourd’hui favorisent la réalisation de dispositifs
suivant cette orientation.

Les propriétés de propagation des ondes sous des réseaux d’électrodes d’aluminium puis de
platine de différentes dimensions sont répertoriées sur les figures 4.5a & 4.5¢ (pour 'aluminium)
et 4.6a a 4.6¢c (pour la métallisation de platine). Ces cartographies illustrent le couplage k2,
le coefficient de réflexion par électrode r et la vitesse de phase v en fonction des rapports
de métallisation. Le ratio a/p des électrodes varie de 0,2 & 0,8. L’épaisseur de métallisation
conduit & un rapport h/\ évoluant de 0 & 8% pour 'aluminium et de 0 a 2,5% seulement dans
le cas de platine en raison du mass loading ajouté par ce matériau massif.

L’étude des figures 4.6a a 4.6¢ relatives a la propagation des ondes sous BTS conduit aux
observations suivantes :

— la vitesse de phase de 'onde augmente avec la métallisation. Elle varie de 2296 m/s a
25725 m/s;
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— le coefficient de réflexion atteint un maximum a 4,75 % pour un a/p = 0.45 et un h/A
de lordre de 2,5 % ce qui permet un confinement efficace de 'onde ;

— le facteur de couplage pour la coupe (ZX) du BTS présente un maximum de 1,62 % pour
un couple (a/p; h/A) = (0,55 ; 2,5%) et un minimum de 0,8% quand les ratios de métal
minimums.

h/ix

ok N W A O O N ®

777/ L Lk
(L] ]/

coupling factor (%)

FIGURE 4.5 — Propriétés de propagation des ondes de surface sur BTS en fonction de la
dimension d’un réseau périodique infini d’électrodes en aluminium

Les caractéristiques de 'onde sur BTS selon la métallisation adoptée peuvent étre mises en
regard avec d’autres matériaux a usage des SAW. Le tantalate de lithium (YXI1)112° ainsi que
la langasite dans sa coupe standard (YXIt)48.5/26.6° ont été sélectionnés. Ces matériaux ont
été retenus suivant ces criteres :

— la LGS pour ses caractéristiques bien connues de tenue en température ;
— le LTO qui constitue un standard de la communication RF.

Le tableau 4.1 rapporte des propriétés plus intéressantes de la LGS et du BTS en termes
de tenues en températures que le LTO. En effet les deux premiers matériaux ne présentent
pas de changement de phase avant leur fusion contrairement au LTO. De plus, leur vitesse

99



2600
2550
2500
2450
2400
2350
2300
2258

wave velocity (m/s)
reflexion coefficient (%)

. 05 ™ : .
h/A 25 5 gg 07 %% Tap alp %807 g0 05 i

S
—
o
—
[
©
i
o
=
=3
2
8 , 25
15
h/a

FIGURE 4.6 — Propriétés de propagation des ondes de surface sur BTS en fonction de la
dimension d’un réseau infiniment périodique d’électrodes en platine

faible en font des matériaux a l'origine de dispositifs compacts a des fréquences inférieures au
GHz. Cependant, cette caractéristique est & I'origine d’une complexification de la production
au-dela de 1 GHz. Le tantalate de lithium est alors plus favorable a une configuration en hautes
fréquences.

Le coefficient de réflexion du BTS est le plus avantageux des trois substrats : il affiche plus
de 4% de réflexion par électrode au maximum ce qui assure un bon confinement de 'onde
avec un nombre réduit de doigts dans les miroirs. Ceci est particuliérement intéressant dans
I'optique de miniaturiser les composants.

Finalement, le couplage électromécanique n’est pas un facteur discriminant parmi ces trois
matériaux pour la réalisation de SAW : il se trouve dans les mémes gammes de valeurs pour
chaque cas.

Ces réflexions présentent le BTS comme un substrat prometteur pour compléter utilisation
de la LGS pour les applications en hautes températures, en particulier s’il s’avére plus aisé a
approvisionner et 4 manipuler.
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TABLE 4.1 — Comparaison entre les propriétés du BTS, du Tall2 et de la LGS

BTS  Tall2 LGS
T 1445 1650 1430
1. X 602.5 X
Umin  2295.99 3033.74 2521.19
Umaz 2972.34 3306.86 2732.85

min 0.123 0.14 0.019
Réflexion (%) "
Trmag 4.75 3.08 1.29

Température (°C)

Vitesse (m.s™!)

k2. 0.80 0.17 0.48
Couplage (% e
e (%) K2 162 08 171

4.1.3 Conception et fabrication de résonateurs sur BTS

L’étude théorique du BTS a mis en exergue ses qualités piézoélectriques intrinséques et les
paramétres de propagation des ondes a sa surface. Bien que I’état de I'art fasse plus volontiers
référence au BayTiSioOg, les échantillons de Fresnoite disponibles pendant ma thése étaient de
type STS (SryTiSi,Og). Les propriétés de ces matériaux sont a priori similaires et ils appar-
tiennent tous deux a la méme classe de symétrie 4mm . C’est pourquoi des résonateurs SAW
a simple port sont tout d’abord congus sur BTS avant d’étre fabriqués sur plaques de STS.
La confrontation théorie/expérience doit par ailleurs permettre de déterminer les constantes

élastiques, piézoélectriques et la permittivité effective (dont nous ne disposons pas encore) du
STS.

4.1.3.1 Analyse du comportement d’un dispositif SAW sur BTS

Afin de caractériser au mieux la réponse de la Fresnoite, deux fois 12 dispositifs sont concus
sur ce substrat avec une métallisation faite d’aluminium (200 nm d’épaisseur). Les résonateurs
proposés ne sont pas spécifiques au BTS. En revanche, il s’agit 14 d’une série de structures
utilisées historiquement pour mieux appréhender le déroulement des étapes de fabrication des
SAW sur des nouveaux substrats et en saisir les particularités. Les paramétres géométriques de
chacun des 12 premiers dispositifs sont différents. Trois paramétres varient d’un systéme a un
autre : la longueur d’onde, I'ouverture acoustique w et la largeur des électrodes via le rapport
a/p. Les 12 autres dispositifs sont de géométries identiques aux précédents a 1’exception d’une
apodisation en arccosinus sur les électrodes du transducteur. Cette apodisation était mise en
place a visée préventive en cas d’apparition de modes transverses sur les réponses des dispositifs
sans pondération, avant le développement de logiciels dédiés (cf section 3.2.1). Les structures
apodisées figurent donc d’ores et déja sur le masque de lithographie. L’absence de modes
transverses dans le BTS a toutefois été établie en amont, grace a I'étude de la permittivité
effective de surface. En définitive, la matrice référencée tableau 4.2 liste les différences entre
les 24 structures (entrées A, a/p, w et indication de I'apodisation de la structure) et donne
la nomenclature utilisée. La figure 4.7 correspond au dessin du masque des dispositifs D11 et
D11a et fait clairement apparaitre 'apodisation des peignes sur la figure 4.7b.
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TABLE 4.2 — Nomenclature des dispositifs sur BTS ainsi que leurs caractéristiques

a/p 0.6 0.5 0.4
w non apodisé | apodisé | non apodisé | apodisé | non apodisé | apodisé
80A (A = 20um) D01 DO01a D02 D02a D03 D03a
20\ (A = 30um) D11 Dl1a D12 D12a D13 D13a
40X (A = 30um) D21 D21a D22 D22a D23 D23a
80A (A = 30um) D31 D3la D32 D32a D33 D33a

. ﬁ-------!
Miroirs Transducteur Miroits
| Apodisation
lambda=20u” @/p=0.6 ow=20lambda apod=0 lambda=20u a/p=06 ouv=20lambda apod=1

(a) (b)

FIGURE 4.7 — Schéma des dispositifs (a) D11 (premier dispositif modélisé sans apodisation) et
(b) D1la (premier dispositif modélisé avec apodisation)

Les figures 4.8 et 4.9 comparent les réponses des analyses numériques des 12 dispositifs sans
apodisation selon I’évolution de 'une des variables géométriques (w ou a/p respectivement).
w n’a pas d’influence sur 'allure de la courbe : pour les figures 4.8a & 4.8c a/p est fixé (a 0.6,
0.5 puis 0.4) et w prend les valeurs 20\, 40\ et 80\, soit 600nm, 1200 nm et 2400 nm pour
une longueur d’onde de 30um. Plus 'ouverture acoustique est grande, plus 'amplitude de si;
augmente. La figure 4.8a montre un s;; minimum allant de -3.5 dB a-14.1 dB soit une variation
d’environ 10 dB. De méme, la variation d’amplitude est similaire pour les autres graphiques :
une variation du si; d’environ 4 dB est constatée avec un minimum de si; a -5.5 dB quand
w = 2400 nm pour le deuxiéme cas et finalement, une variation de 4.2 dB en considérant un
s1; minimum & -6.1 dB dans la dernier cas.

De méme, les figures 4.9a a 4.9d illustrent a la fois 'impact de w et de a/p sur la réponse
du systéme. La différence d’amplitude des réponses des dispositifs sur chaque figure montre
I'impact de I'ouverture acoustique sur la dynamique du systéme. L’étude de chacune des quatre
figures individuellement établit la réponse des dispositifs pour a/p = 0.6, 0.5 et 0.4 4 w fixé. La
modification du a/p tend a changer 1’allure de la courbe ainsi que son amplitude. Un dispositif
a a/p petit (0.4) a une réponse en fréquence plus large (~ 1 MHz, configuration pour filtrage
de fréquence) qu’une structure & a/p élevé (0.6) qui présente alors un mode étroit, idéal pour
une application capteur (résonateur).

Trois réponses avec et sans apodisation sont également confrontées :

— les dispositifs D11 et D1la;
— les dispositifs D22 et D22a;
— les dispositifs D33 et D33a.

De cette maniére, un individu pour chaque classe de a/p et de w est présent sur les courbes
de la figure 4.10. L’apodisation réduit la surface des électrodes en regard. Ainsi, 'amplitude
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de la réponse diminue légérement entre un dispositif non apodisé (D11, D22 ou D33) et un
dispositif apodisé (D1la, D22a ou D33a). En revanche, si d’aventure des modes transverses
apparaissent sur les structures sans pondération, ceux-ci seront de fait inexistants sur les struc-
tures apodisées. Les mémes constats sont effectués sur les structure D12(a), D13(a), D21(a),
D23(a), D31(a), D32(a), D01(a), D02(a) et D03(a).

T TN AT .Z 7 1
_4 B _4 A\

-6
g V 3
5 8 5 8
-10 10
D11:20A —— D12:20A ——
12 e 12 -
D21: 40\ —— D22 : 40\ ——
-14 D31: 80A 1 -14 D32: 80A 1
| |
80 82 84 86 88 90 80 82 84 86 88 90
Frequence (MHz) Frequence (MHz)

(a) (b)

IS4 (dB)

D13:20A ——
12 -
D23 : 40\ ——

14 D33 : 80A 7
1

80 82 84 86 88 90
Frequence (MHz)

()

FIGURE 4.8 — Résultats numériques traduisant 'influence de I'ouverture acoustique sur les
dispositifs modélisés a a/p fixé - (a) a/p = 0.6 et w varie de 20\ a 80\, (b) a/p = 0.5 et w
varie de 20\ & 80\, (¢) a/p = 0.4 et w varie de 20\ a 80\
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FIGURE 4.9 — Résultats numeériques traduisant l'influence du a/p sur les dispositifs modélisés
a w fixé - (a) A = 30um, w = 20\ et a/p varie de 0.6 & 0.4, (b) A = 30um, w = 40\ et a/p
varie de 0.6 a 0.4, (¢c) A = 30um, w = 80\ et a/p varie de 0.6 & 0.4, (d) A = 20um, w = 80X
et a/p varie de 0.6 a 0.4
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FIGURE 4.10 — Influence de I'apodisation sur la réponse des structures - (a) dispositifs D11
et D1la (w = 20X et a/p = 0.6), (b) dispositifs D22 et D22a (w = 40X et a/p = 0.5), (c)
dispositifs D33 et D33a (w = 80\ et a/p = 0.4)

4.1.3.2 Fabrication sur STS des dispositifs modélisés

En raison du faible cott de I’aluminium, ce matériau est déposé en premiére instance. Par
la suite, un métal supportant les hautes températures doit étre privilégié. 400 nm d’aluminium
sont déposés. Le positionnement des structures sur ces échantillons est reproduite figure 4.12.
Les six dispositifs qui ne sont pas numérotés correspondent a des structures dont les peignes
interdigités ont subi un défaut de fabrication.
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FIGURE 4.11 — Aspect du STS aprés une premiére métallisation sans polissage préalable
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FIGURE 4.12 — Disposition des structures sur les échantillons de STS

Les résonateurs sont reportés sur les plaques par photolithographie et gravure humide.
Apreés polissage du STS, les étapes du procédé de fabrication sont les suivantes :

1. dépot d’aluminium (400 nm) sur le substrat - figure 4.13a;
2. dépot d’une résine photosensible (résine positive) - figure 4.13b;

3. exposition aux UV des zones qui ne seront pas métallisées - figure 4.13c. A la suite de
cette insolation, une partie de la résine a disparu - figure 4.13d ;

4. gravure humide dans un mélange d’acides acétique et phosphorique - figure 4.13e. Fina-
lement, les dispositifs sont préts a étre exploités - figure 4.13f.

Finalement, aprés la réalisation de ces étapes de fabrication, les résonateurs obtenus sont
conformes & ceux de la figure 4.14. Le caractére marbré du substrat est encore trés visible sur
la plaque du dessus sur cette photo (cette plaque est appelée “plaque 1”7 dans la suite alors que
celle avec un aspect plus homogéne est connue sous le nom de “plaque 2”).

4.1.3.3 Réponse fréquentielle des résonateurs sur STS

Le fonctionnement des dispositifs entre 80 et 170 MHz est analysé au moyen d’une mesure
sous pointes. L’ensemble des réponses est répertorié en annexe D. En revanche, dans le para-
graphe actuel, seul le paramétre Sy, des résonateurs D11 est tracé (figure 4.15). Cette réponse
est en effet représentative des dispositifs fabriqués.
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FIGURE 4.13 — Etapes de fabrication d’un dispositif SAW (définition des électrodes par gravure
humide)
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FIGURE 4.15 — Réponse des résonateurs D11, sur STS, mesurés au testeur sous pointes

En revanche, un certain nombre d’observations peuvent étre faites :

— les 12 catégories de résonateurs ont tous au moins deux représentants en état de fonc-
tionnement répartis sur les deux plaques de STS;;

— certains dispositifs (sur la plaque 1 : D13(a), D21, D23a et D32a; sur la plaque 2 :
D01(a), D02, D12(a), D22, D23a,D31, D32a, D33a) ont un coefficient s1; tres faible et
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FIGURE 4.14 — Résonateurs sur STS aprés fabrication

leur réponse fréquentielle n’est pas exploitable (cf. annexe D). Deux pistes sont envisagées
pour expliquer ce défaut : la fabrication elle-méme ou bien, la rugosité du matériau ;

— la réponse des autres dispositifs montre une amplitude trés faible (de -0,5 a -1,8 dB,
figure 4.15) mais cohérente avec les réponses théoriques simulées sans pertes (quelques
dB en valeur absolue). Les dispositifs sans pondération sur les IDT ne présentent pas de
modes transverses et la perte d’amplitude liée a 1’apodisation est également constatée,
ce qui est conforme aux attentes de la théorie.

Par ailleurs, les analyses théoriques du BTS prévoyaient une résonance a environ 85 MHz
pour les dispositifs ayant une longueur d’onde de 30um et de 128 MHz pour ceux disposant
d’une A = 20pm. Les mesures (qui impliquent donc du STS et non du BTS) mettent en avant
des résonances a respectivement 98 et 140 MHz pour ces deux classes de dispositifs. La vitesse
des ondes de surface dans le STS est donc plus élevée que dans du BTS. De plus, le caractére
polycristallin de I’échantillon conduit localement & des variations de la vitesse de propagation
des ondes.

4.1.4 Bilan et conclusions concernant la fresnoite

Les analyses sur la fresnoite de type BasTiSi;Og conduites par d’autres équipes de recherche
[122| ont mis en avant la compatibilité de ce matériau avec les applications RF faisant inter-
venir des ondes de surface dans des gammes de température allant jusqu’a 700°C. En effet, a
I'exception d’une singularité a 200°C (un fonctionnement autour de cette température est donc
a proscrire) visible sur la figure 4.3 par une augmentation localisée des valeurs des coefficients
des matériaux a cette température, le BTS posséde des constantes intrinséques trés stables et
ne se dégrade pas avant son point de fusion situé au dela de 1400°C.

[’étude menée alors dans le cadre de ce mémoire a mis en évidence les caractéristiques de
propagation des ondes dans ce substrat en surface libre et sous des réseaux périodiques infinis
d’électrodes de platine. Un facteur de couplage adéquat pour la réalisation de filtres & bandes
étroite (k% ~ 1,5%) est mis en évidence, de méme qu’une réflexion par électrode de quelques
pourcents. La vitesse de propagation des SAW de l'ordre de 2500 m/s est idéale pour réaliser
des filtres de petite taille dans des bandes de fréquences allant de 300 MHz a 1 GHz.

Finalement, la réalisation et la mesure des deux fois 12 résonateurs sur STS (matériaux de
la méme classe de symétrie que le BTS et dont I'atome de barium et remplacé par un atome
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de strontium dans sa formule chimique) ont montré des réponses fréquentielles conformes a la
théorie malgré I'inhomogénéité visible des plaques utilisées.

Dans le but d’améliorer les réponses des dispositifs, il est néanmoins souhaitable d’obtenir
des échantillons de fresnoite plus homogénes et moins rugueux. Par ailleurs, une analyse est en
cours pour déterminer les propriétés intrinséques du STS & partir des résultats de simulation
sur BTS et de la fabrication sur STS.

4.2 Les capteurs hors bande de Bragg

Dans le cadre introduit au début de ce chapitre et suite aux développements sur les maté-
riaux dédiés aux hautes températures, d’autres limitations liées a la variation de température
ont été identifiées. Ces difficultés sont étroitement corrélées a certaines propriétés des mono-
cristaux piézoélectriques.

4.2.1 Capteurs de température SAW usuels

Les capteurs de température SAW sont habituellement congus de la maniére suivante : deux
résonateurs a simple port sont réalisés de telle sorte que leurs fréquences de résonance soient
sensiblement différentes (quelques pourcent de leur fréquence de résonance) mais également de
facon a ce que la variation fréquentielle de ces résonances avec la température soit propre a
chaque composant. Pour cela, les résonateurs peuvent étre élaborés soit sur deux matériaux
différents soit sur une méme tranche de wafer mais avec des directions de propagation des ondes
distinctes. Ce second cas est schématisé sur la figure 4.16a. Dans tous les cas, les résonateurs
sont finalement découpés et encapsulés dans des boitiers adaptés.

Cette configuration permet d’évaluer la température 7' grace a la mesure de 'écart fré-
quentiel entre les résonances de chaque SAW-R (la figure 4.16b montre le spectre du capteur,
I'écart entre les deux modes dépend de T'). Le caractére différentiel de la mesure permet de
s’affranchir d’éventuelles dérives des fréquences de résonance liées & d’autres paramétres en-
vironnementaux et pouvant conduire & une lecture erronée de la variable d’intérét. Les deux
résonateurs sont en effet construits afin que des facteurs extérieurs comme les contraintes sur
la structure, 'environnement électromagnétique etc. aient le méme impact sur les deux résona-
teurs. De cette facon, seule la température -dans le cas présent- a un effet sur ’écart Af entre
les deux fréquences de résonance. Par ailleurs, les publications référencées [68, 4| mettent en
exergue le caractére bijectif de la relation entre T et Af. Par conséquent, la connaissance de
Af permet de déterminer précisément la valeur de la grandeur 7.

En pratique, I'interrogation du capteur est réalisée par voie radio-fréquence : la mesure de
température exploite d’'une part la capacité des dispositifs SAW a convertir les ondes électro-
magnétiques en ondes élastiques (et vice versa), et d’autre part, la variation des propriétés des
composants SAW (et donc la réponse du systéme) avec la température.

En outre, il est toutefois primordial, au cours de la mesure, de garder en mémoire le fait
que linterrogateur recoit trois signaux (figure 1.12) :

— le produit du spectre de 'impulsion émise et de la fonction de réflexion du capteur vers
I'interrogateur, qui est le signal d’intérét ;

— le bruit ambiant (& un niveau de puissance constant) ;
— la réponse de 'environnement, amortie plus rapidement que la réponse du capteur.

La mesure par I'interrogateur est donc réalisée aprés que la signature de ’environnement se
soit suffisamment affaiblie et avant que la puissance délivrée par le résonateur ne passe sous le
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niveau de bruit (figure 1.12) [124]. De cette fagon, 'interrogateur fournit un spectre disposant
d’autant de fréquences de résonance que de dispositifs conc¢us pour fonctionner dans la bande
fréquentielle d’interrogation.

Cependant, en dépit des nombreux avantages offerts par ces capteurs de température, cer-
tains écueils ont été constatés. En effet, il n’est pas possible & 'heure actuelle et malgré les
moyens techniques et technologiques existant de prévoir la maniére dont les résonateurs vont
vieillir et interagir entre eux suite a ce vieillissement. Par ailleurs, les structures actuelles font
majoritairement intervenir des résonateurs qui travaillent a la condition de Bragg. C’est-a-dire
que les électrodes sont déposées en surface du matériau de telle sorte que le résonateur soit
synchrone (cf. chapitre précédent) : la période électrique du transducteur est égale & deux fois
la période mécanique des électrodes (qui est identique & celle des miroirs). Il a été remarqué
que ce type de configurations conduit parfois & une réponse électrique déformée ou & des sauts
de fréquence quand les paramétres du milieu varient. Ce point a notamment été soulevé par
les travaux de M. Laroche a PEFTF en 2014 [46] et est illustré a la figure 4.17. Cette figure
fait état de la réponse fréquentielle d’un résonateur SAW travaillant a la condition de Bragg
lorsque la température augmente. Fn plus de I'influence recherchée de la température sur la
fréquence de fonctionnement du SAW, une modification non souhaitée de I’allure de la courbe
est constatée. En effet, la valeur de la conductance diminue considérablement et une nouvelle
contribution apparait sur la réponse fréquentielle, donnant I'impression d’'une division de la
résonance. L’apparition de ce second pic peut conduire & des erreurs d’interprétation de la me-
sure. C’est le cas notamment des courbes établies & 180 et 190°C sur la figure 4.17 : la présence
d’un maximum local & 383,2 MHz pour ces deux réponses empéche d’établir sans équivoque la
valeur de la température.

Ce phénoméne est di a la modification des propriétés de directivité §, comme illustré en
figure 4.18. Le calcul de § et la relation la liant a la réflexion r ont notamment été abordés au
chapitre 2. Plus généralement, la directivité est 'expression de la distribution d’énergie dans
une cavité formée par deux miroirs de Bragg. Cette grandeur est directement liée a la position
des centres de réflexion et de transduction du réseau périodique d’électrodes. Si ces centres
sont confondus, leur signe définit la valeur de la directivité : s’ils sont en phase alors § = 0° et
le dispositif travaille en entrée de bande d’arrét ; s’ils sont en opposition de phase, § = 90°, le
mode est en sortie de bande. En revanche, si les centres de la réflexion et de la transduction
sont disjoints, & prend une valeur comprise entre 0 et 90°. Dans ce cas deux contributions
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FIGURE 4.17 — Evolution de la réponse électrique d’un résonateur sur langasite

(YXIt)/48,5°/26,6° sur une plage de température allant de 25 a 300°C [46]

sont visibles sur la réponse fréquentielle d'un systéme périodique infini : plus la directivité est
proche de 0°, plus la contribution en entrée de bande prédomine ; plus ¢ est proche de 90°, plus
la contribution en sortie de bande domine la réponse du systéme. Ce phénoméne est illustré
sur la figure 4.19. La courbe bleue des deux graphiques montre 1’évolution du nombre d’ondes
normalisé v en fonction de la fréquence. Le plateau correspond a la bande d’arrét du miroir
de Bragg. Les courbes rouges et verte représentent 'admittance en fonction de la fréquence.
La courbe verte visible sur la figure de gauche correspond & la réponse d’un systéme dont les
centres de transduction et de réflexion sont a la méme position et en phase. d est donc égal &
0° et le dispositif fonctionne préférentiellement en entrée de bande. Sur ce méme graphique, la
courbe rouge affiche des centres de transduction et de réflexion en opposition de phase ce qui
conduit a un systéme travaillant en sortie de bande de Bragg. L’étude de la courbe de droite de
la figure 4.19 expose quant-a elle le cas pour lequel les lieux de réflexion et de transduction se
retrouvent décalés suite & une augmentation de la température. Les deux contributions (entrée
et sortie de bande) sont clairement visibles sur la courbe de droite et le mode aux hautes
fréquences a une dynamique beaucoup plus grande que le mode de gauche : 0 € [45°;90°].

Par conséquent, lorsque la directivité évolue, comme illustré en figure 4.18, I'allure de la
réponse du capteur est modifiée (figure 4.17).

Dans une telle configuration de structure SAW périodique infinie, I'influence de la directi-
vité, lorsque les propriétés du milieu changent, se manifeste donc par 'apparition d’un second
mode. Lorsqu’un dispositif réel, c’est-a-dire un transducteur entouré de deux miroirs de di-
mensions finies, est étudié, la directivité conduit & une distorsion de la réponse du dispositif
comme l'apparition de contributions non souhaitées aux fréquences correspondant a l'entrée
ou a la sortie de la bande de Bragg, & des sauts de fréquences et finalement & de mauvaises
interprétations de la valeur de la température.

A la lumiére des précédentes explications, la modification de la directivité sous l'influence
de la température devient plus intelligible sur la figure 4.17 : & 25°C (courbe rouge) le sys-
téeme travaille en sortie de bande de Bragg et présente un seul pic a 383,85 MHz. Lorsque T'
augmente, la contribution de I'entrée de bande devient progressivement prééminente jusqu’a
donner 'impression d'une division de la résonance en deux.

De plus, le coefficient de réflexion r est directement lié & la directivité (chapire 3). La

111



0.9

0.8 [

0.7

0.6

Directivity (%)

0.5

Reflection coefficient (%)

0.4

0.3

LY
[R] =—— X ®
& -~ VoM
- e 0
V] 100 200 300 400 500 &S00 FOO O BOD 900

Temperature (“C)

0.2

FIGURE 4.18 — Estimation théorique de I'évolution de la directivité et propriétés de réflexion
d’une onde de Rayleigh se propageant sous des électrodes de platine déposées sur langasite
coupe (YXIt)/48,5°/26,7°.

maitrise de ce paramétre est un enjeu crucial dans le processus de conception des dispositifs
a ondes de surface. La chute du coefficient » en méme temps que la variation de la directivité
conduit de fait a une diminution importante des pertes d’insertion du systéme. Une fois encore,
cette caractéristique est visible par la mise en regard des figures 4.17 et 4.18.

Par conséquent, le schéma des électrodes est modifié en vue de rendre les capteurs SAW
stables dans le temps et sous l'influence d’une variation de la température.

4.2.2 Pureté spectrale d’un résonateur a trois doigts par longueur
d’ondes

L’utilisation de résonateurs a trois doigts par longueur d’onde est un moyen efficace pour
s’affranchir des problémes liés a la directivité 6. Le chapitre 3 évoquait déja la disparition du
terme 0 de I'admittance harmonique des structures asynchrones périodiques infinies. Cette sec-
tion exploite les développements du chapitre 3 pour concevoir des SAW, dont les transducteurs
travaillent hors de la bande de Bragg de leurs miroirs, qui satisfont les conditions de pureté
spectrale 2.

4.2.2.1 Structure périodique infinie

Une onde se propageant en surface d’un substrat de langasite coupe (YXIt)/48,5°/26,6°%
et sous un réseau périodique infini d’électrodes de platine comportant trois doigts par longueur
d’ondes A n’est plus soumise a I'influence de la directivité [2]. Le schéma de conception de telles
électrodes correspond a la zone du transducteur de la figure 4.20.

Le comportement de cette structure périodique infinie sous I'influence de la température
met en avant qu’en dépit de 'existence de deux conditions phase/fréquence impliquant le
synchronisme de la structure, soit I’entrée de la bande de Bragg, soit sa sortie, est inhibée.
Autrement dit, la directivité a un impact négligeable sur des structures dont la périodicité de
I'excitation différe de v = 0,5 (deux doigts par longueur d’onde). Les résultats de simulations

2. L’amplitude du mode exploité doit étre supérieure & 10 dB alors que les contributions & +1% de la
fréquence de résonance sont tenues d’avoir un Si; supérieur a -1 dB
3. La LGS dans sa coupe standard est sélectionnée pour sa capacité & supporter les hautes températures
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FIGURE 4.20 — Schéma d’un résonateur SAW a trois doigts par longueur d’ondes

numériques qui permettent de tirer ces conclusions sont tracés figure 4.21. Cette figure permet
d’effectuer les observations suivantes :

— lorsque A = 3p, un large écart fréquentiel existe entre les deux modes : environ 8 MHz
soit un écart d’environ 5% (dans le cas présent) par rapport a la fréquence de la premiére
contribution ;

— dans cette méme configuration, le couplage électromécanique de la deuxiéme résonance
(aux plus hautes fréquences) est trés faible : proche de zéro sur toute la gamme de
température considérée.

Le couplage se déduit de ces courbes en considérant 1’écart de fréquence entre la résonance
(maximum de Padmittance Y) et l'antirésonance (maximum de I'impédance Z). Sur cette
figure, la susceptance B et la réactance X sont prises en compte en lieu et place de 'admittance
et de 'impédance puisque le comportement de la structure est simulé sans pertes. L’écartement
quasi nul entre B et X de la contribution haute fréquence atteste donc d’un couplage de ce
mode presque inexistant.

En définitive, la figure 4.21 est analogue aux schémas 4.19 (courbes rouges et verte) puis-
qu’elle représente I'admittance harmonique d’'un systéme SAW périodique infini. L’influence
(ou plutot, Pabsence d’influence) de la directivité est lue directement sur ces courbes. En effet,
comme les deux modes sont tres éloignés 'un de I'autre, le mode principal ne peut plus se di-
viser en deux. De plus, le couplage électromécanique tres faible du second mode implique qu’il
ne peut avoir aucune influence sur le comportement de la premiére résonance. Ces affirmations
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sont comparées aux résultats de la figure 4.17 qui est obtenue dans le cas d’un résonateur
synchrone : I'utilisation d'une structure asynchrone aurait évité la division du mode principal
grace a l'absence d’interaction entre les deux contributions (grace a leur espacement et au
faible couplage du second mode).

En résumé, une structure constituée d’un réseau infini d’électrodes démontre les avan-
tages qu’apporte un travail avec un nombre d’ondes normalisé v = 1/3 et donc différent de
0.5. Notamment, ce type d’excitation permet de s’affranchir des effets de la directivité. En
conséquence, un résonateur conforme & celui représenté figure 4.20 est concu et sa réponse
fréquentielle est analysée.
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FIGURE 4.21 - Admittance de 1'onde de Rayleigh se propageant sur LGS coupe
(YXIt)/48.5°/27.6° sous un réseau périodique infini de platine (analyse harmonique) pour
une excitation de type trois doigts par longueur d’ondes - (a) contributions aux basses fré-
quences,(a) propagation aux hautes fréquences

4.2.2.2 Résonateur hors bande de Bragg

Un résonateur asynchrone implique que le transducteur travaille en dehors de la bande de
Bragg des réflecteurs. C’est-a-dire que la période électrique du transducteur est différente de
deux fois la période mécanique des miroirs. La conception de ce type de structures entraine la
prise en considération de nouveaux critéres d’élaboration qui dépendent du parameétre a pri-
vilégier. Cela peut étre le facteur de couplage ou la pureté spectrale par exemple. Le point de
fonctionnement du systéme est déterminé selon son cahier des charges. Etablir des grilles de ma-
tériaux (tableaux regroupant ’ensemble des parameétres mixtes pour différentes métallisations)
pour les structures a deux doigts et & trois doigts par longueur d’onde s’avére indispensable &
la conception du résonateur. Par conséquent, la contribution principale (située soit en entrée,
soit en sortie de bande interdite, selon le substrat et sa métallisation) doit étre positionnée
de facon adéquate dans la bande de Bragg des miroirs afin d’atteindre la réponse fréquentielle
spécifiée.

La figure 4.22 propose justement plusieurs correspondances entre la réponse électrique
d’un réseau périodique infini & trois doigts par longueur d’ondes et la bande interdite d’un
réseau a deux doigts par A en fonction de la période mécanique. Selon la valeur de p, le mode
prédominant se situe a I'entrée de la bande du réseau a 2p/\, entre l'entrée et le milieu de la
bande ou en son centre. D’autres valeurs de p pour le réseau a 3p/\ auraient pu conduire a une
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localisation en sortie de bande par exemple. La résolution de p (de 'ordre du nm) proposée sur
la figure 4.22 n’est pas réaliste a I’échelle d’une production industrielle. Elle permet pourtant de
visualiser des différentes configurations qui peuvent étre obtenues sur des structures similaires
mais disposant de plus grandes largeurs de traits (autre matériau, autre fréquence de travail).

A la lumiére de ces remarques préliminaires, trois résonateurs sont conc¢us en se fondant
sur les trois cas de la figure 4.22. Le tableau 4.3 résume leurs dimensions. Les réponses fré-
quentielles de ces dispositifs sont tracées sur les figures 4.23 a 4.25. De méme que dans le
cas des réseaux réputés infinis (figure 4.22) ces dispositifs sont congus de telle sorte que la
fréquence de résonance se situe au début (figure 4.23), entre le début et le milieu (figure 4.24)
et au milieu (figure 4.25) de la bande des miroirs. Les trois figures suivantes (figures 4.26a a
4.26¢) offrent une meilleure visualisation du couplage de ces trois dispositifs en affichant a la
fois la conductance et la réactance des systémes. Il est effectivement connu [83] que le facteur
de couplage est directement lié & 'écart entre les deux mazrima (résonance et antirésonance)
visibles sur chacun de ces graphiques.
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FIGURE 4.22 — Différents placements de la réponse harmonique d’un réseau infiniment pério-
dique a 3p/\ (courbes rouge, bleue et noire) comparé a la bande de Bragg d’un réseau a 2p/A
(courbe verte) en fonction de la période mécanique p

Il est important de remarquer, comme suite a I’étude des figures 4.22 a 4.26, que 'utilisation
de 'une ou 'autre de ces configurations implique de devoir faire des compromis entre différents
critéres de conception. Par exemple, le premier cas fait état d’une meilleure dynamique sur le
coefficient de réflexion sq; (axe des ordonnées des graphiques de gauche des figures 4.23 a 4.25)
que les deux suivants (-40 dB comparé a environ -10 a -15 dB). Pourtant, le meilleur ratio du
pic principal sur les modes de cavités apparait dans le troisiéme cas, de méme que le meilleur
facteur de couplage.

Par ailleurs, le coefficient de couplage faible par rapport a celui de résonateurs a 2p/\
(environ 0,1% pour une structure a 3p/A et 0,25% pour un transducteur & 2p/\) pourrait
sembler, au premier abord, insuffisant pour coupler 'onde et obtenir une réponse fréquentielle
acceptable. Or, les figures 4.22 & 4.26 mettent en avant des résonateurs disposant de fonctions
réponse en fréquence qui atteignent les exigences usuelles [32] en termes de pureté spectrale.
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TABLE 4.3 — Paramétres de conception des trois dispositifs modélisés

Parametres Dispo. fig. 4.23 Dispo.fig. 4.24 Dispo.fig. 4.25
Nombre d’électrodes (transducteur : IDT) 900 900 900
Période mécanique des IDT (um) 1.97 1.968 1.965
a/p (IDT) 0.5 0.5 0.5
h/A (IDT) 2.369% 2.371% 2.375%
Nombre d’électrodes par miroir 150 150 150
Période du miroir (pm) 2.924 2.924 2.924
a/p (miroirs) 0.53 0.53 0.53
b/ (miroirs) 2.304 2.304 2.394
Gap gl (pum) / (g2=0pm) 1.15 1.8 1.8
Ouverture acoustique (um) 300 300 300
Epaisseur de métal (nm) 140 140 140
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FIGURE 4.23 — Réponse électrique calculée d’un résonateur travaillant en entrée de la bande
de Bragg des miroirs -a gauche : Fonction de réflexion s, & droite : admittance Y
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FIGURE 4.25 — Réponse électrique calculée d’un résonateur travaillant au milieu de la bande
de Bragg des miroirs -a gauche : Fonction de réflexion s, & droite : admittance Y

4.2.2.3 Quelques remarques supplémentaires

Quatre constats supplémentaires sont & souligner. En effet, les simulations numériques
montrent que plus l'excitation électrique du transducteur est proche du schéma purement
périodique habituel (succession de +V/-V), plus la fréquence secondaire apparait au détriment
de la fréquence de synchronisme principale qui voit alors ses pertes d’insertion augmenter. Par
exemple, un dispositif dont la période d’excitation est flottant/-V /+V /-V /flottant /+V /-V /+V
montre une pureté spectrale de meilleure qualité qu'un dispositif de type +V/-V/+V/+V /-
V/+V/-V. Pour résumer, un résonateur SAW travaillant hors bande de Bragg voit sa pureté
spectrale s’améliorer lorsque son schéma d’excitation électrique s’éloigne de I’alternance +V /-
V.

Le second point & mentionner est qu’en dépit du caractére intrinséquement multimodal
de la cavité acoustique ainsi formée, il est possible d’obtenir des dispositifs dont la réponse
satisfait les conditions de pureté spectrale définies au début de la section 4.2.2.

De plus, ce type de structures offre 'opportunité d’une fabrication simplifiée pour atteindre
une méme fréquence de résonance. En effet, comme le montre la figure 4.27, un transducteur
a 5p/2X dispose d’une plus grande largeur de traits qu'une structure & 3p/A pour atteindre
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FIGURE 4.26 — Mise en évidence de l'intervalle fréquentiel entre résonance et antirésonance
pour chacune des trois configurations - (a) début de la bande de Bragg, (b) entre le début et
le milieu de la bande de Bragg, (c¢) milieu de la bande de Bragg

la méme fréquence. Or, dans le contexte de montée en fréquence actuel, et avec les techno-
logies de photolithographie dont nous disposons, ’élargissement des motifs des SAW permet
de s’affranchir des limitations technologiques qui complexifient la fabrication de ces structures
au-dela de 2 GHz. Grace a cet avantage technologique, une structure a 5p/2\ est privilégiée
par rapport a un dispositif & 3p/\ tel que présenté au début de ce chapitre.

Finalement, le mode prédominant n’est pas nécessairement le premier mode mais peut
également correspondre a la contribution hautes fréquences. La prééminence d’un mode par
rapport a 'autre est liée aux différents paramétres de conception comme le rapport a/p, le type
de substrat utilisé ou le schéma d’excitation par exemple. Ce phénomeéne est trés bien illustré
sur la figure 4.28. Ici, le piézoélectrique est un substrat de quartz. Les deux cas présentés
sur cette figure font état d’une excitation différente. Sur la partie gauche de la figure 4.28 la
période électrique vaut 7p/2 alors que sur partie droite de cette méme figure, A\ = 8p/3. Le
mode dominant du premier cas est situé en sortie de bande interdite du transducteur alors que,
en raison des propriétés du substrat, la contribution principale de la seconde configuration est
située aux plus basses fréquences.
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FIGURE 4.27 — Mise en exergue de la différence de taille des électrodes entre un dispositif a
5p/2X (schéma du haut) et un dispositif a 3p/A (en bas) lorsque la longueur d’onde A est la
meéme
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FIGURE 4.28 — Admittance harmonique (conductance et susceptance) de deux dispositifs SAW
sur quartz (YXwlt)-20/-36.5/4-20° -a gauche : schéma d’excitation fondé sur sept électrodes
pour trois longueurs d’ondes, a droite : excitation de type 8p/3\

4.2.3 Reésonateurs & modes multiples pour applications capteurs

Les paragraphes et sections précédentes ont démontré la possibilité de s’affranchir des effets
de la directivité sur la réponse d’'un SAW tout en maintenant la pureté de la réponse spectrale.
La premiére problématique soulevée a la section 4.2.1 a donc été résolue. La suite de ce travail se
focalise sur la possibilité de concevoir un capteur de température monolithique afin de résoudre
la seconde difficulté évoquée : le vieillissement différentiel des structures SAW qui composent
les capteurs usuels. En ce sens, le caractére multimodal de la cavité est maintenant exploité.

4.2.3.1 Démonstration de la possibilité de concevoir un capteur SAW monoli-
thique

Dans la section précédente, pour simplifier 'optimisation de la réponse électrique, un seul
gap était pris en compte. Désormais, deux gaps sont considérés, comme représenté figure 4.20
(le gap2 était mis a zéro dans le tableau 4.3). Ces deux gaps sont définis de telle sorte que
plusieurs résonances coexistent dans une bande de fréquence sélectionnée par le concepteur.
En bref, une cavité acoustique est formée par deux miroirs de Bragg. Un transducteur tirant
partie de I’énergie de la cavité est situé en son sein. La cavité est alors interrogée grace aux
effets piézoélectriques direct et inverse.
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Une telle configuration est un moyen efficace pour concevoir un capteur de température
interrogeable a distance tout en n’utilisant qu’un seul et unique résonateur. Pour ce faire,
une bande de fréquence est tout d’abord sélectionnée en fonction du domaine d’application
du capteur (typiquement, pour une interrogation a distance en Europe dans le domaine de
I'industrie, la bande ISM [433.05; 434.79] MHz peut étre sélectionnée). Plusieurs résonances
doivent ensuite étre placées dans cette bande fréquentielle.

Afin de mettre en avant qu’une variation de la différence de fréquences entre les résonances
peut étre percue et mesurée, un composant a ondes de surface est congu. Ses dimensions sont
calculées de maniére a obtenir au moins deux modes principaux bien distincts et avec un écart,
fréquentiel le plus important possible dans la bande ISM centrée sur 434 MHz. Une fois encore,
un substrat de LGS et des électrodes en platine sont exploités pour les propriétés de tenue aux
températures de ces matériaux. La structure de ce composant est résumé dans le tableau 4.4
et sa réponse a température ambiante est représentée figure 4.29. La différence de fréquence
Af entre deux résonances consécutives a 25°C est estimée numériquement a environ 345 kHz.

TABLE 4.4 — Paramétres de conception d’un résonateur comportant quatre modes dans la
bande ISM a 434 MHz

Parametres Dispositif
nombre de longueurs d’ondes (IDT) 100
période mécanique des IDT (um) 1.989
nombre d’électrodes par miroir 200
période mécanique des réflecteurs (pm) 2.973
a/p (IDT & mirrors) 0.5

h (nm) 118
ouverture acoustique (um) 300
gap de gauche (um) 994.5
gap de droite (um) 1990

La réponse du dispositif a 100°C et & 200°C a ensuite été calculée. Les courbes sont tracées
figure 4.30. Le décalage vers les basses fréquences avec la température est en lien avec le
coefficient de température de la vitesse a 'ordre 1 (CTV;), égal a -12,6 ppm/K [126]. De plus,
I’écart entre les modes décroit lui aussi avec 'augmentation de la température. Les résultats
numériques mettent en avant une variation de I’écart entre les fréquences A(Af) de 12 kHz
entre la réponse a 25°C et la réponse a 100°C (figures 4.29 et 4.30) et de 1 kHz entre la réponse
a 100°C et la réponse a 200°C (figure 4.30).

En mettant en exergue la variation de I’écart fréquentiel entre deux modes consécutifs avec
la température, nous avons pu montrer qu’il est effectivement possible de concevoir un capteur
de température SAW fondé sur 'utilisation d’un seul résonateur.

4.2.3.2 Résultats expérimentaux

Finalement, pour valider les résultats théoriques obtenus, un résonateur SAW appartement
au catalogue de produits de frec|n|sys et dont la géométrie est conforme aux développements
précédents est utilisé pour réaliser un capteur de température. Un substrat de quartz ainsi que
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FIGURE 4.29 — Module s;; pour un résonateur a modes multiples concu sur langasite. Cette
réponse est associée au résonateur du tableau 4.4
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FIGURE 4.30 — Réponse fréquentielle calculée du dispositif décrit tableau 4.4 concu sur LGS
(YX1t)48.5°/26.7° et avec des électrodes de platine pour deux températures différentes.

des électrodes d’aluminium sont utilisés. Ces matériaux sont sélectionnés préférentiellement
au couple LGS platine puisqu’ils sont mieux connus des spécialistes des ondes de surface et
plus facile & mettre en ceuvre. Le transducteur est formé d’un réseau périodique a trois doigts
par longueur d’ondes et trois résonances dans la bande fréquentielle d’intérét sont attendues.
L’évolution de I’écart en fréquence est étudié de 25 a 130°C. Les mesures sont effectuées a 1'aide
d’un testeur sous pointes équipé d’un chuck chauffant dans cette gamme de température.

La figure 4.31 expose la réponse en fréquence si; de ce dispositif pour différentes tempéra-
tures. Pour des raisons de confidentialité, la fréquence a été normalisée. Ce graphique montre
trés nettement le glissement des trois fréquences de résonance dia a ’augmentation de la tem-
pérature. De plus, 'étude de la figure 4.32 permet de suivre ’évolution de I’écart fréquentiel
entre le premier et le troisiéme pic en fonction de 7. Une diminution du Af normalisé est
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observée. Un lissage de la courbe expérimentale permet d’obtenir la loi de comportement de
I’écart fréquentiel avec la température :

A(AS)
Afo

avec CTF; = —102 ppm/°C et CTF, = —226.5 ppb/°C.

Ces résultats expérimentaux sont cohérents avec ceux obtenus lors de la précédente analyse
théorique : un SAW-R composé d’un seul transducteur a trois doigts par longueur d’ondes a été
fabriqué. La réponse de ce composant présente trois résonances dont la différence fréquentielle
d’un mode par rapport a un autre diminue lorsque la température augmente.

Le lecteur peut constater sur la figure 4.32 que 1’écart fréquentiel est tout de méme limité
(70 Hz/°C). Une telle variation, visible lors qu’une mesure sous pointes est difficile & mesurer
sans fil. L’approche peut toutefois étre généralisée en utilisant un matériau plus sensible aux
variations de température (comme le LNO128).

Par conséquent, aprés une étape de reconception pour augmenter la sensiblité a la tempéra-
ture puis un étalonnage précis du comportement de la strucure, ce dispositif pourra étre utilisé
en tant que capteur de température monolithique. Ce capteur ne sera soumis ni aux problé-
matiques liées a la directivité (division de la résonance, sauts de fréquences) ni aux questions
d’interactions entre différents éléments d’un méme capteur au cours du temps.

= CTF(T —Ty) + CTF(T — Ty)* (4.4)
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FIGURE 4.31 — Coefficient de réflexion s1; d’un résonateur & modes multiples sur quartz avec
électrodes d’aluminium

4.2.4 Conclusion : réalisation d’un capteur pour les hautes tempéra-
tures

L’objectif de cette section était la conception de capteurs de température pouvant étre
insérés dans des environnements sévéres en dépit des limitations actuelles (influence de la
directivité sur la réponse du systéme, interaction méconnue entre les résonateurs constituant
le capteur). Pour atteindre ce but, la géométrie méme du transducteur a été modifiée de sorte
que le résonateur travaille maintenant hors de la bande de Bragg définie par les réflecteurs. De
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FIGURE 4.32 — Evolution de I’écart fréquentiel entre la premiére et la derniére résonance du
systéme avec la température

cette facon, plusieurs modes dont les fréquences évoluent difféeremment avec le milieu extérieur
prennent place dans la cavité acoustique.

Une étude théorique suivie de la fabrication d’un résonateur multimode & trois doigts par
longueur d’ondes a eu lieu. Ainsi, la possibilité de concevoir un dispositif affranchi des problémes
liés a la directivité et dont le comportement ne subit pas de variations liées a la présence d’'un
autre résonateur a été démontrée. En effet, les résultats obtenus ont mis en avant la possibilité
d’obtenir :

— soit un dispositif dont la réponse fréquentielle exhibe une pureté spectrale compatible
avec les spécifications usuelles des résonateurs;

— soit un dispositif faisant état de plusieurs modes dans la cavité acoustique.

L’un ou l'autre mode de fonctionnement du dispositif dépend d’un choix de conception et de
I’application visée.

Le fonctionnement du capteur de température a été démontré entre 25 et 130°C, soit a basse
température. L’étape suivante est la validation de ce travail sur des plus hautes températures
en utilisant un substrat de LGS et des électrodes de platine.

4.3 Conclusion du chapitre

Les capteurs de température sont devenus essentiels dans la plupart des secteurs indus-
triels. Cependant, ces détecteurs sont soumis a certaines obligations : en plus de supporter des
températures supérieures a 700°C, ils doivent étre passifs et interrogeables & distance.

Des travaux ont donc été conduits afin d’améliorer les performances des capteurs actuels.
En ce sens, une étude a permis d’identifier les matériaux piézoélectriques les plus favorables
a une utilisation en environnement sévére ainsi que leurs limitations. En plus des matériaux
comme la LGS ou ’AIN, qui sont indiqués pour une utilisation aux hautes fréquences, les maté-
riaux de type Fresnoite (BTS/STS) ont été analysés. Il ressort de cette étude que les constantes
élastiques et piézoélectriques de ces substrats présentent variation monotone avec I’augmenta-
tion de la température. Cependant, I’hétérogénéité forte au sein d’un méme échantillon reste
une limitation considérable & son exploitation a I’échelle industrielle.
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Par ailleurs la géométrie des capteurs SAW a également été revue. Ce travail a montré que
I'utilisation de résonateurs a ™ doigts par longueurs d’onde (avec m et n des entiers) permet
de concevoir des résonateurs présentant une pureté spectrale constante sur de larges gammes
de température. Par ailleurs, ’exploitation de ce type structures permet également, moyennant
quelques efforts de conception, de réaliser des capteurs de température n’utilisant qu'un seul
résonateur.

L’étude des matériaux adaptés aux hautes températures, couplée au changement de géo-
métrie des structures SAW offre la possibilité de concevoir des capteurs résistants aux hautes
températures, robustes aux gradients de température, libérés du vieillissement différentiel des
composants du capteur et présentant un encombrement réduit par rapport aux structures
classiques.
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5 Conception de capteurs exploitant le
couplage entre deux modes

La conception de capteurs SAW monolithiques est abordée ici sous un autre point de vue.
Dans ce chapitre, la lumieére est faite sur le relevé de grandeurs sous la surface du sol. L’étude
se focalise en particulier sur la mesure de I’hygrométrie du milieu. Il n’est cependant pas exclu
d’utiliser le principe de mesure exposé dans les pages suivantes pour 'acquisition d’autres
données.

L’objectif est de démontrer théoriquement puis expérimentalement la possibilité de mesurer
le taux d’humidité des sols en quantifiant leur permittivité relative ¢,. La méthode de mesure
n’est alors plus fondée sur 'utilisation du substrat comme zone sensible mais sur 'externali-
sation de cette fonction et sur 'usage du SAW comme transpondeur uniquement (transfert de
I'information délivrée par la zone sensible).

La mesure de 'humidité des sols pour les applications géophysiques conduit parfois & 'im-
plantation de capteurs dans des zones difficiles d’acceés. 11 est, dans ces cas 1a, préférable d’avoir
recours a un contréle a distance et sans fil des appareils de mesure. En ce sens, les capteurs
SAW ordinaires sont tout a fait indiqués. Cependant, I'utilisation de la surface de propagation
des ondes comme zone sensible présente deux désagréments :

— la mesure est restreinte aux propriétés qui affectent directement les attributs de I'onde;

— le dispositif ne peut pas étre immergé en milieu humide au risque de dégrader les fonctions
du systéme, voire, de créer des court-circuits dans la structure, rendant de ce fait le
dispositif inutilisable.

Le besoin de capteurs a la fois interrogeables & distance et qui supportent des conditions
environnementales singuliéres est & 'origine d’une nouvelle approche de conception de capteurs
SAW. Le principe de détection et d’interrogation combine alors deux points essentiels :

1. T'utilisation d’une structure SAW a deux ports pour son caractére intrinséquement passif
et sa capacité a étre interrogée a distance ;

2. la modification des conditions aux limites électriques de I'un des ports du composant SAW
(par Pajout d’un élément extérieur) pour rendre compte de la variation des paramétres
environnementaux.

Toutefois, une telle configuration doit inciter & prendre quelques précautions : si a la fois
I’antenne d’interrogation et la charge sensible sont plongées dans un sol dont I’humidité varie,
la problématique de la séparation des contributions de I’antenne et de la charge sur la réponse
du systéme (et par conséquent sur l'interprétation des résultats) se pose.

L’analyse de la variation de la réponse d’un capteur, interrogé par connexion filaire, composé
d’une structure SAW de type LCRF et d’une capacité variable connectée a 1'un des ports du
filtre a été conduite antérieurement a ces travaux de thése [127]. Il a alors été démontré que
la réponse du systéme dépend de la valeur de la capacité. Ainsi, une mesure différentielle des
fréquences de résonance des deux modes permet de retrouver la valeur de cette capacité.

Ce chapitre approfondit cette premiére étude en s’intéressant a la mesure sans fil de I’en-
semble. L’approche est la suivante : un dispositif SAW sur niobate de lithium (YXI)128° &
deux ports (structure de type filtre) est tout d’abord congu pour fonctionner dans I'une des
bandes ISM. Ce résonateur joue le role de vecteur de I'information en permettant son transport
par voie radio-fréquence. En ce sens, le premier port du dispositif est raccordé & une antenne
d’interrogation. Le second transducteur, quant-a lui, est relié¢ a la partie capteur a proprement
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parler. Les modéles électriques équivalents de I'antenne et de la zone sensible sont établis. Puis,
I'impact de ’hygrométrie (et donc de la permittivité relative du sol €,.) sur les composants du
capteur est explicité.

De cette maniére, I’étude menée sur les hygromeétres se déroule en trois étapes :

1. la modélisation et I’analyse des variations des paramétres des trois composants du capteur
avec la permittivité relative du sol;

2. étude de la variation des fréquences de résonance sous I'influence de la modification des
conditions aux limites électriques (due a la présence d’une capacité et/ou d’une antenne) ;

3. la conception et la réalisation d’un tel capteur.

5.1 Fonctionnement du capteur d’hygrométrie

Cette partie explique le principe de fonctionnement des hygromeétres fondés sur I'utilisation
des ondes élastiques de surface. Le capteur est tout d’abord schématisé puis la réponse de ses
composants est définie.

5.1.1 Schéma de principe de I’hygrométre
Les hygromeétres étudiés dans ce mémoire tirent parti des ondes élastiques de surface et
sont divisés en trois sections :

1. une impédance externe (appelée zone sensible), qui quantifie la variation de I'humidité
du sol;

2. un filtre SAW, qui achemine le signal d’'un port & I'autre de la structure;
3. une antenne, qui communique avec un interrogateur.

La zone sensible est connectée au dispositif SAW dont I’admittance est donnée par la matrice
[Y¢]. Une modification de ’humidité du sol affecte le comportement du capteur alors que le
transpondeur SAW se contente de relayer le signal vers I’antenne. Le schéma de la structure
est représentée sur la figure 5.1.

Antenne

. Yic
Vi Filtre V., —— 2z

Yy
FIGURE 5.1 — Illustration d’un capteur d’hygrométrie. Il est composé d’une antenne d’émis-

sion/réception, d’un filtre de type LCRF et d’une charge capacitive pour la détection de 1'hu-
midité

En premiére instance, et dans le but de fournir une preuve de concept, la zone sensible est
modélisée par une capacité pure de valeur C; et d'impédance Z, (cette capacité est également
dénommeée charge ou charge capacitive dans ce chapitre). Cependant, il serait plus précis de
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considérer un circuit résonant de type RLC plutot qu'une unique capacité afin de prendre en
compte le comportement inductif des composants, les pertes liées aux connexions filaires et
rendre la charge résonante a la fréquence de travail pour maximiser son impact. Par ailleurs,
la suite de ce chapitre démontre la pertinence du choix d’une capacité pour mesurer un taux
d’humiditeé.

[’antenne, quant-a elle, est modélisée par une impédance Z, et par une résistance de
rayonnement R,,q connectées en série avec le filtre (figure 5.2) [128]. Sur les figures 5.1 et 5.2, V,
(respectivement V) est la tension aux bornes de la résistance de rayonnement (respectivement,
de I'impédance de antenne) ; Vi, (resp. Vy;) est la tension d’entrée (resp. de sortie) du filtre
SAW. i, et i. sont les courants qui traversent Z, et C.

Antenne

A

Ve

77

FIGURE 5.2 — Modélisation de 'antenne par une impédance et une résistance de rayonnement
en série avec le résonateur double ports

]
AN
B
2
=

5.1.2 Réponse en fréquence du capteur
Trois cas sont étudiés pour appréhender le fonctionnement du capteur et mettre en avant
I'influence de chaque partie du dispositif :

1. le systéme est tout d’abord composé du filtre et de la capacité. Il n’y a alors pas d’antenne
dans ce modéle. Il s’agit de la configuration de la figure 5.3a qui est conforme au cas
d’étude de [127];

2. T'antenne et le filtre sont ensuite étudiés en I’absence de la charge de sortie (figure 5.3b) ;

3. finalement, le comportement de 'ensemble de la structure (antenne, filtre et charge) est
étudié (figure 5.1)

Va
%
. Z,
1q 1q 1g
— ————
Yi.
er Filtre7 Yf st - C (ZC) ‘/e Rmd er Filtre7 Yf st

(a) (b)

FIGURE 5.3 — Schéma des sous-structures adoptées pour 1'étude de I’hygrométre SAW, (a)
Filtre relié a la charge capacitive, (b) Antenne connectée au filtre
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Chaque sous-ensemble mentionné ci-dessus peut étre décrit par une matrice électrique équi-
valente. Ces matrices, détaillées dans les paragraphes suivants, sont finalement cascadées entre
elles pour obtenir le comportement du capteur [46].

5.1.2.1 Filtre et capacité (figure 5.3a)

L’objectif est ici de déterminer le lien entre les grandeurs Vy. et i, en prenant en compte
Z, et les composantes de [Y7].
Les équations qui régissent le comportement de ce premier sous-systéme sont les suivantes :

1q Ve Y. Y Ve
= = TR filtee (5.1)

—i, Vis Yior Yioo| \Vis
Vis = Z.i. antenne (5.2)

L’expression de 'admittance Yrc, du systéme constitué du filtre et de la capacité, se déduit
des équations (5.1) et (5.2) :

(5.3)

5.1.2.2 Antenne et filtre (figure 5.3b)

De la méme maniére qu’au cours du paragraphe précédent, le comportement du filtre chargé
par son antenne d’interrogation est déterminé. Le systéme répond en suivant les équations (5.4)
a(5.7):

Vie=Ve =V, (5.4)
Vo = iaZa (5.5)
i = Y Ve + Y312V, (5.6)
iy = —ie = Yy Vist + Yy Vs (5.7)

En injectant les équations (5.4) et (5.5) dans (5.6) et (5.7), la formule de I'intensité qui
traverse I'impédance Z, s’exprime sous la forme :

Y Yo

_ LS I & AL v 5.8
1+ ZYr0 1+ Z Y ? (5-8)

lq
Alors, en introduisant ’équation précédente dans I'équation (5.7), le courant de sortie i
devient :

ls =

Y2012,
—Ve + (Y P B e
1+ Yfllza ( 2 1+ Zanll

Ainsi, la matrice [Yar] qui traduit Padmittance du Pensemble antenne-filtre est telle que :

Wis (5.9)

Yr11 Y12
Yap] = | F2e0m s (5.10)
Yio1 (Y . Yf12Yf21Za)
1+Yf11Za f22 1+ZaYr11
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5.1.2.3 Systéme complet (antenne-filtre-charge, figure 5.1)

Le regroupement des résultats précédents permet d’obtenir le comportement du systéme
complet. Son admittance Y, s’écrit alors :

Yar2Yara
Yo (Vg — Z—AF1RTAR2L 5.11
( AF11 1 + ZCYAFQQ) ( )

ol Yari; (les indices ¢ et j € [0, 1]) sont les composants du tenseur d’admittance [Y4p]|.

Cette admittance Yy, écrite en (5.11), constitue la grandeur caractéristique du comporte-
ment du systéme. De cette quantité sont déduites les figures de mérite du systéme, et notam-
ment le paramétre sq; qui est la quantité lue par les appareils de mesure.

L’ossature d’un capteur passif et interrogeable a distance fondé sur 'utilisation d’un unique
résonateur SAW est donc précisée grace aux précédents paragraphes et le comportement d’un
tel systéme est spécifié par (5.11). Par conséquent, la section suivante est dédiée a I’étude de
I'impact de 'humidité du sol a la fois sur la zone sensible (impact qui devra donc étre accentué)
et sur Pantenne (pour laquelle il semble souhaitable de réduire I'influence de 'humidité sur sa
réponse).

5.2 Evolution des paramétres électriques de la charge et
de antenne quand I’humidité du sol varie

Comme mentionné en introduction de ce chapitre, ’antenne et la charge capacitive sont
toutes deux soumises aux variations de ’humidité lorsqu’elles sont plongées dans le sol. Cette
section détaille, par conséquent, la dépendance de leurs paramétres a ’hygrométrie de la terre
et, de fait, ’évolution de I'équation (5.11) avec ’humidité. Il est en effet primordial de com-
prendre la maniére dont chaque élément du capteur réagit, indépendamment des autres com-
posants dans un premier temps, dans le but, par la suite, d’étre apte & distinguer la réponse
de chaque élément dans la réponse globale du capteur.

De plus, ’humidité des sols peut étre caractérisée a travers la permittivité relative ¢,. En
effet, dans 'air, ¢, tend vers 1 alors que cette grandeur passe de 3 & 30 quand le sol passe de
sec & humide [129]. Le paragraphe suivant est alors dédié a I’établissement du lien entre &, et
les éléments de I’antenne et de la charge.

5.2.1 Variation de la capacité sous une variation de I’hygrométrie

5. L, o 1 . R ., N . 5
. La (.;harge C; (d’impédance Z, = o W la fréquence angulaire) est reliée a e, via 'expres-
sion sulvante :

Oy = coer X (%)l (5.12)

ol g9 = 8.854187 x 10712 F/m est la permittivité du vide et (A/d); le rapport aire du conden-
sateur sur épaisseur de diélectrique entre les armatures. L’indice [ lié au rapport A/d indique
simplement qu’il s’agit du rapport A/d lié a la capacité C;. Dans I’équation précédente, C; ne
dépend donc que de €, ; (A/d); est un paramétre géométrique virtuel fixé et calculé ci-aprés.
Lorsque la terre est séche, ¢, = 3 et () est prise a 4 pF. Cette valeur est choisie sur
des critéres géométriques d’électrodes pour une exploitation du dispositif & 434 MHz. Par
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conséquent, (A/d); se déduit de la maniére suivante :

(A) G 4 x 10712
I £o5,  8.854187 x 1012 x 3

. = 0.15059m (5.13)

A partir des équations (5.12) et (5.13), il est aisé d’établir que la gamme de valeurs prises
par la capacité est comprise dans l'intervalle [4 pF; 40 pF| lorsque C) est enterrée dans le sol.

5.2.2 Modéle de antenne et sa variation en fonction de I’humidité
de la terre

Une antenne dipole dont la fréquence de travail vaut 434 MHz (ce qui donne la possibilité
d’interroger le systéme dans la bande ISM) est utilisée pour cette application. Elle est dite
“antenne demie longueur d’onde” puisqu’elle est formée de deux brins métalliques d’un quart
de longueur d’onde chacun. La longueur de ses brins est alors [,, = 17.5cm. Hypothése est faite
que le coefficient de qualité ) de 'antenne est de 'ordre de 10 et sa résistance de rayonnement
est environ égale & 73.5Q2 [128|.

Ce type d’antenne peut étre modélisé par un circuit RLC connecté en série avec le filtre
(figure 5.4). Par conséquent, 'impédance Z, s’écrit :

Zy = Ro+ j(Low — —) (5.14)

C,w

ou R, représente les pertes par effet Joule, L, est I'inductance liée aux brins de 'antenne et
C, la capacité de 'antenne. La pulsation w est égale & 27 f avec f la fréquence courante. R,
et L, sont des paramétres intrinséques de ’antenne. La résistance qui traduit les pertes par
rayonnement est sortie de Z, (voir figure 5.3b).

FIGURE 5.4 — Circuit équivalent de ’antenne exempt de son terme de rayonnement

Remarquons par ailleurs que le paramétre géométrique virtuel (A/d), (a indique qu’il s’agit
des parameétres rattachés a Pantenne) peut également étre calculé dans le cas de Pantenne. Tout
d’abord, la valeur des grandeurs R,, L, et (A/d), s’obtient en étudiant le comportement de
I'antenne dans l'air. La dépendance de C, (et donc le I'impédance Z,) & e, est examinée
ultérieurement.

5.2.2.1 Inductance de ’antenne L,

L’inductance L, découle directement de la géométrie de 'antenne :

Lo = pto X 2l = 0.43uH (5.15)
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avec po = 47.107"H/m la perméabilité du vide.

5.2.2.2 Reésistance de pertes R,

R, est la résistance due a I'effet Joule dans les brins de I’antenne dipdle. Elle est déterminée
en tenant compte du matériau de l'antenne (du cuivre) et de ses dimensions. De cette facon,

R, vaut :

2,
R,=" XS = 7.5m9) (5.16)

en considérant que la résistivité du cuivre vaut p = 1.7 x 1073Q.71 et que S, la section d’un fil
de I'antenne, est calculée sachant que le diamétre du brin vaut 1 mm. L’effet de peau aurait da
étre pris en compte si nous avions adopté le point de vue d’un antenniste. Cependant, négliger
cet effet a peu de conséquences sur la valeur de R, et n’a aucun impact sur les conclusions a
tirer de ce travail tout en rendant plus intelligible ce chapitre.

5.2.2.3 Capacité de antenne C,

La premiére étape pour déterminer la valeur de C, est de définir la valeur de la constante
géométrique virtuelle (A/d), inhérente & la valeur de la capacité de antenne. Pour ce faire,
la capacité de I'antenne est tout d’abord évaluée dans I'air : C, /4. Ensuite, les relations qui
régissent les circuits RLC' sont utilisées pour calculer le rapport (A/d),. Finalement, 1’évolution
de C, avec ¢, est établie.

Dans les circuit RLC série, 'inductance et la capacité sont déduites de la fréquence de
résonance f.. En effet, 'amplitude de I'impédance Z, atteint un minimum a la résonance.
Donc :

L.C, x (2nf,)? =1 (5.17)

En conséquence, dans lair, la capacité de Pantenne Cy/q4 est égale & :

CoJair = > = 0.30576pF (5.18)

L, x (27 f,)
Nous déduisons des équations (5.12) et (5.18) que :

A Ca air
<_> = —r _ 0.034533m (5.19)
d/a €0Er

Finalement, ’évolution de C, avec ¢, s’exprime comme suit :

A
C, = (3) coer = 0.034533208, (5.20)

5.2.2.4 Reéponse de ’antenne selon ¢,

Tous les paramétres de ’antenne sont maintenant connus. Par conséquent, sa réponse en
fréquence peut étre tracée. La figure 5.5 met en exergue le glissement fréquentiel de 'admit-
tance de l'antenne Y, quand I'humidité du sol (donc &,) augmente. Ajoutons que dans ce
paragraphe, la résistance de rayonnement R,..q est prise en compte pour établir la réponse de
I’antenne. Comme 'antenne dipoéle utilisée est de type “demie longueur d’onde”; sa résistance
de rayonnement vaut 73.5€2 [128]. La résonance de Pantenne chute de 434 MHz a 79 MHz quand
la permittivité varie de 1 (air) & 30 (sol humide). Par conséquent, le capteur ne fonctionnera
pas & la résonance de I'antenne mais sur son flanc. Cela devrait avoir pour conséquence de
réduire I'influence de 'antenne sur la réponse du systéme.
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FIGURE 5.5 — Evolution de la réponse en fréquence de 'antenne quand I’hygrométrie varie

5.3 Conception du filtre

Le choix de concevoir un dispositif SAW de type LCRF pour cette application est direc-
tement lié & la volonté de se rapprocher des conditions décrites dans I'article [46]. De plus, le
couplage entre deux modes de résonance est impératif pour que le filtre puisse se comporter
comme un transpondeur et transmettre de I’énergie (et donc de l'information) d’un port &
lautre du systéme (c’est-a-dire, de la charge vers I'antenne).

Le dispositif est con¢u sur Niobate de Lithium en coupe (YXI)128°. Les propriétés de
ce matériau sont en effet bien connues. Par ailleurs, ce matériau est plus favorable que le
quartz dans le cadre des applications sans fils puisque son fort coefficient de couplage favorise
I'interrogation a distance. 350 nm d’aluminium sont déposés a la surface du substrat pour
former les électrodes. Les dimensions de ce composant sont résumées tableau 5.1.

TABLE 5.1 — Résumé des dimensions du dispositif SAW constitutif de ’hygrométre

Nombre de traits p (um) a/p

Mairoirs 480 4.42 0.5
Transducteurs 60 4.40 0.4
Coupleur 100 4.42 0.5

La réponse en fréquence du dispositif peut par conséquent étre analysée. Le parameétre sq;
ainsi que l'admittance y;; sont reportés figure 5.6.

Ces courbes donnent plusieurs informations importantes. Premiérement, les deux modes
du résonateur sont situés respectivement a 433.546 MHz et & 434.188 MHz, soit a l'intérieur
de la bande ISM. De plus, malgré le haut coefficient de couplage du Niobate 128 et grace
a l'application d’une suppression de sources dans les transducteurs, un faible coefficient de
couplage a été atteint (0.08 % et 1.171% pour chacun des modes) tout en conservant la pureté
spectrale exigée par le cahier des charges. Finalement, la seconde résonance est parfaitement
adaptée a 50  : le minimum de s;; apparait pour une impédance Z;; = 50€). L’adaptation
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FIGURE 5.6 — Réponse fréquentielle d’un filtre SAW sans antenne ni capacité. Son admittance
Y11 ainsi que sont parameétre sy; sont représentés

peut aussi étre observée figure 5.6 : le second notch est situé exactement & la résonance. Le
premier mode est en revanche légérement désadapté en impédance : le résonateur est concu
pour travailler & environ 60 2. Cette valeur a été sélectionnée en émettant 'hypothése selon
laquelle la désadaptation du premier mode devrait rendre celui-ci insensible a une variation de
la charge capacitive. Par ailleurs, augmenter Z & une valeur proche de celle de 'antenne favorise
le transfert de I’énergie entre 'antenne et le SAW sans pour autant empécher le couplage
électromécanique des deux transducteurs.

En résumé, le transpondeur a ondes de surface est désormais congu et prét a opérer dans
la bande ISM centrée sur 434 MHz.

5.4 Evolution de la réponse fréquentielle du capteur avec
I’hygrométrie du sol

Le comportement de chaque élément du systéme vient d’étre étudié. La suite de ces travaux
est donc axée sur le comportement de I'antenne ou de la charge connectée au filtre.

5.4.1 Sous-ensemble filtre-capacité pour capteur filaire

Tout d’abord, le cas de la figure 5.3a est traité. Sachant que la permittivité du sol varie de
3 & 30, la réponse du filtre connecté a la zone sensible sous une telle variation est précisée. Les
résultats sont reportés sur la figure 5.7.

La premiére observation qui peut étre effectuée concerne la décroissance des fréquences de
résonance quand C; augmente. En d’autres termes, plus le sol est humide et plus les fréquences
de résonance sont basses. Ainsi, le premier mode subit une variation de 433,607 MHz a 433,555
MHz soit un décalage de 52 kHz. Quant-au second mode, sa résonance baisse de 76 kHz
passant ainsi de 434,275 MHz a 434,199 MHz. De plus, la figure 5.8 illustre I’évolution de
chaque fréquence de résonance avec €,.. Nous constatons alors que chaque mode varie selon
une loi qui lui est propre. De cette facon, une mesure différentielle peut étre effectuée. Ceci
est illustré par la figure 5.9 sur laquelle est tracée la différence de fréquence entre les deux
modes de résonance (fréquences f; et fo) quand e, augmente. Cette courbe permet de définir
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FIGURE 5.7 — Evolution de la réponse en fréquence du systéme de la figure 5.3a sous I'influence
d’une variation de 3 & 30 de la permittivité relative du sol &,

la variation de la quantité Af = fo — f; (en kHz) :

1 1 1 1
Af =668.13 +98.25 x (— — =) +60.372 x (— — =)? (5.21)
& 3 e 3
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FIGURE 5.8 — Evolution des deux fréquences de résonance quand I’humidité du sol varie. La
seconde fréquence (la plus haute) décroit plus vite que la premiére (basse fréquence). Les
échelles a droite et a gauche sont différentes
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FIGURE 5.9 — Evolution de la différence de fréquence f, — f; dans le sol

Par conséquent, le systéme filtre - capacité peut d’ores et déja étre utilisé comme hygrométre
filaire. Deux remarques doivent par ailleurs étre ajoutées :

— les résultats obtenus sont consistants avec ceux de la publication référencée [46] ;

— il semble que plus le coefficient de couplage du mode soit important et plus le glissement
fréquentiel soit grand.

Cette section a donc confirmé que I’évolution de 'humidité des sols peut étre ohservée en
utilisant un systéme similaire & celui représenté figure 5.3a. I’étape suivante porte donc sur
I'influence de 'humidité sur la réponse du filtre lorsque celui-ci est connecté a une antenne. De
cette maniére, le systéme d’étude tend & devenir 'hygrométre passif et interrogeable a distance
requis par le cahier des charges.

5.4.2 Comportement du systéme composé de ’antenne et du filtre

Une méthode analogue a celle développée dans le paragraphe précédent est appliquée pour
déterminer le comportement de 'antenne et du filtre quand e, € [3;30]. La réponse de la
structure est tracée figure 5.10. L’antirésonance semble apparaitre avant la résonance, ce qui
n’est pas concevable si les différents éléments sont correctement connectés entre eux (absence
court-circuit).

Suite a ce premier résultat, la bande fréquentielle d’intérét est élargie et la variation de la
permittivité relative est restreinte : ¢, appartient maintenant a la gamme [1; 1,20]. En effet,
diminuer la valeur de €, dans le cas du systéme antenne - filtre permet de mieux comprendre
I'impact de cette grandeur sur le comportement du systéme. La figure 5.11 fait état d’une
diminution manifeste des fréquences de résonance. Le glissement fréquentiel est d’ailleurs suffi-
samment grand pour exclure le premier mode de la bande de Bragg des miroirs ce qui conduit
a la perte de la signature du premier mode (disparition de la résonance basse fréquence dans
le cas on &, = 1,20) et au décalage du second mode juste aprés la premiére antirésonance.
Aucune influence n’est visible sur les antirésonances. Finalement, les valeurs des fréquences de
résonance varient tant qu’il devient alors impossible de suivre I’évolution de ¢, en effectuant
une mesure différentielle sur les résonances et ce, avant méme de considérer des valeurs de la
permittivité relative qui correspondent & celles rencontrées dans le sol.
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FIGURE 5.10 — Evolution de la réponse fréquentielle du systéme de la figure 5.3b quand e,
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FIGURE 5.11 — Evolution de la réponse fréquentielle du systéme de la figure 5.3b quand e,
varie de 1 & 1,20

En outre, dans ce bref intervalle de permittivité relative, les différents comportements des
deux modes en fonction de e, sont observables : la figure 5.11 démontre I'impact nettement
plus important de &, sur le premier mode que sur le second. Le paragraphe suivant est par
conséquent dédié a 'exploitation de cette particularité.

5.4.3 Utilisation de I’entité antenne - filtre comme capteur d’humi-
dité sans fil

Les paragraphes précédents ont mis en avant 'impact de 'humidité (au travers de la permit-
tivité relative €,) sur la réponse d’un filtre chargé par une antenne. En particulier, ¢, influence
la valeur de la capacité interne de 'antenne dipole (voir section 5.4.2). La modification de la
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valeur de C, implique alors le glissement fréquentiel des deux résonances du LCRF connecté a
I’antenne d’interrogation. L’impact est plus important sur le premier mode que sur le second
(cf. paragraphe 5.4.2).

La figure 5.12 illustre la variation des deux modes quand ¢, € [1;1,20] : la premiére fré-
quence de résonance décroit de plus de 1 MHz alors que la seconde n’est diminuée que de 200
kHz. La figure 5.13 rend plus lisible 1’élévation de la différence de fréquence Af = fo — fi
quand la permittivité relative augmente également. Cette quantité peut alors étre estimée par
la formule suivante :

Af(MHz) = 0.64677 — 0.75019(¢, — 1) + 23.6655(c, — 1)* + 29.91453(¢, — 1) (5.22)

+
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FIGURE 5.12 — Evolution du glissement fréquentiel de la réponse du filtre chargé par une
antenne quand la permittivité relative évolue entre 1 et 1,20
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FIGURE 5.13 — Evolution de la différence fréquentielle f, — fi quand la permittivité relative
appartient a lintervalle [1; 1,20]

Par conséquent, cette derniére équation souligne la possibilité d’effectuer une mesure diffé-
rentielle en utilisant ’antenne & la fois comme composant dédié a l'interrogation (émission et
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réception du signal RF) mais également comme partie sensible du capteur. I.’équation (5.22)
montre en effet 1’évolution polynomiale (et bijective) de la variation de la différence de fré-
quence Af quand e, varie.

5.5 Validation expérimentale

La validation des résultats théoriques passe par la fabrication du dispositif SAW et par la
caractérisation expérimentale de sa réponse fréquentielle.

5.5.1 Fabrication des dispositifs LCRF dédiés a la mesure des taux
d’humidité dans le sol

Deux wafers de black niobate 128, d’épaisseur 350 pum ont été préparés pour cette produc-
tion. Le black niobate est utilisé puisqu’il conserve les propriétés piézoélectriques et élastiques
du niobate de lithium tout en lui 6tant son caractére pyroélectrique. Le procédé de photolitho-
graphie consiste en 'insolation d’une résine négative pour développer les dispositifs LCRF. En
dépit d’'un défaut de planéité des wafers, la fabrication conduit a la réalisation de structures
aux cotes similaires aux attentes de la théorie. La caractérisation géométrique des dispositifs
est reportée sur le tableau 5.2 et des photographies des électrodes sont reproduites sur les
figures 5.14a et 5.14b.

TABLE 5.2 — Confrontation des grandeurs géométriques théoriques et expérimentales des dis-
positifs SAW utilisés pour I’hygrométre

a (pm) p (um) g (um)

théorique 1.76 4.40 2.64
o expérimental 1.7828  4.4238  2.6236
miroirs et coupleurs
écart-type 0.0961  0.0338  0.0837

écart dimensionnel  1.29%  0.54%  0.621%

théorique 2.21 4.42 2.21

expérimental 2.2588  4.3864  2.1870
transducteur

écart-type 0.1281  0.0473  0.0895

écart dimensionnel 2.21 %  0.307 % 1.04 %
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(a)

FIGURE 5.14 — Photographies issues de la caractérisation des dispositifs LCRF - (a) Transduc-
teurs et coupleur, (b) une électrode

5.5.2 Mesure des dispositifs

Deux types de mesures sont réalisées :

— les premiéres, au testeur sous pointes (TSP) ont pour objectif de valider le fonctionnement
des résonateurs et de s’assurer de ’accord entre théorie et expérience sur une structure
non chargée (sans antenne, ni capacité) ;

— les secondes sont effectuées sur les composants découpés et mis en boitier. Les mesures,
filaires, sont réalisées a ’analyseur de réseau et visent a montrer I'impact du branchement
d’une impédance sur la valeur de I’écart en fréquence des résonances.

Les contributions de deux dispositifs mesurés au TSP sont confrontées a la réponse théorique
du LCRF, obtenue par analyse numérique. La figure 5.15 met en exergue un glissement vers
les hautes fréquences de 600 kHz pour la premiére résonance et de 500 kHz pour le deuxiéme
notch. La dynamique du systéme est également trés impactée par la fabrication : les minima
de s1; sont supérieurs a -1 dB alors que la théorie les prévoyait inférieurs a -30 dB.
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FIGURE 5.15 — Comparaison des résultats théoriques et expérimentaux de deux mesures sur

wafers pleine plaque - (a) mesure d’un premier dispositif, (b) mesure d’un deuxiéme résonateur
en bande large
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Cette derniére remarque souléve la question de la pertinence d’une interrogation a distance
de ces filtres : 'ajout d’une antenne accroit de fait les pertes dans la structure. La réponse du
LCRF risque d’étre noyée dans le bruit ambiant.

Trois hypothéses sont émises pour expliquer le glissement fréquentiel et la perte de gain sur
les résonateurs :

1. les structures disposent d’un nombre de miroirs insuffisant pour confiner totalement
I'onde de surface dans la cavité. Par conséquent, il n’est pas exclu que les structures
présentes sur une méme plaque échangent de ’énergie et modifient de ce fait la réponse
de leurs proches voisines ;

2. la qualité des wafers de niobate de lithium est également mise en cause dans la dégrada-
tion de la réponse des filtres. En effet, les standards de qualité appliqués aux substrats
dédiés aux applications SAW (SAW grade) ne sont pas réunis pour cette production

3. finalement la combinaison des deux points précédents a pu conduire a la désadaptation
en impédance des structures SAW, initialement congues pour faire apparaitre un point
de fonctionnement a 502, compatible avec le testeur sous pointes.

Bien que ces observations mettent en question 'interrogation a distance des capteurs, une
mesure filaire reste possible. En effet, la signature des modes est bel et bien présente sur le
spectre de fréquences.

Les dispositifs sont alors découpés (figure 5.16, photographie du haut), mis en boitiers
(figure 5.16, au centre) et montés sur circuit imprimé (figure 5.16, en bas), afin de discuter de
la mise en ceuvre des résultats théoriques de la section 5.4.1 : évaluation, dans le cadre d’une
mesure filaire, de I’hygrométrie par mesure différentielle des fréquences de résonance lorsqu’une
capacité est connectée a I'un des ports du LCREF.

FIGURE 5.16 — Photographie du LCRF fabriqué. En haut, la puce découpée ; au milieu, la puce
mise en boitier, capot ouvert; en bas, le résonateur encapsulé dans son boitier et monté sur
circuit imprimé

L’appareil de mesure est étalonné sur une large bande fréquentielle : de 420 a 450 MHz.
Le premier port du filtre est connecté a 'analyseur de réseau, le second est en circuit ouvert.
Deux couples de résonances sont observés (figure 5.17) :

— le premier, autour de 434 MHz est celui prévu par la théorie et déja observé et discuté
lors de la mesure des puces nues;

— le second, a 443 MHz, n’était pas visible sur les courbes issues de ’analyse numérique du
fait du couplage trop faible des modes. En revanche, le tracé de la permettivité effective
met en lumiére la présence d’une onde de cisaillement a 4030 m/s.
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FIGURE 5.17 — Mesure du LCRF a l'analyseur de réseau

Le deuxiéme port du filtre est maintenant soumis a trois conditions aux limites différentes :
1. une condition de circuit couvert (open); c’est le cas initial;
2. une condition de court circuit (short);

3. une condition de charge (load) qui correspond a la connexion d’une impédance de 50 Q
sur le port.

Ces changements de conditions aux limites n’ont aucune influence sur les résonances situées
autour de 434 MHz sur le spectre de la figure 5.17. Le mesure de ’hygrométrie des sols fondée
sur la variation de I’écart fréquentiel entre ces modes se révéle donc infructueuse.

En revanche, la fréquence du premier mode du couple situé a 443 MHz est impactée par
la variation des conditions aux limites. Le mode & haute fréquence de ce couple est quant-
a lui insensible au changement de conditions au limites. Par conséquent, il est possible de
réaliser une mesure différentielle en utilisant les modes situés autour de 443 MHz. La figure
5.18 fait en effet état d'un écart fréquentiel initial Afy, = 444,441 — 443,786 = 655 kHz
(open). Puis, quand une condition de court circuit est appliquée, I’écart en fréquence devient
Afs = 444,441 — 443,767 = 674 kHz (short), soit une variation de I’écart en fréquence de 19
kHz. De méme, quand une impédance de 50 §2 est connectée au filtre, ’écart en fréquence est
de Af, = 444,441 — 443,781 = 660 kHz (load) soit une variation de I'écart en fréquence de 5
kHz par rapport au cas en circuit ouvert.

Par conséquent, I'exploitation des modes situés a 443 MHz ouvre la voie a la mesure filaire
du taux d’humidité des sols en n’utilisant qu’un seul résonateur a double port et en étudiant
la variation de I’écart en fréquence entre les deux modes.

5.6 Conclusion : réalisation d’un hygromeétre passif et in-
terrogeable & distance n’utilisant qu’un seul résonateur

SAW

Dans le but de développer un capteur capable de mesurer ’hygrométrie des sols, I'impact
de I’humidité sur les différents éléments du systéme est étudié. Le capteur est en premiére
instance composé de trois parties :
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FIGURE 5.18 — Résultats expérimentaux mettant en lumiére 'influence de la connexion d’une
impédance sur I’écart entre les modes

— une impédance externe (une capacité) pour capter la variation de ’humidité du sol;
— un filtre agissant comme transpondeur;
— une antenne.

Ce chapitre montre de maniére théorique que la zone sensible, modélisée a I'heure actuelle par
une capacité pure, évolue de 4 a 40 pF linéairement avec €, (donc avec I’hygrométrie). Dans de
prochains développements, cette charge capacitive sera remplacée par une impédance composée
d’une résistance fixe et d’une partie inductive ainsi que d’'une capacité dont la valeur dépend
de hygrométrie de la terre (circuit RLC'). Quant-a Pantenne dipole, 'impact manifeste de
la permittivité du sol sur sa réponse fréquentielle est mis en avant. En effet, la fréquence de
résonance de cette antenne, qui peut étre modélisée par un circuit RLC, chute de 355 MHz
avec 'augmentation de I’humidité. L’utilisation d’une antenne trés large bande (type antenne
MOLEX) pourrait limiter I'impact du décalage en fréquence sur la réponse du systéme.

Un filtre SAW (de type LCRF) est également congu sur niobate de lithium pour travailler
dans la bande ISM centrée sur 434 MHz.

L’impact de 'humidité sur la réponse du systéme filtre - charge est avéré : une variation de
plusieurs dizaines de kHz sur chaque mode apparait, ce qui est suffisant pour étalonner le cap-
teur et mesurer le taux d’humidité du sol. Ces développements correspondent a la modélisation
d’un hygromeétre filaire.

Concernant 'influence de ’antenne sur la réponse du capteur, sa sensibilité considérable a
I’environnement est mise en avant dans la mesure ol une trés légére variation de la permittivité
relative fait sortir le signal de la bande fréquentielle d’intérét. Par conséquent, I'étude du
systéme est effectuée pour une permittivité relative comprise entre 1 et 1,20 au lieu d’étre
située entre 3 et 30. Ce dernier point réveéle que les deux modes sont impactés par la variation
des paramétres de 'antenne (en particulier, la capacité interne de I'antenne est sévérement
modifiée par les changements de ¢,.). De plus, les deux modes ont un comportement dépendant
de ¢, propre & chacun. Le décalage des fréquences peut étre estimé a l'aide d’une fonction
d’interpolation polynomiale au troisiéme ordre. En conséquence, une mesure de la permittivité
relative peut étre conduite en utilisant 'antenne a la fois pour transporter le signal et comme
capteur en elle-méme.
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Finalement, en vue de valider les résultats théoriques sus-mentionnés, le résonateur a double
ports, concu pour réaliser 'étude, est fabriqué. La qualité insuffisante des wafers de niobate
de lithium explique la chute du coefficient de qualité de la structure et la faible dynamique
des modes. Ceci constitue, & ’heure actuelle, une difficulté pour l'interrogation a distance de
ces capteurs. Une mesure filaire a toutefois été réalisée avec succés. En effet, la présence de
deux modes de cisaillement a environ 443 MHz, le premier étant sensible aux variations de
conditions aux limites alors que le second y est insensible, valide le principe de la mesure
différentielle des fréquences de résonance. Cette mesure, contrairement aux capteurs SAW
usuels, est fondée sur 'utilisation d’un unique résonateur a double port. Cette caractéristique
évite les conséquences du vieillissement différentiel qui apparait lorsque plusieurs SAW simple
port sont utilisés (perte de I’étalonnage du capteur) et réduit également ’encombrement du
capteur. Par ailleurs, I'utilisation d’un circuit extérieur comme zone sensible offre la possibilité
d’insérer le capteur dans des zones humides sans pertes de performances.
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6 Développement de dispositifs agiles en
fréquence

Les architectures de filtres et de résonateurs a ondes de surface permettent a ces dispositifs,
a I’heure actuelle, de fonctionner dans une bande fréquentielle donnée, définie au préalable par
le cahier des charges. La DGA, au travers du projet ANR CRONOS (qui a réuni Thales
Research & Technology, 'TEMN et frec|n|sys) a soutenu les activités de recherche ayant pour
objectif de créer des filtres SAW qui peuvent travailler dans différentes gammes de fréquence
selon le mode sélectionné par l'utilisateur. Cette capacité a changer de fréquence de travail
de maniére délibérée et actionnée par I'opérateur est appelée agilité fréquentielle ou tirage en
fréquence.

La premiére partie de ce chapitre est consacrée a la définition de l'agilité fréquentielle.
Différentes techniques ont été publiées ces derniéres années [130, 131, 132| et sont briévement
présentées ici, afin de resituer le contexte. La méthode mise en place par les équipes du projet
est également explicitée. Une étude théorique, qui vise a établir les différentes opportunités de
tirage par modification des conditions aux limites électriques des réflecteurs de la structure est
conduite. Cette étude est validée expérimentalement. Puis, ’agilité des structures simple port
est analysée en vue de réaliser des filtres a éléments d’impédance agiles.

6.1 Différentes stratégies pour rendre les filtres agiles en
fréquence

6.1.1 Des solutions pour générer de I’agilité fréquentielle

Ces derniéres années, plusieurs approches ont été mises en ceuvre pour faire varier dy-
namiquement la fréquence de travail des filtres. Ces méthodes sont majoritairement fondées
sur lexploitation de filtres a ondes de volume (BAW) ou sur Pajout de circuits électriques
d’impédance variable aux bornes de la structure. Lors de 'utilisation de BAW, 'application
d’un courant continu aux bornes du matériau piézoélectrique fait varier son épaisseur et ainsi,
modifie les propriétés de propagation de 'onde [130, 131, 132]. En revanche, la seconde option
s’appuie sur la variation de capacités et inductances aux bornes du filtre. Ces deux procédés
provoquent une variation de la fréquence de résonance du systéme. Cependant, les BAW sont,
par nature, plus délicats a fabriquer que les SAW et ’ajout d’un circuit extérieur au filtre pose
la question de 'encombrement du dispositif.

Par ailleurs, des travaux visant & analyser I'impact de la modification des conditions aux
limites sur un cristal phononique 1D [133] ont été réalisés. L’étude d’un barreau piézoélectrique
dans lequel des électrodes métalliques sont insérées met en avant 'ouverture d’une bande inter-
dite dans la fonction de dispersion quand ces électrodes sont reliées a la masse [134]. Lorsque
que les électrodes sont déconnectées et portées a un potentiel flottant, S. Degraeve et son équipe
ont mis en avant la fermeture de la bande interdite [133]. Ce résultat constitue une preuve de
I'agilité des structures piézoélectriques a ondes de volume par modification des conditions aux
limites des réseaux de Bragg. Cependant, I'utilisation d’un barreau piézoélectrique implique
la création de dispositifs de grande dimension. C’est pourquoi le concept a été transposé aux
dispositifs & ondes de surface.
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6.1.2 Transposition du concept d’agilité aux dispositifs SAW

La modification des conditions aux limites (CL) des miroirs de Bragg est appliquée aux
structures SAW. Tout d’abord, ’évolution du spectre de la structure SAW est analysée quand
les conditions électriques des miroirs varient.

Une telle configuration doit provoquer l'agilité de la fréquence centrale et de la bande
passante du filtre. La modification des CL des réflecteurs s’effectue par passage d’une condition
de court-circuit (cc) & circuit ouvert (co) sur ces éléments. Ceci est illustré sur la figure 6.1.

Etat O :

Etat 1 :

Etat 2 :

FIGURE 6.1 — Représentation des réflecteurs d’un dispositif SAW et de la modification de leurs
connexions. Les transducteurs ne sont pas représentés.

La validation de ce concept est effectuée en deux étapes. Tout d’abord, la possibilité de
réaliser des filtres SAW agiles en modifiant les conditions aux limites des réflecteurs est dé-
montrée grace a un résonateur a deux ports. Puis, le principe est étendu au cas de filtres SAW
a éléments d’impédance.
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6.2 Tirage fréquentiel d’un filtre LCRF par modification
des conditions aux limites électriques

Un résonateur a double ports, de type LCRF, est con¢u en premier lieu afin de fournir une
preuve de la possibilité de rendre les filtres SAW agiles. Une étude théorique est réalisée puis
confirmée par I'expérience.

6.2.1 Conception de dispositifs SAW agiles sur niobate de lithium

6.2.1.1 Descriptif de 1’étude

Le premier dispositif modélisé est un résonateur de type LCRF sur niobate de lithium en
coupe (YX1)128° avec dépot d’aluminium. Ce matériau est choisi pour deux raisons :

— tout d’abord, ses propriétés sont connues et adaptées a la conception de dispositifs SAW ;

— ensuite, en partant de 'hypothése que les opportunités de glissement de la fréquence de
travail augmentent avec le coefficient de couplage, ce matériau, dont le k? avoisine les 7
% [135], est un candidat satisfaisant pour notre application.

Le dispositif répond aux critéres de conception suivants :

— la période mécanique est de 'ordre 10 pm. Ainsi, la fréquence de résonance est positionnée
a 184 MHz. Ces dimensions ont été choisies afin de faciliter la fabrication des structures;

— la structure résonante est de type LCRF. Le coefficient de transmission Sy, est analysé.
L’utilisation d’une telle configuration en bande étroite permet de conserver la structure
a double port des filtres tout en limitant le risque d’augmenter des ripples lors des
modifications des conditions aux limites.

La figure 6.2 donne de maniére exhaustive les dimensions du filtre. Ce systéme se comporte
conformément a la figure 6.3. Sa fréquence centrale vaut 184,678 MHz et ses pertes d’insertion
g’élévent a 2,74 dB. La bande passante a -3 dB est de I'ordre de 0,02 % de la fréquence centrale.
Les miroirs, lorsqu’ils sont tous en court-circuit (cc), confinent 'onde entre 184,285 et 185,012
MHz. La figure 6.3b fait état de la réponse du systéme sur une gamme fréquentielle plus
étendue. La signature de 'onde de volume est clairement visible avec la remontée du gain aux
alentours de 194 MHz.

Le nombre d’électrodes dans les miroirs est volontairement trés supérieur a celui des filtres
habituellement réalisés : ainsi, le changement de conditions aux limites d’une électrode a une
influence statistiquement faible. La modification des connexions des miroirs s’effectue selon le
schéma 6.1.

Le calcul a lieu de telle sorte que les électrodes flottantes soient toutes indépendantes entre
elles. Dans cette premiére analyse, I’évolution des CL débute, comme indiqué sur le schéma, &
I'intérieur de la cavité acoustique (proche des transducteurs), et se propage vers l’extérieur de
la structure. D’autres configurations sont également envisagées : évolution des CL des bords
extérieurs du dispositif vers 'intérieur ou des centres des miroirs vers leurs extrémités.

6.2.1.2 Reésultats obtenus

Le spectre du filtre en fonction du nombre d’électrodes flottantes est donné aux figures
6.4. L’ensemble des quatre figures met en avant, d’'une part, le décalage fréquentiel lié au
changement de conditions au limites des miroirs, d’autre part, le caractére cyclique de ce
phénoméne. Ces courbes représentent en effet les phases de fonctionnement du résonateur. La
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h=250 nm h=250 nm h=250 nm h=250 nm

FIGURE 6.2 — Schéma du premier filtre concu sur LiNbOj3 dans le cadre de ’étude de I'agilité
en fréquence, et ses dimensions

courbe initiale, en bleu, est tracée comme référence sur tous les graphiques. Sa fréquence de
résonance est située a 184,678 MHz. Les observations a noter sont les suivantes :

— La figure 6.4a met en avant le décalage de la résonance vers les hautes fréquences avec
I’augmentation du nombre d’électrodes en circuit ouvert dans les miroirs. Pour 'exemple
donné, un tirage de 253 kHz entre le cas 40 électrodes en co et le cas initial est observé,
soit 0,14 % de la fréquence centrale initiale. Par ailleurs, le glissement fréquentiel de
I’entrée de bande des miroirs est également visible, avec un décalage de la contribution
a 184 MHz au-dela de 184,2 MHz. Par ailleurs, la contribution en sortie de bande des
miroirs de Bragg (remontée de la courbe peu aprés 185 MHz) subit également un tirage
fréquentiel. Ce tirage est plus important que celui du mode principal puisque I'écart
initial avec la résonance est de 340 kHz. Il augmente a 502 kHz quand 40 électrodes sont
en co;

— La figure 6.4b montre une absence de réponse a la fréquence de résonance initiale (184,678
MHz) mais une élévation de amplitude de la contribution en entrée de bande en méme
temps que son décalage vers les hautes fréquences quand le nombre d’électrodes dont le
potentiel est flottant augmente. Par ailleurs, le mode principal continue a se décaler vers
la sortie de bande des miroirs de Bragg;

— La figure 6.4c est la continuité de la figure 6.4b avec une augmentation de la fréquence
du mode initialement localisé en entrée de bande des miroirs. Cette contribution atteint
alors son amplitude maximale (-5 dB de pertes d’insertions) ;

— Finalement, la figure 6.4d illustre la reprise du cycle de tirage : & environ 100 / 101
électrodes en potentiel flottant, la fréquence de résonance du dispositif dans cette confi-
guration est trés proche de la fréquence de résonance de la structure classique (miroirs en
court-circuit). Puis, ce mode se décale a nouveau vers les hautes fréquences avec 1'aug-
mentation du nombre d’électrodes en co.

Un travail ayant pour but de prédire la période des cycles de ’agilité en fonction du nombre
d’électrodes en co est mené a bien. Deux pistes de travail sont envisagées :

— T’étude du déphasage de 'onde dans la cavité acoustique. I’objectif est d’étudier la phase
du résonateur. Nous pouvons ainsi déterminer la condition pour laquelle la fréquence de
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FIGURE 6.3 — Réponse en fréquence du filtre LCRF sur Niobate de Lithium con¢u dans le
cadre du projet CRONOS, (a) bande étroite, (b) bande large, (c) coefficient de réflexion des
miroirs

résonance d’un dispositif contenant n., électrodes en co de chaque c6té des transducteurs
est égale a la fréquence de résonance du systéme initial (c’est-a-dire quand tous les
réflecteurs qui composent les miroirs sont en court-circuit) ;

— le constat des limitations de ’approche précédente encourage a étudier le tirage en fré-
quence sous un autre angle : celui de la phase du coefficient de réflexion des miroirs en
entrée de cavité.

Ces démarches, leurs limitations et leurs aboutissements sont décrits en annexe E.

Finalement, un dernier schéma (figure 6.5) superpose les réponses des structures miroirs en
court circuit et miroirs en circuit ouvert. Ce dernier cas met en avant une réponse totalement
dégradée dans lequel 'onde n’est plus confinée. La structure n’entre plus en résonance.

L’étude qui vient d’étre décrite met en lumiére le décalage de l'entrée et de la sortie de
bande des miroirs en méme temps que le glissement de la fréquence de résonance de la struc-
ture. C’est pourquoi 'examen de I’évolution des bandes de Bragg avec la variation du nombre
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FIGURE 6.4 — Analyse de I’évolution de la réponse fréquentielle du dispositif sur LNO quand les
conditions aux limites des miroirs évoluent - (a) de 0 & 40 électrodes en circuit ouvert (co),(b)
de 50 a 80 électrodes en co,(c) de 85 a 100 électrodes en co, (d) de 100 a 150 électrodes en co

d’électrodes en circuit ouvert dans la structure est pertinent. De cette maniére, le confinement,
des ondes en fonction du nombre d’électrodes co dans la structure peut étre appréhendé.

La figure 6.6 contient deux courbes théoriques : 'une (en bleu) explicite le coefficient de
réflexion des miroirs lorsque ceux-ci sont tous connectés a la masse. L’autre donne une informa-
tion similaire dans le cas ol les miroirs sont en potentiel flottant. Quatre points remarquables
figurent sur ce tracé :

— l’entrée de bande de Bragg des miroirs en court circuit : 184,2017 MHz;
— la sortie de bande en court circuit : 185,014 MHz;

— l’entrée de bande en circuit ouvert : 185,432 MHz;

— la sortie de bande en potentiel flottant : 189,120 MHz.

La proximité de la sortie de bande cc et de ’entrée de bande co se doit d’étre remarquée.
Ceci fait écho au comportement du déterminant obtenu dans le cas de réseaux périodiques
infinis : la sortie de bande cc correspond exactement a ’entrée de bande co (cf. figure 6.7) : les
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FIGURE 6.6 — Coefficients de réflexion des miroirs du dispositif LCRF sur Niobate de Lithium
selon le type de connexion des électrodes (court circuit ou flottant)

deux déterminants du systéme coupent 1’axe des abscisses (en jaune) a la fréquence de 389,25
MHz.

L’unique différence entre I'analyse du coefficient de réflexion des miroirs et le réseau pé-
riodique tient au caractére fini de la premiére étude et infini de la seconde. La similitude des
constats effectués permet toutefois de tirer les conclusions suivantes : la modification des condi-
tions aux limites des réflecteurs élargit la bande interdite de la structure et la décale vers les
hautes fréquences. Cette évolution est telle que les bandes de Bragg des miroirs en court circuit
et en circuit ouvert sont jointives.

Nous nous proposons maintenant de reconduire ’étude du glissement fréquentiel sur une
plus large bande. Précédemment, le paramétre S, était analysé autour de la fréquence de
résonance. La bande fréquentielle est désormais ¢élargie de maniére a englober a la fois la bande
de Bragg de miroirs cc et celle des miroirs co, soit de 183 a 190 MHz.

La figure 6.8 met en avant le lien entre les fonctions de transfert de la structure pour
différentes configurations des miroirs et la fonction de réflexion de ces derniers selon qu’ils
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FIGURE 6.7 — Déterminant de réseaux d’électrodes d’aluminium périodiques infinis déposées
sur niobate de lithium. La différence entre les courbes bleue et rouge vient de la connexion
appliquée au systéme (court circuit ou circuit ouvert)

soient connectés a la masse ou non. Lorsque le nombre d’électrodes en co augmente, le résona-
teur devient multimode. Ces nouvelles contributions apparaissent dans la gamme de fréquence
correspondant a la bande interdite des miroirs en circuit ouvert.

[~ —-—.miroirs cc

—.—.miroirs co
80 - | | | | |

183 18 185 186 187 183 189 190
Frequence (MHz)

FIGURE 6.8 — Mise en regard de la réponse fréquentielle du SAW pour trois configurations de
miroirs différentes avec les bandes interdites cc et co

Toutefois, cette derniére observation ne donne aucune information sur I’évolution des bandes
interdites de la structure au cours de la variation de conditions aux limites. Pour obtenir
des éclaircissements a ce sujet, il est nécessaire d’analyser la figure 6.9a. Ce graphique trace
les fonctions de réflexion des miroirs pour différentes configurations. L’onde est initialement
confinée dans la bande des miroirs cc. Puis, le coefficient de réflexion aprés la fréquence de
sortie de bande augmente. Le confinement de I'onde ne se fait alors pas de maniére optimale
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dans la bande de Bragg puisque des modes parasites peuvent apparaitre en haute fréquence.
L’augmentation du nombre d’électrodes flottantes dans les miroirs tend & accroitre cet effet
jusqu’a la formation d’un bandgap étendu compris entre 184,259 MHz et 184,153 MHz. Cette
large bande interdite est notamment visible dans le cas ou 100 électrodes sont en potentiel
flottant. Ensuite, la dégradation de I'entrée de bande de Bragg est observée en méme temps
qu’un raidissement de ses flancs jusqu’a obtenir la bande co.

Finalement, la figure 6.9b approfondit le résultat en présentant une cartographie du coef-
ficient de réflexion des miroirs avec le nombre d’électrodes en co. Le pas de variation est de
5. Cette figure fait nettement apparaitre la bande cc étroite, son ouverture vers les hautes
fréquences puis la définition de la bande co, dés 100 électrodes en potentiel flottant.

-10 |ons NN A ,\’\ i
‘ VVVVVVY f 192 |
‘ A

-20 ! 190
| !

188
J 186

-40 | Jtodkc
10 co 164

_50 [
100 co 182
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-60 ‘ 180 e ——
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Frequency (MHz) nombre de reflecteurs en CO
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FIGURE 6.9 — Modification de la bande Bragg des miroirs d’une structure SAW sur LNO128 -
(a) tracé du coefficient de réflexion r pour quelques points remarquables, (b) cartographie de
I’évolution du coefficient r

Pour clore cette étude : les analyses réalisées sur un résonateur a double port sur Niobate
de Lithium avec métallisation aluminium ont mis en avant plusieurs possibilités d’évolution
dynamique de la bande passante des filtres a ondes de surface. En premiére instance, ’analyse
a mis en avant un glissement du mode principal de 0,4 %. Puis le changement continu du
coefficient de réflexion des miroirs a permis de visualiser I’évolution des bandes de confinement
de l'onde. Ainsi, le comportement multimode de ce dispositif a été mis au jour avec un éloi-
gnement maximal de 4,4 MHz soit 2,3 % de la fréquence de résonance initiale. Cette derniére
constatation fait entrevoir des possibilité de tirage fréquentiel sur une large bande.

Une étude similaire est conduite sur un filtre de PZ29. Pour ne pas surcharger ce chapitre,
I’analyse est décrite a I’annexe F.

6.2.2 Validation expérimentale sur structures figées

Les résultats théoriques établis a la section précédente (section 6.2.1) sont confirmés expé-
rimentalement. De cette maniére, la validité des modéles employés est établie, de méme que
la faculté des structures SAW a changer de fréquence de travail sous 'influence des conditions
aux limites électriques des miroirs.

Le filtre LCRF a donc été fabriqué par Thales (TRT). Nous démontrons ainsi les capacités
de tirage fréquentiel dans la bande de Bragg des miroirs court circuités et mettons en lumiére
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le passage d’'une réponse monomode a un spectre multimode quand le nombre de réflecteurs
en circuit ouvert augmente.

Ces structures sont dites figées puisque pour un méme dispositif, plusieurs occurrences sont
réalisées, chacune disposant d’un nombre d’électrodes en co dans les miroirs différent. Elles
n’offrent donc par la possibilité de raccorder & la masse les électrodes prévues initialement
pour étre flottantes (et vice versa).

Les structures figées, bien qu’elles empéchent le controle dynamique de I'agilité fréquentielle,
en proposent une preuve de concept. Quatre structures, fondées sur la géométrie du paragraphe
6.2.1.1 sont par conséquent fabriquées :

1. une configuration “classique” dans laquelle tous les réflecteurs sont reliés a la masse ;
2. une structure comprenant 390 miroirs en cc et 10 miroirs en co;

3. un dispositif contenant 100 miroirs en co (et toujours 400 électrodes dans les miroirs) ;
4. un dernier dispositif avec 150 électrodes en potentiel flottant.

Ces configurations correspondent respectivement aux figures 6.10a a 6.10d. Ces images sont
extraites du fichier de conception du masque utilisé pour réaliser la lithographie de contact. La
présence ou non d’électrodes flottantes dans les structures est visible sur les bus de connexion :
ils n’englobent pas la totalité¢ des réflecteurs lorsque des électrodes sont en co. C’est le cas des
figures 6.10b, 6.10c et 6.10d.

CRONOS 161 cronos 162

(a) (b)

(B sy W E gl
H‘\ ’7‘ L 1

I . :

() (d)

FIGURE 6.10 — Illustration des quatre premiéres structures figées fabriquées

Les mesures sous pointes conduisent aux résultats de la figure 6.11. Ces courbes sont les ana-
logues expérimentales des courbes théoriques 6.8. La faible dynamique des modes autour de 184
MHz, fréquence de travail pourtant prévue par la théorie, peut étre notée. La caractérisation
géométrique du wafer pointe un écart entre les dimensions effectives et celles attendues. Or,
le coefficient de réflexion des structures SAW sur niobate 128 avec métallisation en aluminium
est trés sensible aux variations des paramétres dimensionnels. C’est pourquoi ’onde de surface
n’est plus confinée a la fréquence attendue. Il n’y a donc pas de maximum de transmission a
184 MHz.

Les résultats obtenus sur ce résonateur a double ports répondent toutefois aux attentes de
la théorie. En effet, une étude approfondie de l'intervalle [181; 189] MHz met en avant une
translation de la courbe selon le cas étudié (figure 6.11a). Nous remarquons un décalage de
153 kHz entre la configuration initiale et celle & 10 électrodes en co, soit 0,083 % par rapport
a la configuration initiale; de 594 kHz entre la référence et le dispositif a 100 co (0,3 %) et
finalement, un décalage de 696 kHz entre le cas de départ et la derniére structure produite
(150 co, 0,37 %).
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FIGURE 6.11 — Mesures de la réponse des LCREF sur LNO128 - (a) vue en bande restreinte,
(b) vue en bande large

Le tirage fin dans la bande de Bragg cc est donc vérifié, et ce, méme dans une conformation
pourtant peu favorable & cette étude.

Par ailleurs, 'analyse en bande large (figure 6.11b) des dispositifs fabriqués fait nettement
apparaitre le caractére multimode de la structure quand le nombre de réflecteurs en co aug-
mente. Ces modes sont localisés dans la bande des miroirs co (entre 187,119 et 192,925 MHz).
Ce second résultat corrobore donc également la théorie.

6.3 Agilité d’un résonateur SAW

L’un des critéres de fonctionnement du filtre agile est de conserver la pureté spectrale de la
structure. Or, le caractére multimode de la structure s’avére un facteur limitant dans le respect
de ce critére. Par conséquent, le comportement d’autres types de filtres doit étre connu pour
maximiser les chances d’éviter cet écueil. Ainsi, des résonateurs a simple port sont étudiés en
vue de réaliser, par la suite, des filtres a éléments d’impédance (cf. chapitre 2, section 2.2.3).

6.3.1 Agilité d’un résonateur simple port

L’agilité fréquentielle des systémes SAW est maintenant analysée a ’aide d’une a structure
simple port. Ce type de structures étant par la suite utilisée pour la conception des ladder, il
est fondamental d’en connaitre le comportement.

Le résonateur SAW est congu sur substrat de Niobate de Lithium coupe (YX1)128° et est
composé d’électrodes en or. Le schéma 6.12 donne les dimensions du dispositif. Ici encore, les
électrodes des miroirs sont soit reliées a la masse soit laissées & un potentiel flottant.

6.3.1.1 Dimensionnement du résonateur
Les caractéristiques du résonateur dans son état initial (miroirs reliés a la masse) sont tout

d’abord déterminées.

Bandes interdites du résonateur :
Le coefficient de réflexion des miroirs est étudié dans les configurations initiale et finale;
autrement dit quand les réflecteurs sont en court circuit ou en circuit ouvert.
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FIGURE 6.12 — Schéma du résonateur a simple port con¢u sur LNO avec métallisation en or

La figure 6.13 représente les bandes interdites des miroirs dans ces deux configurations. La
bande cc s’étend de 97,2919 MHz a 99,0981 MHz, soit une largeur de bande de 1,80 MHz. La
bande co, quant-a elle, débute & 99,7 MHz et prend fin & 103,174 MHz (3,47 MHz de large).
Ces valeurs sont déterminées en considérant un niveau de pertes dans la bande inférieur a 1 dB.

T T
(/ —— Bandgap CC

\\—/—\ Bandgap CO
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FIGURE 6.13 — Bandgaps du résonateur lorsque tous les réflecteurs sont en court-circuit (courbe

bleue) et lorsque tous les réflecteurs sont en circuit ouvert (courbe rouge)

Comportement du transducteur :

Nous nous intéressons maintenant au comportement du transducteur. Celui-ci est dimen-
sionné de telle sorte a ce qu’il fonctionne en sortie de bande cc, ce qui correspond également,
a l’entrée de la bande co. Nous espérons ainsi canaliser un maximum d’énergie a I'intersection
des deux bandes des miroirs et permettre alors un glissement de la résonance vers les hautes
fréquences, en direction de la sortie de bande co.

La figure 6.14 met effectivement en avant la présence de la résonance & 98,99 MHz avec un
accord & 50 2 &4 99,87 MHz (minimum de sq;).

Comportement de la structure initiale compléte :

Les miroirs et le transducteur sont maintenant dimensionnés pour travailler aux fréquences
souhaitées : résonance aux alentours de 100 MHz et en sortie de bande cc. La réponse du
systéme complet (miroirs et transducteurs réunis) est tracée en figure 6.15.

Ce graphique met en avant :
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FIGURE 6.14 — Réponse en fréquence du transducteur seul. La courbe bleue rappelle 'allure
du bandgap des miroirs cc

— le travail en sortie de bande cc du dispositif. Cette configuration est utilisée dans le but
de maximiser le transfert d’énergie vers la bande co lors du glissement fréquentiel ;

— des ondulations (spurious) liées & la présence d’énergie dans les lobes secondaires de la
fonction de réflexion des miroirs. L’amplitude de ces contributions doit étre controlée au
risque de contrarier la lecture de la fréquence de résonance ;

— la contribution de ’entrée de bande cc, toutefois négligeable en regard du mode principal
dans cette configuration : légere ondulation de la courbe bleue & 97,3 MHz.
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FIGURE 6.15 — Réponse en fréquence du résonateur (courbe bleue) et bandgap des miroirs en
cc (courbe rouge)

6.3.1.2 Evolution de la réponse du systéme avec les conditions aux limites

Le spectre du dispositif en fonction de ses conditions aux limites électriques suit la carte
des réponses 6.16a. Pour plus de lisibilité, la figure 6.16b regroupe les réponses du systéme en

156



fonction du nombre d’électrodes en co pour quelques points remarquables. Trois effets dus au
changement de conditions aux limites sont identifiés :

1. tout d’abord, le mode principal, & 100 MHz, se dégrade progressivement jusqu’a dispa-
raitre totalement lorsque 35 électrodes sont en potentiel flottant ;

2. par ailleurs, la signature de la sortie de bande co des miroirs, & 103,4 MHz, apparait dés
que 20 électrodes sont en co et s’intensifie pour 35 électrodes co. Ceci traduit un saut
de fréquence, de la fréquence initiale & 100 MHz vers la sortie de bande co a 103,4 MHz,
soit une agilité de 3,7 % de la fréquence initiale. Par ailleurs, la variation fréquentielle de
ce mode est inférieure & 1 %o de sa fréquence initiale. Le saut de fréquence est le premier
type d’agilité fréquentielle identifiée sur résonateur simple port ;

3. finalement, 'accroissement de dynamique de la contribution en entrée de bande co dés
que 10 électrodes sont en potentiel flottant ainsi que son glissement continu vers les
hautes fréquences sont observés. La fréquence du mode passe alors de 97 MHz 4 99 MHz,
soit un glissement de 2 % de la fréquence initiale. Le glissement continu est défini comme
étant un second type d’agilité en fréquence des résonateurs a un port.

Le caractére multimode de la structure doit encore une fois étre mentionné. Toutefois, les
contributions étant éloignées d’au moins 1 MHz et jusqu’a 3 MHz, les appareils de mesures
sont capables de les distinguer.

0co
—— 10co | |

40 co

-10 - 70¢o ||

90 co

-15 +

8
1 (dB)

-20 +

frequence (MHz)
Sy1 (dB)

-25 -

-30 +

-35 +

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 _4090 95 100 105 110

nombre de reflecteurs en CO Frequency (MHz)
(a) (b)

FIGURE 6.16 — Evolution de la réponse d'un résonateur a un port sur LNO128 - (a) cartographie
de toutes les réponses possibles, (b) quelques points remarquables

Par ailleurs, I’évolution de la bande de Bragg des miroirs est décrite par les figures 6.17a
a 6.17e. Les configurations proposées sont les mémes que celles de la figure 6.16b. Le com-
portement des miroirs mis en avant par ces graphiques est similaire a celui des réflecteurs qui
composent le filtre LCRF de la section 6.2 : le niveau de pertes aux hautes fréquences diminue
avec l'augmentation du nombre d’électrodes en circuit ouvert jusqu’a obtenir un bandgap qui
s’étend du début de la bande cc a la fin de la bande co. Le coefficient de réflexion large bande
ainsi engendré présente néanmoins des ondulations dans la bande conséquentes, comme cela
peut étre remarqué sur la figure 6.17c. Puis, 'entrée de bande se dégrade jusqu’a définir la
bande co.
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6.3.2 Agilité d’'un SAW simple port - bilan

L’analyse de I'évolution du spectre d’un résonateur simple port a permis de confirmer
plusieurs options de tirage en fréquence et de retrouver les résultats de la section 6.2 associés
a la variation des bandes de réflexion. Il a été effectivement constaté qu’un large bandgap, égal
a la somme des bandes cc et co, s’ouvre quand le nombre d’électrodes en potentiel flottant
augmente puis se referme ensuite aux basses fréquences.

Par ailleurs, deux sortes d’agilité fréquentielle ont été identifiées :

— la premiére, continue, concerne I'entrée de bande cc : ce mode gagne en amplitude au
fur et & mesure que les CL changent et se décale de 2 MHz vers les hautes fréquences,
passant ainsi de 97 & 99 MHz;

— un saut de fréquence vers la sortie de bande d’arrét des miroirs en co (localisée & environ
103 MHz). Lorsque le mode principal & 99,5 MHz disparait, un mode en sortie de bande
co apparait. La structure devient alors multimode (présence de 'entrée de bande cc et
de la sortie de bande co). Cependant, ces deux contributions sont éloignées de plus de 3
MHz ce qui permet de les distinguer aisément.

Le phénoméne d’agilité continue est utilisé dans la suite de ce travail (voir section suivante).
En effet, comme expliqué au chapitre 2, le filtre ladder est constitué de deux types de SAW-R
concus de sorte a placer la résonance de 'un a la fréquence d’antirésonance de 'autre. La
connaissance du glissement fréquentiel pour chaque résonateur du filtre en échelle permet de
déterminer les configurations des miroirs les plus favorables pour obtenir un tirage de toute la
bande passante sans la dégrader.

6.4 Application & un filtre ladder

La section 2.2.3 fournit 'architecture des filtres ladder. 1’idée est d’exploiter les propriétés
de tirage fréquentiel des résonateurs SAW et de s’assurer du transfert de ces propriétés a un
filtre en échelle formé par des résonateurs simple port.

6.4.1 Agilité d’un filtre en échelle : analyse numérique

Une étude théorique est menée en premier lieu afin de concevoir le filtre en échelle et
d’étudier les possibilités de glissement en fréquence de sa bande passante.

6.4.1.1 Conception du filtre en échelle

Deux résonateurs sont congus sur niobate de lithium (YXI)/128° avec métallisation en or.
Leurs dimensions sont établies de maniére & ce que la structure fonctionne aux alentours de
100 MHz et que la résonance du résonateur disposé en série soit localisée a la fréquence d’anti-
résonance du résonateur “paralléle” (cf. section 2.2.3). Les figures 6.18a et 6.18b regroupent les
dimensions de chacune des deux structures ainsi créées. Ces géométries générent les fonctions
fréquentielles des figures 6.18c et 6.18d.

L’agilité de chaque structure est ensuite établie et traduite au travers des figures 6.18e et
6.18f. La résonance (en rouge sur ces deux figures) présente une agilité de 0,5 a 0,7 MHz selon
le résonateur considéré ; ce qui correspond a un tirage de 0,5 % dans le cas du résonateur en
paralléle et de 0,7 % pour le dispositif en série.

Ces deux structures sont ensuite chainées selon le schéma suivant : IT T II L (structure de
filtre conforme au schéma de la figure 6.19). La réponse fréquentielle du filtre en échelle dans
son état initial est donnée figure 6.20. Dés a présent, les caractéristiques du filtre sont a noter :
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— les pertes d’insertion sont inférieures a 5 dB;

— la bande passante & -3 dB vaut 1 MHz;
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— la fréquence centrale du filtre est donnée a 100 MHz 4+ 1 MHz;
— les pertes a la réjection avoisinent les 35 dB;
— les ondulations dans la bande passante sont inférieures a 1 dB.

Le tirage est étudié a partir de cette configuration.

L L R TR | ST | SR S 1 2

FIGURE 6.19 — Chainage des résonateurs (II T IT L) constituant le filtre en échelle utilisé pour
I’étude du tirage fréquentiel
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80 \\
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FIGURE 6.20 — Réponse fréquentielle initiale du filtre ladder

6.4.1.2 Agilité fréquentielle du filtre ladder

Le nombre d’électrodes en circuit ouvert dans les dispositifs en paralléle et en série est
indépendant. Cependant, afin de limiter la complexité des calculs, les mémes CL sont appliquées
a tous les résonateurs en série (respectivement, en paralléle).

L’évolution du spectre en fonction des conditions aux limites des miroirs est étudiée a
I’aide de cartes similaires aux figures 6.18e et 6.18f. La figure 6.21a regroupe toutes les réponses
possibles lorsque 40 électrodes par miroir sont en potentiel flottant dans les résonateurs en série
et que les CL varient dans les résonateurs en paralléle. La figure 6.21b, quant-a elle, correspond
a I’étude inverse : 40 électrodes sont en circuit ouvert dans les résonateurs en paralléle et le
nombre d’électrodes en potentiel flottant varie dans les structures disposées en série.

Ces deux exemples fournissent des informations qui se généralisent a ’étude de toutes les
autres connexions des miroirs :

— la modification des CL des résonateurs “paralléles” a une influence prédominante sur
I'entrée de bande passante du filtre. Ceci a donc pour effet de diminuer la largeur de
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FIGURE 6.21 — Réponse en fréquences du ladder selon les CL appliquées aux SAW-R série et
paralléle - (a) 40 électrodes en co dans les dispositifs série, les CL des SAW en paralléle sont
modifiées, (b) 40 électrodes en co dans les dispositifs paralléle, les CL des SAW en série sont
modifiées

bande® (réduction d’environ 1 MHz entre la configuration des résonateurs “paralléles”
initiale et leur configuration finale pour 40 électrodes en co dans les résonateurs en série) ;

— a l'inverse, fixer le nombre d’électrodes dans les structures montées en paralléle tout en
faisant varier les CL des dispositifs en série provoque I'ouverture de la bande passante
en faisant glisser sa borne haute vers des fréquences supérieures.

Finalement, quatre structures sont sélectionnées pour proposer une visualisation plus clas-
sique des résultats obtenus et illustrer les possibilités d’agilité fréquentielle des ladders. La
composition des filtres est résumée dans le tableau 6.1. Les réponses fréquentielles associées
sont reproduites figure 6.22. Cette derniére figure met en avant un décalage de la bande pas-
sante du filtre quand le nombre d’électrodes en circuit ouvert augmente. Un glissement de 0,35
% (resp. 0,53 %) par rapport a la fréquence centrale initiale est observable quand dix électrodes
(resp. 20) sont en potentiel flottant dans les miroirs.

Par ailleurs, le filtre FSF051 fait apparaitre 'influence de chaque type de résonateur sur
Ientrée et la sortie de la bande passante : la sortie se décale de 208 kHz contrairement a
I’entrée qui subit une variation de 203 kHz. Or, le filtre en série dispose effectivement de moins
d’électrodes en co que le filtre en paralléle. Ce résultat est en accord avec les conclusions
précédemment établies.

Par ailleurs, les trois configurations de tirage (FSF049 a FSF051) présentent une allure de
la bande passante peu dégradée par rapport au cas initial et qui respecte le cahier des charges
(largeur de bande, pertes d’insertion etc).

6.4.2 Fabrication de filtres en échelle et résonateurs agiles

La fabrication de structures ladder agiles (également réalisée par TRT) passe par deux
phases. Sont fabriqués sur un méme wafer :

— les ladders, également dans des configurations figées, identifiées comme étant favorables
au décalage de la bande passante;

1. la bande passante apparait en noir sur les figures 6.21a et 6.21b
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TABLE 6.1 — Configuration des réflecteurs des filtres en échelle agiles

Nom du filtre Résonateur paralléle Résonateur série

FSF048 tout cc tout cc
FSF049 10 co 10 co
FSE050 20 co 20 co
FSF051 5 co 8 co

= | jf;v&"\a

-100 l

Sz (dB)

FSF048 ——
-150 FSF049 —— |

FSF050

FSF051 ——

-200 ‘
95 100 105 110 115

Frequency (MHz)

FIGURE 6.22 — Réponse fréquentielle de quatre filtres a éléments d’impédance disposant des
CL électriques décrites dans le tableau 6.1

— les SAW-R constitutifs des ladders dans des configurations permettant de connecter un
interrupteur MEM’S sur les miroirs et ainsi, de rendre les résonateurs effectivement agiles.

6.4.2.1 Déroulement de I’étude

L’objectif de ce paragraphe est de démontrer expérimentalement la possibilité de contréler
les caractéristiques de la bande passante de filtres. En ce sens, dix interrupteurs MEMS fournis
par la société Air-MEMS sont utilisés. Etant donné qu’un filtre ladder tel que défini au pa-
ragraphe 2.2.2.2, comporte a lui seul 12 résonateurs, ’agilité n’est pas démontrée directement
sur ces structures mais sur les SAW-R individuellement.

La fabrication ainsi que ’étude du comportement de plusieurs structures a été menée :

— Quatre configurations figées des résonateurs destinés a étre montés en série (les électrodes
en co sont, comme dans Iétude théorique, indépendantes entre elles). Ces structures
correspondent aux quatre photographies de la figure 6.23;

— Quatre configurations figées des résonateurs paralléle (de méme, les électrodes co sont
indépendantes les unes des autres). Des exemplaires de ces SAW-R sont reproduits figure
6.24;

— Quatre ladders figés correspondants aux structures précédentes (figure 6.25) ;
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— Un filtre permettant d’obtenir deux configurations différentes pour les miroirs (dans ce
cas, les électrodes en circuit ouvert sont reliées entre elles, comme montré figure 6.26).

TABLE 6.2 — Structures fabriquées dans le 3°™¢ run

Nombre d’électrodes
Nom du SAW-R €
om &t (Miroirs /transducteurs/Miroirs) Nom du ladder associe
FSR055 60-0 / 2x18 / 0-60 (paralléle
/ / 0-60 (paralléle) FSF048
FSR060 60-0 / 2x11 / 0-60 (série)
FSR056 50-10 / 2x18 / 10-50 (paralléele)
FSF049
FSRO061 50-10 / 2x11 / 10-50 (série)
FSR057 40-20 / 2x18 / 20-40 (parallele)
FSF050
FSR062 40-20 / 2x11 / 20-40 (série)
FSRO058 95-5 / 2x18 / 5-55 (parallele
/ 218 [ 555 (p ) FSF051
FSR063 52-8 / 2x11 / 8-52 (série)
FSRO6S 40-20 / 2x11 / 20-40 pour 'agilité, électrodes co

dépendantes

Le tableau 6.2 renseigne d’une part sur les configurations réalisées et d’autre part sur la
nomenclature utilisée dans la suite de cette partie.

2
2
2
['4
n
1—

o

FIGURE 6.23 — Photographies prises a la binoculaire des résonateurs série figés - (a) FSR055,
(b) FSR056, (¢) FSR057, (d) FSR058
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‘ Estimative value

FIGURE 6.24 — Photographies prises a la binoculaire des résonateurs paralléle figés - (a)
FSR060, (b) FSR061, (¢) FSR062, (d) FSR063

FIGURE 6.25 — Photographie des quatre ladders
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'rer\wu - - - |
FSR068
=
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FIGURE 6.26 — Photographie du dispositif FSR068
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6.4.2.2 Fabrication de filtres figés

Les quatre ladders (FSF048 a FSF051) développés sur le wafer sont mesurés au testeur
sous pointes. La superposition de leurs quatre réponses se trouve figure 6.27. En dépit de
I"'augmentation des pertes d’insertion plus importante que prévue, le comportement décrit par
la théorie est validé expérimentalement. Plus précisément, la comparaison entre la structure
de départ FSF048 et le dispositif FSF049 met effectivement en exergue un décalage de la
fréquence centrale de 0,6 %. L’entrée de la bande passante est plus sensible que sa sortie
aux variations de conditions aux limites. L’étude du filtre FSF050 conduit a des observations
analogues au cas précédent. Finalement le FSF051 est a mettre en regard avec le FSF049. Le
nombre d’électrodes en potentiel flottant dans les résonateurs en série sont proches (8 vs. 10) et
les sorties respectives de leurs bandes passantes arrivent a une fréquence similaire. Néanmoins,
le nombre d’électrodes en co dans le résonateur paralléle est deux fois plus grand dans le cas
du FSF049 quand dans le FSF051 (10 vs. 5) : son entrée de bande passante apparait a une
fréquence plus élevée.

Le glissement fréquentiel des résonateurs individuels conduit donc au décalage de la bande
du filtre en échelle dont ils sont les éléments constitutifs. L’entrée de bande est plus sensible
aux changements de conditions aux limites électriques des réflecteurs que la sortie. Finalement,
une optimisation de la conception du filtre permettra de limiter la dégradation de la bande
passante avec 'augmentation du nombre d’électrode en co dans les miroirs tout en conservant
les propriétés de tirage fréquentiel du dispositif.

-10

-20

-30

-40

) oy
& 50 , Y
60 - 2 — FSFO48 ——
1
- FSFO49 —— |
FSF050
80 K FSF051 —— |
| |
97 98 9 100 101 102 103 104 105

Frequence (MHz)

FIGURE 6.27 — Superposition des réponses sis des quatre filtres a éléments d’impédance fabri-
qués dans le cadre de la validation de 'agilité fréquentielle

6.4.2.3 Fabrication de résonateurs agiles

Les résonateurs indexés FSR068 sont maintenant mis & profit. Pour rappel, ces structures
sont vouées a étre montées en série dans les filtres ladders. 40 électrodes par miroir sont reliées
a la masse. 20 électrodes (par miroir) sont quant-a elles reliées a deux interrupteurs MEMS.
Pour réaliser la connexion, les électrodes constitutives de chacun des deux groupes sont reliées
entre elles. De ce fait, ceci constitue une divergence avec le modéle théorique qui n’a permis
d’effectuer que des calculs impliquant des électrodes flottantes indépendantes.

Cinq résonateurs sont découpés et mis en boitier avec deux MEMS chacun.
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Le cablage est proposé figure 6.28. La connexion électrique entre les différents ports est
réalisée a ’aide de fils d’or de 15 pm de diamétre. La figure 6.28 met en avant un point qui
peut se révéler précaire : les fils se chevauchent dans le boitier. Il faut alors s’assurer de ’absence
de court circuit que créerait leur contact.

interrupteurs MEMS fils de connexion

- o
.

PR ' S
- 3

.

0

= v,
] »
.

oy
.

.
m‘

boiter pads de connexion

FIGURE 6.28 — Schéma du cablage du résonateur agile et des deux interrupteurs MEMS mis
en boitier

La figure 6.29, issue de résultats numériques, compare la réponse du FSF068 dans sa confi-
guration initiale (tout cc) et dans le cas ou 20 électrodes indépendantes les unes des autres
sont en potentiel flottant. Ce graphique met en avant un tirage pouvant atteindre les 500 kHz
selon le lobe considéré. La faible qualité du spectre de ce résonateur peut toutefois surprendre
le lecteur. Il faut rappeler que cette structure n’est pas optimisée pour fonctionner de maniére
isolée mais est congue pour étre couplée électriquement a d’autres SAW.

_2 V\w \ /A//

; I\

N Ay
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I

s41 (dB)
D

FSF068 - tout cc

FSF068 - 20 co
-8 !
95 100 105 110 115
Frequence (MHz)

FIGURE 6.29 — Réponse théorique du FSF068 dans les cas miroirs court-circuités et 20 élec-
trodes en circuit ouvert

L’expérience présentée ici vise a confirmer la possibilité de tirage observée sur la figure
théorique 6.29 et & mettre en avant d’éventuels écarts de comportement entre un systéme dont
les électrodes en co sont séparées (théorie) et un dispositifs sont les électrodes co des miroirs
sont liées (pratique). Cinq SAW sont conditionnés dans des boitiers adaptés et leurs spectres
sont étudiés a ’analyseur de réseau.

Pour chaque structure, quatre mesures sont réalisées :
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1. dans les deux miroirs, 20 électrodes sont en potentiel flottant ;

2. une partie du miroir de droite est laissée en potentiel flottant alors que I'ensemble des
électrodes du miroir de gauche est a la masse ;

3. une partie du miroir de gauche est laissée en potentiel flottant alors que I’ensemble des
électrodes du miroir de droite est & la masse (la droite et la gauche du dispositif sont
désignées arbitrairement et repérées sur le boitier) ;

4. les réflecteurs sont tous reliés & la masse.

Les courbes 6.30a a 6.30e reproduisent les résultats obtenus. L’évolution de la réponse
fréquentielle est similaire pour les cinq structures : déconnecter les électrodes de la masse
provoque une diminution de la fréquence de résonance. L’écart de mesure des cas 2. et 3. (une
partie du miroir de droite, resp. gauche, est laissée en potentiel flottant alors que I'ensemble
des électrodes du miroir de gauche, resp. droit, est a la masse) est imputé a la dissymétrie des
conditions aux limites de chaque coté du transducteur : d'un coté 'onde arrive sur un point
chaud et de 'autre sur une électrode & la masse. Ce point peut étre mis & profit pour réaliser
un ajustement fin de la fréquence de résonance.

Le glissement maximal obtenu avec ces résonateurs agiles advient quand le groupe d’élec-
trodes commandées est en circuit ouvert. La résonance atteint alors un minimum.

L’analyse de la réponse des cing résonateurs mesurés conduit aux résultats suivants :

— le dispositif 1 permet un décalage en fréquence de 300 kHz;
— le dispositif 2 permet un décalage en fréquence de 100 kHz;
— le dispositif 3 permet un décalage en fréquence de 50 kHz ;
— le dispositif 4 permet un décalage en fréquence de 10 kHz;
— le dispositif 5 permet un décalage en fréquence de 20 kHz ;

Les structures font état de décalage de la fréquence de résonance différentes. Cependant,
dans tous les cas, le méme phénomeéne est observé, a savoir, le décalage de la fréquence vers
les basses fréquences quand les miroirs sont en co. Par ailleurs, ces écarts peuvent s’expliquer
par 'impact des caractéristiques du boitier sur la réponse du systéme ; les propriétés du boitier
étant elles-mémes soumises a des variations de température importantes lors des opérations de
soudage des boitiers sur PCB.

Une derniére remarque peut étre ajoutée : le glissement fréquentiel s’effectue en direction
des basses fréquences contrairement aux prévisions numériques. Un postulat pour expliquer
cette disparité porte sur la condition de dépendance des électrodes flottantes. Pour améliorer
la prédiction du glissement du tirage en fréquence lors de développements futurs, il serait
intéressant de comparer le comportement d’électrodes liées (c’est-a-dire flottantes mais toutes a
un méme potentiel) ou indépendantes les unes des autres (flottantes avec un potentiel différent).

6.4.2.4 Bilan des comportements en fréquence mesurés

La fabrication de filtres en échelle dans des configurations figées et de résonateurs SAW
agiles a eu lieu sur un méme wafer. Un glissement fréquentiel de la bande passante des filtres
(et de sa fréquence centrale) de 0,5 MHz est mis en avant. Cette fabrication a donc validé la
possibilité d’obtenir un tirage de la bande passante de ladders selon les conditions aux limites
appliquées aux miroirs des résonateurs le constituant.

Par ailleurs, cinqg SAW-R ont été mis en boitier et connectés a des interrupteurs MEM’S afin
de les rendre agiles. Un glissement fréquentiel allant jusqu’a 300 kHz vers les basses fréquences
a été observé, confirmant de ce fait la possibilité de faire varier la fréquence de travail des SAW
au cours de leur fonctionnement.
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6.5 Synthése de 1’agilité fréquentielle

Le projet ANR Cronos a offert 'opportunité de démontrer la possibilité de faire varier la
fréquence de travail des SAW en modifiant les conditions aux limites des réflecteurs. En d’autres
termes, relier les électrodes qui composent les réflecteurs a la masse ou les laisser flottantes
(toutes ou partiellement) change la fréquence de fonctionnement de la structure. Deux sortes
de tirage fréquentiel ont été identifiées :

— la premiére correspond a une variation de quelques %ode la fréquence initiale, autour de
cette fréquence. En fonction du nombre d’électrodes en circuit ouvert dans les miroirs,
la fréquence de travail apparait a une fréquence plus grande ou alors plus faible que
la fréquence centrale de départ. Ce phénoméne est d’ailleurs cyclique, d'une période
dépendant du nombre d’électrodes en co dans les miroirs;

— la seconde espéce d’agilité fréquentielle permet, quant-a elle, d’effectuer un changement
brutal de fréquence de résonance. La modification des CL des miroirs modifiant la bande
de Bragg, soit la résonance du transducteur, soit les contributions liées a la bande des
miroirs peuvent étre favorisées.

Ces résultats ont pu étre observés expérimentalement sur des structures figées. Le chan-
gement de conditions aux limites modifie effectivement la fréquence de fonctionnement du
systéme.

L’ajout d’interrupteurs pour générer dynamiquement du glissement fréquentiel a également
montré des résultats positifs : bien que les structures soient plus difficiles & réaliser (encapsula-
tion avec connexion d’interrupteurs MEM’S), 'actionnement du switch provoque la diminution
de la fréquence de résonance.
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Deux points seront abordés dans la continuité de ce projet : la conception optimisée de
structures permettant de maximiser le tirage fréquentiel et la recherche d’une source d’inter-
rupteur permettant de conserver l'indépendance des électrodes en co sans augmenter outre
mesure I'encombrement de la structure.
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Conclusion

Les filtres et les capteurs sont trés largement utilisés dans notre société. Que ce soit pour
des applications industrielles, stratégiques, ou pour le grand public, ces composants doivent,
répondre de maniére toujours plus précise et rapide.

La présentation d’éléments de filtrage, qu’ils soient numériques ou analogiques, a éléments
discrets (de type RLC) ou continus (dispositifs SAW / BAW) ainsi que la description de
capteurs passifs, sans fil et sans batterie s’est imposée. Ainsi, nous avons remarqué que les
composants qui tirent parti des ondes élastiques (et notamment des ondes de surface) sont
présents aussi bien pour filtrer les signaux que pour sonder nos environnements. Ces structures
sont réputées peu onéreuses lorsqu’elles sont produites en grandes séries grace a leur géométrie
simple et leur fabrication collective sur wafer. Ce point constitue un premier avantage a leur
utilisation. Par ailleurs, en vertu de leur nature intrinséquement passive et de leur capacité a
convertir des ondes électromagnétiques en ondes élastiques, les composants a ondes élastiques
sont des candidats tout indiqués pour les travaux en environnements sévéres (températures
et pressions extrémes, difficulté d’acces). Ces mémes caractéristiques en font des dispositifs
plébiscités dans le domaine des communications radiofréquences et de la téléphonie mobile.
En effet, ’absence de batterie augmente, ou du moins n’altére pas, ’autonomie des appareils
communicants embarqués.

Par ailleurs il est aisé de travailler en méme temps sur les applications filtres et capteurs
lorsque des SAW sont mis en jeu puisque les fonctions réalisées par ces structures impliquent
des méthodes de conception similaires et des technologies de fabrication identiques.

De plus, les SAW sont parfaitement adaptés au domaine des radiofréquences (de 100 MHz
a 3 GHz) et aux protocoles d’interrogation correspondants.

Par ailleurs, la conception de nombreuses structures (et de tout dispositif en microélectro-
nique) est associée & une bonne connaissance des modeéles physiques idoines. Les dispositifs &
ondes de surface utilisent les propriétés piézoélectriques d’un substrat sur lequel sont dépo-
sées des électrodes métalliques. Les équations de la piézoélectricité exposent la maniére dont
I’application d’un courant électrique & un matériau piézoélectrique provoque la déformation de
ce matériau, et vice versa. Selon la nature du substrat et la maniére dont sont construites les
électrodes, différents types d’ondes sont générés. Il peut s’agir d’ondes de Rayleigh, d’ondes de
Love, d’ondes de volume etc. De cette maniére, le guidage d’une onde a la surface d’un matériau
peut notamment étre obtenu en positionnant des électrodes en forme de peignes interdigités
sur une face du substrat.

Pour que le lecteur soit en possession des mémes définitions que celles employées tout au
long de ce document, les grandeurs utilisées pour définir la réponse des structures SAW ont été
données. [ ’allure de 'admittance, de la fonction de transfert, de la fonction de réflexion etc sont
donc entiérement caractérisées. Puis, les architectures classiques (lignes a retard, résonateurs
et structures de filtres) et leur performances ont été énoncées.

La géométrie des électrodes a donc une influence sur le comportement du systéme. Un autre
parameétre joue également un role majeur dans la réponse de la structure : il s’agit du choix
du matériau piézoélectrique et de la direction de propagation de I'onde. Des outils, fondés sur
le calcul de la permittivité effective de surface, permettent de déterminer son comportement
sous différents types de surface. Ainsi, les propriétés de propagation des ondes en surface ho-
mogeéne (libre ou métallisée) sont déterminées. La permittivité effective de surface, la vitesse
de propagation et le couplage sont calculés pour chaque matériau suivant toutes les orienta-
tions cristallines souhaitées. Le modéle géométrique des SAW, c’est-a-dire la surface métallisée
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périodique accompagnée d’une excitation harmonique, est finalement établi afin d’étre en pos-
session de tous les paramétres essentiels a la conception de la structure SAW finale.

Ces modéles servent a établir les propriétés de propagation des ondes dans les milieux infinis.
Or, le comportement d'un dispositif SAW réel, qui de fait, est de dimension finie est déterminé
grace au chainage de matrices mixtes. Pour rappel, ces matrices décrivent le comportement
d’une onde de surface lorsqu’elle rencontre une électrode.

Ce modéle a été initialement développé en ne prenant en compte que la stricte propagation
de I'onde sous un réseau 2D d’électrodes interdigitées. Or, en raison de la complexification des
fonctions a réaliser et des spécifications des cahiers des charges, il est important d’approcher
au plus prés le comportement du systéme réel. C’est pourquoi des modules additionnels ont été
développés. Parmi ces options de calcul, 'une des plus emblématiques est certainement la prise
en compte des modes transverses. En effet, les discontinuités de vitesses de propagation dans la
direction transverse peuvent, sous certaines conditions, conduire a ’apparition de modes non
souhaités sur la réponse en fréquence des dispositifs. Le modéle présenté dans ce manuscrit
permet d’établir a la fois 'existence des modes transverses mais également leur position sur le
spectre de fréquence directement dans le modéle des matrices mixtes. Ce point est particulié-
rement intéressant puisque l'existence de modes transverses peut maintenant étre établie pour
tout type de matériaux, y compris pour les structures stratifiées de type piézoélectrique sur
isolant (POI) pour lesquelles I'existence de modes transverses n’est pas déduite directement
de I'étude des courbes de lenteur. Des développements sont en cours pour implémenter un
modele plus général que celui présenté dans ce document, qui tient compte d’une éventuelle
dissymétrie des électrodes.

Par ailleurs, les déplacements du substrat lors du passage de 'onde provoque des frictions a
I’échelle submicronique dans le substrat. Cet effet de diffusion des ondes dépend de la fréquence
et est assimilé & un coefficient de viscoélasticité. De méme, les pertes liées & des porteurs
de charges mobiles résiduels dans le matériau piézoélectrique sont intégrées au modele. Des
comparaisons entre les modéles théoriques et des dispositifs réalisés ont montré la validité et
la pertinence de ces développements.

Ajoutons que la géométrie elle-méme des composants SAW doit pouvoir évoluer. Deux rai-
sons principales sont invoquées. La premiére est de s’affranchir de phénoménes parasites que
sont les modes transverses. La seconde est d’obtenir une gamme de réponses fréquentielles et
de performances plus variée. En ce sens ’apodisation, c’est-a-dire la variation de la longueur
des électrodes dans la direction transverse, a été intégrée aux modéles. Cette évolution de la
géométrie des structures a deux vocations : diminuer, voire éliminer, le cas échéant, les modes
transverses en empéchant la cohérence des ondes transversalement a la direction de propaga-
tion ; créer des filtres classiques, a large bande, dont la réponse fréquentielle correspond a la
transformée de Fourier du motif réalisé par les électrodes. Suite a la prise en compte d’une
dissymétrie possible des électrodes, il sera possible de calculer a la fois la réponse du dispositif
apodisé avec la prise en compte des modes transverses et d’observer immeédiatement le béné-
fice de 'apodisation. D’autres stratégies sont mises en place pour élargir la bande passante des
filtres tout en conservant la compacité des structures SAW. La réalisation de peignes en éven-
tails et de structures non périodiques, dont la largeur des électrodes varie dans le transducteur
permet d’atteindre ces objectifs.

Les nouveautés apportées aux modéles ont ouvert la voie a la conception de systémes SAW
originaux. Une étude portant sur les capteurs de température adaptés aux chaleurs extrémes
(> 700°C) a été réalisée. Il en est ressorti que les matériaux les plus prometteurs adaptés a
ces applications sont, a ’heure actuelle, la langasite, la langatate et le nitrure 'aluminium. Un
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travail supplémentaire a été mené en paralléle afin de démontrer la pertinence de la fresnoite,
dont la stabilité en température est prometteuse, pour la fabrication de filtres soumis a des
hautes températures. En dépit de I'inhomogénéité des échantillons, des résonateurs SAW ont
été fabriqués. La recherche d’un fournisseur de fresnoite plus homogeéne est le prochain jalon
de cette analyse.

Par ailleurs, bien que la stabilité de la réponse fréquentielle puisse étre imputée aux ma-
tériaux utilisés, il a été démontré que le schéma de I'excitation électrique a également une
influence considérable sur la constance de la réponse en fréquence. Deux types de réponses en
fréquence en découlent. Toutes deux sont dédiées a des applications trés différentes mais tirent
néanmoins parti du méme phénomeéne : I’annulation de la directivité dans le réseau.

Le transducteur est donc conc¢u pour travailler hors bande de Bragg. Cela a pour consé-
quences d’annuler la directivité dans le dispositif et de rendre multimode la cavité acoustique
formée par les miroirs. Selon les paramétres de conception utilisés, deux types de réponses
fréquentielles peuvent étre favorisées :

— une seule résonance est retenue dans l'intervalle d’intérét. L’annulation de la directivité
est garante de la stabilité du résonateur, méme en cas d’évolution des conditions environ-
nementales (pas de saut de fréquence ni de dédoublement de la résonance). Ces structures
sont préférentiellement utilisées comme sources de fréquence ou comme résonateurs ;

— le caractére multimode de la cavité est favorisé. L’annulation de la directivité assure la
continué de I’évolution en fréquence de chaque mode sous I'influence de la température.
L’étude a également mis en exergue que chaque mode dispose de ses propres coefficients
de variation avec la température, ce qui ouvre la porte a la réalisation de capteurs de
température n’utilisant qu’un seul et unique résonateur SAW.

Ce dernier point a ouvert la voie & la conception de nouveaux capteurs de température SAW.
La fabrication de démonstrateurs a validé 1’étude de faisabilité : des capteurs de température
n’utilisant qu’un seul résonateur ont été fabriqués. L’unicité du résonateur rend le composant
exempt des problémes de vieillissement différentiel et de dialogue entre les différents SAW-R
rencontrés sur les capteurs a ondes élastiques usuels. Nous nous posons maintenant la question
de la gamme de température que nous pouvons atteindre avec de telles structures. En effet, la
proximité entre des modes (~ 1 MHz) souléve la question de la capacité des appareils de mesure
a les distinguer si leur écart sur le spectre diminue avec 'augmentation de la température.

La méthode de détection des capteurs sans fil, tels qu’ils viennent d’étre décrits, est fondée
sur la sensibilité du matériau piézoélectrique aux paramétres extérieurs. Or, certaines cir-
constances (comme lorsque le milieu est humide) rendent impossible ce type de mesure. Une
alternative a la stratégie de détection a donc été mise en place. La zone sensible du capteur
est externalisée et un résonateur SAW est utilisé a la seule fin de transmettre I'information.
L’analyse a été appliquée au cas d'un capteur d’humidité. Elle peut cependant étre adaptée a
d’autres quantités. L’influence de 'hygrométrie sur chacun des éléments constitutifs du capteur
(différents éléments de modélisation de 1'antenne, éventuel composant sensible supplémentaire)
a montré que 'antenne dipole (liée au composant SAW) elle-méme est extrémement sensible
aux variations d’humidité. Il est donc possible d’utiliser 'antenne & la fois comme élément
d’interrogation a distance et également comme zone sensible du capteur. Suite & ces dévelop-
pements théoriques, de tels dispositifs ont été fabriqués. Les premiers essais ont mis en avant
I'existence de modes couplés environ 10 MHz au dessus de la fréquence de travail attendue. Ces
modes subissent une variation différentielle de leur fréquence de résonance avec la modification
des conditions aux limites appliquées a I'un des ports du SAW. Les mesures ont montré que
le passage d’une condition de circuit ouvert a court cicuit (ou charge de 50 ) provoque le
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tirage vers les basses fréquences du premier mode alors que le second est insensible a cette
variation. Ce point fournit donc une preuve de la possibilité de réaliser un capteur fondé sur
la variation des propriétés d’'un élément extérieur & la structure SAW avec l’environnement.
Nous souhaitons désormais augmenter la sensibilité de ce capteur puis le caractériser. Dans
la continuité des vérifications de corrélation calculs / essais, nous étudierons ensuite 'impact
d’une capacité variable sur la réponse du systéme. De plus, un redimensionnement du systéme
composé de ’antenne et du filtre est prévu pour, cette fois-ci, diminuer la sensibilité du capteur
et ainsi réaliser un systéme interrogeable a distance et conforme au cahier des charges.

Un dernier développement a été abordé dans cette thése. Il touche, cette fois-ci, principale-
ment aux applications de filtrage, bien qu’il puisse également étre adapté au cas des résonateurs.
Ces travaux ont porté sur la possibilité de faire varier la fréquence centrale des filtres & ondes
de surface par simple actionnement d’un interrupteur. L’agilité est obtenue en faisant varier
les conditions aux limites électriques des miroirs de dispositifs SAW. Deux types de tirage
fréquentiel ont été identifiés. Le premier correspond a un glissement continu de quelques %o
dans la bande de Bragg des miroirs court-circuités. Ce glissement pourra avantageusement étre
utilisé pour réaliser de la correction de bande pour lutter contre les dérives potentiellement
lices a la mise en boitier du filtre ou a la modification de I'environnement. Le second type
d’agilité a été envisagé suite au constat du caractére multimode des structures dont un grand
nombre d’électrodes sont en potentiel flottant. Une conception adéquate de résonateurs a ap-
puyé la possibilité d’obtenir des sauts de fréquence de quelques % de la fréquence de résonance
initiale. Ces résultats ont été vérifiés expérimentalement et adaptés a la conception de filtres
en échelle : selon la configuration des réflecteurs, un méme filtre peut répondre dans différentes
bandes fréquentielles.

Ces travaux ont fourni une preuve (par réalisation d’une étude théorique puis validation
expérimentale) de 'agilité de la bande passante des dispositifs SAW par modification des
conditions aux limites des réflecteurs. Ces résultats ont rendu possible la poursuite du projet
CRONOS wia PANR FORMOSA. Les objectifs alors définis portent sur la maximisation du
glissement de la bande passante et sur la fabrication de filtres capables de fonctionner sur plu-
sieurs bandes fréquentielles distinctes. De tels composants pourront étre embarqués dans des
systémes communicants qui seront alors en mesure d’interroger plusieurs bandes de fréquence
avec une seule structure SAW. Ce point, en plus de réduire le nombre d’éléments de filtrage
de composants complexes sans pertes de performances, est un point clé des applications de
communication RI stratégiques.

Les travaux menés pendant cette thése ont contribué¢ a I'amélioration des techniques de
conception des filtres et résonateurs a ondes élastiques de surface. Le développement et 1'im-
plémentation de nouvelles options de calcul, qui permettent de modéliser des phénoménes
physiques supplémentaires et de concevoir des structures aux géométries variées, accroit les
capacités de conception des systémes SAW. En offrant une meilleure prise en compte de la
physique mise en jeu dans ces structures, la modélisation des SAW est plus fiable qu’aupara-
vant et limite les risques de redimensionnement des dispositifs. Ce point constitue un gain de
temps et un gain financier appréciables pour les industriels.

Par ailleurs, de nouvelles structures de filtres et de capteurs ont été proposées. L’innovation
de ces derniers vise en particulier & diminuer leur encombrement et & augmenter la fiabilité des
mesures réalisées. Quant aux filtres, la possibilité de faire varier les bandes passantes répond
a un besoin stratégique des communications RF.

De nouveaux axes de recherches seront abordés afin d’approfondir les résultats présentés
dans ce manuscrit. La prédiction du comportement des systémes SAW peut étre encore amélio-
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rée : nous pouvons citer a titre d’exemple la prise en compte des pertes liées a la diffusion des
ondes entre deux interfaces, ou encore la caractérisation des substrats. De méme, la conception
optimisée des structures SAW doit étre mise en place puisqu’elle constitue un enjeu majeur
pour les industriels (gain de temps et choix de la géométrie la plus adaptée au cahier des
charges et la plus robuste aux aléas de la production).

Par ailleurs, la seconde partie de ce mémoire a démontré des possibilités nouvelles dans le
mode de fonctionnement des dispositifs SAW et de leurs performances. Les structures consis-
taient en prototypes, réalisés pour valider des concepts théoriques. En conséquence, une concep-
tion optimisée des structures est prévue en vue de la mise en production de ces composants
dédiés a la microélectronique.
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A Orientations cristallines

Deux normes sont couramment utilisées pour décrire I'orientation des cristaux :
— la norme IEEE de 1949 [136] ;
— la norme IEEE de 1978 [137].

Dans cette thése, les notations utilisées sont issues de la norme de 1949. Seule celle-ci est
donc détaillée dans la présente annexe.

A.1 Notation normalisée

Une coupe cristalline est définie par deux angles de rotation : ¢ et 6. Dans le cas des
dispositifs a ondes de surface, un troisiéme angle, ¥ doit étre ajouté pour définir pleinement le
matériau. Il traduit la direction de propagation de 'onde.

La notation normalisée associée a n’importe quel type de lame est la suivante :

(Y Xwlt) /0 (A1)

La lame est alors caractérisée par trois dimensions : sa longueur [, sa largeur w et son
épaisseur t.

Dans cette notation, la premiére lettre aprés la parenthése correspond a I’axe suivant lequel
est I'épaisseur de la plaque (avant toute rotation, c’est-a-dire, définie dans le repére global).
En d’autres termes, elle correspond a la normale a la plaque. La deuxiéme lettre correspond a
I’axe suivant lequel est orienté la longueur de la plaque.

Y Direction
‘ de propagation

\ ’_’.-F."

| e

X rr,r" ‘;\ W
Z - {)}g
(; J
r 1]

FIGURE A.1 — Définition des angles de coupes selon la normes IEEE 1949 (a) angles de coupe,
(b) définition de la direction de propagation |71]

Avec ces notations, les trois plaques non tournées généralement utilisées peuvent étre re-
présentées. La figure A.2a représente la coupe (YX), la figure A.2b définit la coupe (YZ) et la
figure A.2c est une illustration de la coupe (XY).

187



< ¢ Y
(a) coupe (YX) (b) coupe (YZ) (c) coupe (XY)

FIGURE A.2 — Dénomination normalisée des lames cristallines non tournées

A.2 Exemples de coupe

Les figures A.3 et A.4 proposent deux exemples de coupes utilisées dans ce mémoire. La
premiére est la coupe (ZX) qui correspond au travail effectué sur BTS/STS (chapitre 4). La
seconde correspond & la coupe (YXIt)48.5/27.6 utilisée notamment pour la langasite. Sur cette
figure, I’état initial (YX) de la plaque est représenté en gris. Puis la coupe a simple rotation
(YX1)48.5 est dessinée en rouge. Finalement la coupe finale a double rotations est en bleu.

7

X

FIGURE A.3 — plaque en coupe ZX (type BTS)
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FIGURE A.4 — [llustration de la coupe (YXIt)48.5/27.6. La plaque grise est la lame initiale
orientée (YX) puis la rouge est 1'état de cette plaque aprés la premiére rotation. La plaque
bleue correspond a la coupe finale.
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B Les éléments finis

Les éléments finis sont essentiels au calcul des structures. Ils sont alors tout aussi important
dans le calcul du comportement des dispositifs SAW que dans d’autres domaines d’activité.
Cette annexe rappelle, a la fois, la maniére dont sont utilisés les modéles éléments finis dans le
calcul des systémes a ondes élastiques de surface et explique la fagon dont sont implémentées
les pertes définies au chapitre 3.

B.1 Rappels sur la méthode des éléments finis

En pratique, le comportement des structures SAW est calculé en s’appuyant sur des logiciels
d’analyse par éléments finis (finite element analysis, FEA en anglais) [138, 139]. Ce paragraphe
est dédié a la description de la mise en place des pertes viscoélastiques et diélectriques (définies
chapitre 3 section 3.2.2) dans les logiciels dédiés. En effet, une partie imaginaire, qui dépend
de la pulsation w doit étre maintenant ajoutée aux propriétés des matériaux pour tenir compte
des pertes intrinséques. Cette section rappelle donc le principe de fonctionnement des logiciels
¢léments finis (EF) ainsi que la maniére dont ces nouvelles propriétés sont insérées dans les
programmes de calculs.

Dans le cadre de ’étude des structures SAW, les éléments finis visent a déterminer Iallure
des déformations de la structure au passage d’une onde. Cela consiste concrétement a résoudre
des systémes d’équations aux dérivées partielles associées a des conditions aux limites (CL).
Dans notre cas, les équations de la piézoélectricité, en lien avec la périodicité du systéme et la
nature du milieu en face supérieure, sont considérées.

Plus généralement, le systéme d’étude est un domaine appelé €2 dont la frontiére est I'. Ce
domaine € est divisé en sous-domaines Q¢ (de frontiére T'¢) dans les paragraphes qui suivent
(cf. figure B.1).

Q° /re

N

r

X4

FI1GURE B.1 — Description d’un domaine quelconque €2

La formulation la plus courante des éléments finis, dans laquelle les déplacements et le
potentiel électrique constituent les inconnues, repose sur les trois fondements suivants :

1. la mise sous forme intégrale d’un principe variationnel (typiquement, le principe des
travaux virtuels) ;

2. la décomposition de ces intégrales en sous domaines {2° qui constituent & proprement
parler les éléments finis;
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3. la discrétisation du probléme continu par interpolation nodale a l'intérieur de chaque
élément.

Dans le cadre de la piézoélectricité, I'utilisation du premier principe de la thermodynamique
et I'ajout d’un terme qui traduit le travail par unité de temps fourni par le champ électrique sur
le réseau cristallin entraine la réécriture des équations du probléme sous une forme intégrale,
dite “équation variationnelle” :

/TéupiidQ + / ToeT dQ — / ToubdQ — /T(Sudezo (B.1)
Q Q Q r

Dans I’équation précédente, 7 indique qu’il faut considérer la transposée du terme qui suit
ce symbole, du est 'inconnue variationnelle, p la densité, i la dérivée seconde du déplacement
u par rapport au temps. De la méme maniére, de correspond a la déformation virtuelle associée
a du de la fagon suivante :

581']‘ = %(5“2"]' + 5uj,i) (BQ)

du; j est la j®™¢ dérivée du ¢*™ terme de inconnue variationnelle du. De la méme maniére,
du;; traduit la dérivée par rapport a la ™ coordonnée du 7™ terme de du.

Finalement, T traduit les contraintes appliquées & la structure, b les forces de corps rigide
et ¢ Deffort appliqué sur la frontiére du domaine. Dans la plupart des cas, (B.1) ne peut pas
étre résolue directement. C’est pourquoi le domaine €2 est divisé en un nombre fini de sous-
domaines Q°. Ces éléments (ou sous-domaines) e sont séparés les uns des autres par des lignes
imaginaires établies par le concepteur. Des relations en certains points particuliers des éléments
(les noeuds) assurent la cohésion du domaine dans son ensemble. L’équation variationnelle peut

alors étre approchée par :

Z{ / TSupiidQ + / ToeT dQ — / ToubdQ — / T5u£dr}:o (B.3)

e

La résolution du probléme & éléments finis est maintenant possible en ayant recours a une
interpolation nodale & 'intérieur de chaque élément. C’est-a-dire que la valeur du déplacement
u(x,t) est approchée aux neeuds par :

u(z,t) ~u = N(x)a(t) (B.4)

dans le systéme de coordonnées globales ot N est la matrice dite des fonctions de formes
par élément. Elle correspond a l'interpolation des déplacements aux noeuds des sous-domaines.
a est la composante du déplacement nodal de I'élément. Elle dépend uniquement du temps.
Sous forme isoparamétrique, c¢’est-a-dire, dans les coordonnées de 1’élément de référence, les
déplacements nodaux sont approximés par :

u(§,t) ~u(€,t) = N(&)af(t) (B.5)

La figure B.2 clarifie la différence entre les deux types de coordonnées (locales et globales).
Sur la partie gauche de la figure, un élément de référence de type triangle a trois noeuds est
représenté. Un repére local (&1, &) lui est associé. A droite, ’élément est inséré dans un domaine
. Les coordonnées de ses neeuds sont donc repérées par rapport au repére global (x1,z3). Un
repére local (£1,&:) lui est cependant toujours associé. De plus, les coordonnées de I’élément
peuvent étre exprimées dans 'un ou 'autre des repéres.
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0

FIGURE B.2 — Elément fini de référence dans son systéme de coordonnées locales (£;,&)(a
gauche) et un élément de la structure €2 dans le systéme de coordonnées globales (z1,x2) (&
droite)

Ainsi, une approximation du déplacement virtuel est donné par :
du(§) = N(£)da (B.6)

Conformément aux relations entre les différents parameétres qui sont développées notam-
ment dans les ouvrages [138, 139], la forme faible du probléme devient :

e

TNtdF} =0 (B.7)

S[[ =" da TNoNadQ + [ TBTdQ — | TNbdQ —
eq Qe e e

On reconnait dans cette expression la forme classique des équations de mouvement :
Mi+ Ka=f (B.8)

avec

M:Z/ TNpN d§
K:Z/ TBCBdN (B.9)

f:;{/m TNbdQJr/Fe TNtdF}

o M est la matrice de masse, reliée a la fonction de forme N et a la densité p. K, la matrice
de raideur est composée de la matrice des déformations B et des modules élastiques sous leur
forme matricielle C'. Finalement les forces f appliquées au systéme sont reliées aux forces de
corps rigide b et aux contraintes surfaciques £.

Mis sous cette forme, le systéme est alors constitué d’autant d’équations différentielles que
de degrés de liberté. Le systéme peut donc étre résolu et une solution approchée du déplacement
u est définie. Nous n’irons pas plus loin dans la description de la résolution du probléme ni
des techniques de réduction de modéle puisque ces étapes sont déja trés bien documentées
[140, 141]. Cependant, nous nous intéressons plus en détail & la maniére dont les pertes sont
implémentées dans les algorithmes idoines.

B.2 Fondements algorithmiques des logiciels FEA

La mise en équations telle qu’expliquée au paragraphe précédent doit désormais étre pro-
grammée afin de donner lieu a une résolution numérique efficiente du probléme. C’est pourquoi
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Module d’acquisition des données

!

Module de résolution

!
Module d’affichage des solutions

FIGURE B.3 — Algorithme général des logiciels éléments finis

cette partie est consacrée a la description des grandes étapes requises pour la construction d’un
logiciel d’éléments finis.

L’algorithme général est représenté figure B.3

Trois phases sont essentielles a la réalisation d’un logiciel FEA :

1. Le module d’acquisition des données d’entrées. Cette premiére étape vise a définir le
probléme éléments finis. Elle est développée plus en détail dans la section qui suit ;

2. Le module de résolution qui regroupe des algorithmes dédiés au calcul de la réponse de
différents systémes éléments finis. Ce module est congu pour adresser un type particulier
de probléme (régime permanent, dynamique des fluides etc.) Par conséquent, ce module
doit étre programmé de sorte a autoriser son amélioration et sa mise a jour pour pouvoir
résoudre différents types de problémes au besoin ;

3. Le module d’affichage des résultats qui consiste en leur impression et éventuellement au
tracé des déformées.

La combinaison de toutes ces étapes doit déboucher sur une résolution rapide du probléme
EF.

Par ailleurs, dans le but de prendre en compte la viscoélasticité du matériau et ses pertes
diélectriques, notre attention doit s’attarder sur la premiére étape : 'acquisition des données
d’entrée.

B.3 Focalisation sur I’étape de prétraitement des données

L’acquisition des données est la premiére des étapes citées au paragraphe précédent. Ce
point peut lui-méme étre divisé en trois étapes :

— La définition du maillage. Les coordonnées de chaque noeud de chaque élément sont
définies, de méme que les conditions aux limites et de continuité, les contraintes, les
forces et les déplacements nodaux ;

— La spécification des propriétés du matériau, qui sont reliées a chaque élément ;
— L’écriture des matrices [M], [K] et [f];

Aprés ces trois étapes, le logiciel de calcul par éléments finis passe au module de résolution
et réalise une boucle sur les fréquences pour résoudre les équations dans 'intervalle de fréquence
voulu.

La figure B.4a schématise ces étapes. Il faut alors remarquer que, dans le calcul par éléments
finis standard, les propriétés des matériaux sont attachées au maillage et définies une fois pour
toutes. Elles ne changent pas au cours du calcul.

La figure B.4b correspond a l’algorithme de calcul quand des pertes dépendantes de la
fréquence courante sont ajoutées au modéle. Cette figure présente donc des différences par
rapport au diagramme précédent. En effet, le lien entre les propriétés des matériaux et les
éléments du maillage est effectué a l'intérieur de la boucle en fréquence. En conséquence, les
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matrices [K], [M] et [f] sont recalculées a chaque point de fréquence. Ce changement dans les
logiciels éléments finis est imposé par la partie imaginaire wn et (¢” — 2). L’existence de ces
termes induit une modification des coefficients des matrices [K]|, [M] et [f] & chaque point de
fréquence.

Malgré I’ajout de ce point, la résolution finale du probléme “éléments finis” reste inchangé.

Maillage ’ Proriétés des matériaux ‘

|

(K], [M], [f]

Résolution | | boucle en fréquence

Y

Solution

(a) cas général

Maillage Propriétés des matériaux

|

(K], [M], [f]

!
Résolution

Solution

boucle en fréquence

(b) avec ajout des pertes viscoélastiques et diélectriques

FIGURE B.4 — Schéma de I'algorithme des éléments finis
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C Calcul des modes transverses par 1’'uti-
lisation des matrices de transfert

Le dispositif considéré est une structure symétrique, d’axe de symétrie Z, comprenant 2N +1
couches homogénes. Pour rappel, cela correspond au dispositif symétrique décrit en chapitre
3.2.1.1 et rappelé dans cette annexe en figure C.1

région N
YN—1----mmmmmmm e e - e e mmm oo
région N-1
YN - mmmmm e e
Y2 m-mmmmmmmmmieeeeee - R e e
région 2
v Yl == =mmmmmmmeemeeeoemmoccceecenooooooo--
région 1
Z 0 axe -de symétrie

Ficure C.1 — Organisation générale d’un dispositif a ondes de surface vu sous 'angle du
modéle tenant compte des effets transverses

La composante k, du vecteur d’ondes correspondant & une onde se propageant suivant 1’axe
longitudinal Z est le méme pour toutes les régions de la structure. En utilisant ’approximation
parabolique standard pour prendre en compte ’anisotropie du substrat, la composante k, ; du
vecteur d’onde dans la direction transverse ¢ pour la couche 7 est reliée a k, via la relation

suivante :
2 12 2
ki = kx—l—ky’i(l#—%) (C.1)

avec k; le vecteur d’onde dans la région 7 pour une onde se propageant dans la direction ¥ et
v; traduit I’anisotropie du substrat.
Ainsi, dans une couche ¢ du guide d’onde, 'amplitude de 'onde & une ordonnée y s’écrit :

9(y) = Aicos(kyy) + Bisin(k,y) (C.2)
Sa dérivée selon y, nommeée f est donc :
fly) = —Aikyisin(kyy) + Bikyicos(ky:y) (C.3)
g et sa dérivée f peuvent étre écrites en deux points particuliers de la couche 7 : en y; et
en y;_1.

En y = y;, ces fonctions s’écrivent :

9(yi) = Ajcos(kyy;) + Bisin(kyiy;)

. (C.4)
fyi) = —Aikyisin(kyy:) + Bikyicos(ky iy:)
En y = y;_1, ces mémes fonctions s’écrivent :
i—1) = A;jcos(ky, iyi—1) + Bisin(k, ;y;—
9(Yi-1) (kyiyi-1) (ky.ii-1) (C5)

f(yi—l) = _Aiky,iSin(ky,iyi—l) + Biky,icos(ky,iyi—l)
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[’amplitude de I'onde en y, g(y;) peut étre exprimée en fonction de 'amplitude de 'onde
en Yi—1, g(yi—1) et de sa dérivée fy;—1). En effet, comme 'ouverture w; de la couche s’exprime
en fonction des coordonnées y; et y;_1 :

Yi = wi t+Yi1 (C.6)

alors :

9(yi) = Aicos(kyy;) + Bisin(kyy;) = Aicos(kyw; + kyyi—1) + Bisin(kywy + Ky iyi—1)
= A; [cos(kyiw;)cos(kyyi—1) — sin(ky w;)sin(ky yi—1]
+ B; [cos(ky w;)sin(kyyi—1) + sin(ky jw;)cos(kyiyi-1)]
= cos(kyw;) [Aicos(kyyi—1) + Bisin(kyyi—1)]
sin(ky w;)

I [—Aikwsz’n(ky,iyi,l) + Bi/{yinOS(kyﬂ'yi,l)]
Yt
(C.7)

Finalement, on reconnait les expressions de g(y;_1) et de f(y;_1) dans la derniére ligne du
développement précédent et :

sin(ky w;)

ky, f(yi-1) (0-8)

9(yi) = cos(kyiwi)g(yi-1) +

De la méme maniére :
f(yi) = —Aiky isin(kyw; + kyyi—1) + Bikyicos(kyw; + Ky yi—1)
= — Ak, [cos(kyw;)sin(kyyi—1) + sin(ky w;)cos(kyiyi—1)]
+ Biky,; [cos(ky jw;)cos(ky iyi—1) — sin(kyw;)sin(kyiyi-1)] (C.9)
= cos(kyw;) [—Aikyisin(kyiyi—1) + Bikyicos(ky yi—1)]
— kyisin(ky ;) [Aicos(kyiyi—1) + Bisin(ky yi—1)]

Ici encore, nous reconnaissons les termes g(y;—1) et f(yi—1). Alors :

f(yi) = —kyisin(kyiw;)g(yi—1) + cos(kyw;) f(yi-1) (C.10)

Finalement, comme il y a continuité de g et de sa dérivée f d’une couche a I'autre du guide
d’ondes, la matrice de transfert [M;] de la région i s’écrit :

cos(ky jw;) sintky.iwi)

[M;] = Fui (C.11)
—ky isin(kyw;)  cos(kyw;)

[M;] relie donc g(y;) et f(vi) & g(yi—1) et f(yi—1) de la maniére suivante :

9lw) | _ 0] 9(yi-1) (C12)

f(yi) f(yiz1)
En appliquant cette formule d’une zone a 'autre du guide d’onde, il est possible d’exprimer

I'amplitude du potentiel et de sa dérivée a lextrémité du guide (y = yy) en fonction de ces
paramétres au centre du guide :

9w | _ (My][ My 1) [Mo][My][M] 47 (0) (C.13)

fyn) f(0)
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D Réponses fréquentielles de résonateurs
SAW fabriqués sur STS

Le fonctionnement des dispositifs fabriqués sur STS est analysé entre 80 et 170 MHz par
une mesure sous pointes. Les réponses sont répertoriées sur les figures D.1 et D.2. L’observation
des réponses fréquentielles conduit a un certain nombre de réflexions :

— Les 12 catégories de résonateurs ont tous au moins deux représentants en état de fonc-
tionnement répartis sur les deux plaques de STS;;

— Certains dispositifs (sur la plaque 1 : D13(a), D21, D23a et D32a; sur la plaque 2 : D01(a),
D02, D12(a), D22, D23a,D31, D32a, D33a) n’occasionnent pas de réponse fréquentielle
exploitable. Tls présentent en effet un sq; trés faible, de Pordre de -10 / -15 dB environ sur
tout la bande fréquentielle observée. C’est-a-dire que ’énergie est en grande partie trans-
mise par les peignes. Il n’y a pas, ou peu, de réflexion de la part de la structure. Ce type
de réponse est illustrée par la figure D.1 ot deux exemples sont reportés. Deux facteurs
sont mis en cause : le premier porte sur le procédé de fabrication lui-méme. En effet une
mauvaise mise en contact du masque sur échantillon de STS numéro 2 (plaque la plus
lisse) a eu lieu, ce qui a conduit & un mauvais développement des structures. Le deuxiéme
facteur est plus hypothétique : la rugosité rémanente du STS (méme aprés polissage) et
son inhomogénéité pourraient conduire a des court-circuits dans les dispositifs ;

— Les réponses des autres dispositifs se trouvent sur les figures D.2a & D.2l. L’amplitude
du notch est trés faible (de -0.5 a -1.8 dB), ce qui n’est pas surprenant au vu des am-
plitudes des réponses théoriques simulées sans pertes (quelques dB en valeur absolue).
Les dispositifs sans pondération sur les IDT ne présentent pas de modes transverses et la
perte d’amplitude liée a I'apodisation est également constatée, ce qui est conforme aux
attentes de la théorie.

Des variations de fréquence de l'ordre de quelques centaines de kHz apparaissent pour
certains dispositifs mesurés selon la plaque considérée. C’est le cas du résonateur D21
par exemple. Dans d’autres cas, (comme pour le résonateur D22), les notch des quatre
structures apparaissent a une méme fréquence. Cette différence de fréquence apparait
également dans certains cas (D12 et D11) sur une méme plaque entre une structure
apodisée et non apodisée. Dans le cadre de ces variations de fréquence, 'inhomogénéité
et la rugosité du matériaux sont une fois encore incriminées.

Par ailleurs, le modéle théorique prévoyait une résonance a environ 85 MHz pour les
dispositifs ayant une longueur d’onde de 30um et de 128 MHz pour ceux disposant d’une
A = 20um. Or les mesures mettent en avant des résonances a respectivement 98 et 140
MHz pour ces deux classes de dispositifs. La vitesse des ondes de surface dans le STS est
donc plus élevée que dans du BTS.
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E Périodicité de 'agilité des filtres SAW
selon le nombre de réflecteurs en po-

tentiel flottant

La section 6.1 du chapitre sur I'agilité en fréquence des filtres SAW a mis en avant un effet
de tirage cyclique sur une bande fréquentielle restreinte. Cette annexe s’attache a comprendre
le fonctionnement de cette boucle.

Une premiére approche pour étudier cet effet récursif a trait au déphasage de 'onde au sein
de la cavité. Le constat des limitations de cette méthode nous encourage ensuite a étudier le
tirage en fréquence sous un autre angle : celui de la phase du coefficient de réflexion des miroirs
en entrée de cavité.

E.1 Etude du déphasage de ’onde dans la cavité

L’objectif est d’étudier la phase du résonateur et de déterminer la condition pour laquelle
la fréquence de résonance pour un dispositif comprenant n., électrodes en circuit ouvert (co)
de chaque coté des transducteurs est égale a la fréquence de résonance du systéme initial,
c’est-a-dire dont tous les réflecteurs composant les miroirs sont en court-circuit.

E.1.1 Définition des équations du probléme

La figure E.1 schématise le systéme d’étude. Initialement (figure E.1a), tous les réflecteurs
sont en court-circuit. L’onde se propage dans la cavité (comprise entre les lignes verticales
rouges) de longueur L = lygp1 + Ne1D + lgap2 + Neap + lgaps & la vitesse :

Vo = (lgap]_ + lgap2 =+ lgapS)UliIIire + p(nel + ne2)vmetal (El)

A la fréquence de résonance f, le déphasage ¢y de I'onde dans la cavité vaut :

Yo = QWZ_(())L =2km,k eN (E.2)

Puis, les conditions aux limites électriques des miroirs sont progressivement modifiées.
Finalement (figure E.1b), lorsque n,, électrodes sont en potentiel flottant dans les miroirs,

la fréquence de résonance f., du dispositif est égale a la fréquence de résonance initiale f;. Ceci
implique que la phase ¢., du systéme est égale a :

Peo = 2md2 (L + AL) = 27 2(L + AL) = 2mm ,m € N (E.3)
avec Loo + AL
Vo )
= T et AL=2 E.4
(%1 I T AL et Pcollco < )

Dans les équations (E.3) et (E.4), AL est 'allongement de la cavité suite & I'ajout d’électrodes
en circuit ouvert de période p., le dispositif. v., correspond & la vitesse de propagation des
ondes sous un réseau d’électrodes flottantes.
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(b) Schéma de principe d'un résonateur SAW de type LCRF dont n,, réflecteurs sont en circuit ouvert

FIGURE E.1 — Illustration de la modification des conditions aux limites électriques des miroirs

E.1.2 Développement des équations

En utilisant I’équation (E.4) pour développer les termes de (E.3), nous obtenons 'équation
bicarrée suivante :
o0 = 2030 (L + AL) = 2mr & [AL? + (2L — )AL+ L(L— 22) —om eN|  (E.5)

U1 fo

Sa résolution renseigne sur I'augmentation de la longueur de cavité utile a 'obtention de
la condition f,., = fy. Or, comme AL = 2p.,n.,, nous en déduisons le nombre d’électrodes en
circuit ouvert nécessaire de chaque coté des transducteurs.

E.1.3 Limites de la méthode

Au premier abord, la résolution de I’équation (E.5) semble assez triviale. Cependant, cette
équation posséde deux inconnues :

— AL, et au travers de cette grandeur n.,, le nombre d’électrodes en circuit ouvert a prendre
en compte dans les miroirs pour obtenir la condition f., = fo;

— m I’harmonique considérée lorsque n., électrodes par miroir sont en potentiel flottant.

Il est donc nécessaire de définir une seconde équation permettant d’exprimer m en fonction
de AL. La recherche de cette seconde condition s’est révélée infructueuse. Par conséquent,
frec|n|sys a décidé d’explorer une nouvelle voie pour prédire le cycle du tirage en fréquence.

E.2 Etude de la phase du coefficient de réflexion des mi-
roirs

Dans cette partie, ’étude du cycle de tirage en fréquence par 'exploitation des propriétés
de réflexion des miroirs de Bragg est abordée.

E.2.1 Idée générale

La résonance du systéme apparait car, & une fréquence donnée, les miroirs renvoient un
maximum d’énergie dans la cavité (role de confinement de 'onde). Ceci implique que 'ad-
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mittance des transducteurs Y et le coefficient de réflexion r des miroirs résonnent a la méme
fréquence. A cette fréquence particuliére se produisent deux rotations de phase :

— celle de Y, associée aux transducteurs;
— celle de r, associée aux miroirs.

En conséquence, si un systéme donné résonne a fy, alors, a cette fréquence, la phase du
coefficient de réflexion des miroirs est égale a 90°.

Or, comme la modification des conditions aux limites des miroirs induit une variation de
leur coefficient de réflexion, chercher a obtenir un systéme résonant a fy lorsque n., électrodes
sont en circuit ouvert revient & déterminer la valeur de n., pour que la phase du coefficient de
réflexion des miroirs , de ce nouveau systéme vaille également 90° & f.

Dans un premier temps, nous vérifions numériquement cette hypothése avec le dispositif
sur Niobate de Lithium présenté dans la section 6.2.1. Ensuite, ce résultat est validé analyti-
quement.

E.2.2 Vérification numérique de la solution sur le cas LiNbOj;

Le résonateur a double port sur Niobate de Lithium de la section 6.2.1 est donc une fois
de plus pris en exemple. Le nombre d’électrodes en circuit ouvert dans les miroirs varie de 0 &
101.

Les figures E.2a et E.2b illustrent 'admittance du systéme pour cing configurations diffé-
rentes. Les figures E.2c et F.2d représentent la phase des coefficients de réflexion des miroirs
de ces mémes dispositifs.

Considérations sur le comportement en fréquence du résonateur SAW (fig. E.2a
et E.2c) :

L’étude de 'admittance du systéme plutot que de sa fonction de transfert illustre de maniére
certainement plus probante le phénoméne de transfert de 1’énergie de la sortie vers I'entrée de
bande des miroirs. En effet, la premiére figure fait trés nettement acte d’une augmentation
de la fréquence de résonance lorsque dix électrodes en potentiel flottant sont incluses dans les
miroirs. Ce tirage continue jusqu’a ce que 50 électrodes soient déconnectées de la masse. Si le
nombre d’électrodes en co augmente encore, un mode localisé avant la fréquence de résonance
initiale apparait et le cycle d’agilité fréquentielle est amorcé comme expliqué au chapitre 6.

Par soucis de clarté des graphiques, et puisque le tirage a déja été développé dans le corps
de ce document, les courbes intermédiaires (de 50 a 98 électrodes flottantes) n’ont pas été
représentées.

Etude du comportement du systéme autour de f; :

Intéressons-nous maintenant aux courbes des figures E.2b et E.2d.

La lecture de ces courbes conduit a un premier constat relatif & la nature de la résonance
du systéme initial. En effet, le dispositif ne résonne pas & une harmonique de sa fréquence
fondamentale : il ne s’agit pas d’un “vrai” mode. Ce phénoméne peut étre remarqué a la fois
graphiquement et numériquement.

Graphiquement, la phase du coefficient de réflexion des miroirs a la résonance est 1égérement
différente de 90° : . = 83, 13°.

Numériquement, le calcul du déphasage du systéme a ’aide de ’équation E.2 précise cette
assertion.

fo fo 184,651
=21 = 2k k=2"L="—""""2 = 157,67 ¢ N E.6
©o 7TU0 TE " 30121 x 3366 ,67 ¢ (E.6)
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FIGURE E.2 — Mise en regard des admittances du systéme sur Niobate de Lithium avec la
phase du coefficient de réflexion des miroirs

Ceci a notamment deux conséquences :

— tout d’abord, la condition de phase doit étre recherchée telle que 'argument de r vaille
83,13° a fy lorsque n,, électrodes sont en co (et non 90° tel qu’évoqué au paragraphe
E.2.1);

— rien n’impose qu’a la résonance d’un systéme contenant des électrodes en circuit ouvert
la phase de r soit un multiple de ©,;,;. De cette facon, la résonance du coefficient de
réflexion des miroirs de ces dispositifs peut présenter une phase différente de 83,13°.

Validation numérique de la méthode :
Les points évoqués précédemment renseignent sur les conditions a réunir pour déterminer le
nombre d’électrodes en co nécessaire a I'obtention d'un cycle complet de tirage de fréquence :

— Travail sur le coefficient de réflexion des miroirs de Bragg;
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— Recherche du nombre d’électrodes en co dans les réflecteurs pour que ¢, = 83.13° a fj.

La figure E.2d illustre le fait que la période du cycle de tirage est environ égale & 98. En
effet, autour de fy lorsque 98 électrodes sont en co, la phase du coefficient de réflexion est
proche de 83.13°. Cette valeur est confirmée par la figure E.2b : les résonances des systémes
avec et sans électrodes flottantes apparaissent a des fréquences similaires.

Ce nombre n,, est une approximation puisqu’en réalité la condition nécessaire a I’obtention
de la période du cycle de tirage en fréquence tient plus a l'allongement de la cavité (AL € R)
qu’au nombre d’électrodes flottantes dans les miroirs (n., € N).

La méthode vient donc d’étre testée sur un cas particulier pour lequel nous connaissions
déja la période du tirage. Nous nous attachons désormais a prédire ce résultat en utilisant une
méthode analytique.

E.2.3 Mise en équations du probléme analytique

Dans cette section, le lien entre la matrice mixte décrivant le comportenant d’un systéme
a N miroirs en court-circuit (cc) et la matrice mixte propre au systéme comprenant N + i
réflecteurs (N le nombre de miroirs en cc et i le nombre d’électrodes en co) est recherché.

Le formalisme des matrices mixtes est rappelé avant de rechercher une relation entre les
systémes avec et sans électrodes en circuit ouvert.

E.2.3.1 Rappel du formalisme des matrices mixtes

La méthode des matrices mixtes est décrite dans le paragraphe 3.1.1. C’est pourquoi la
matrice traduisant le chainage entre deux cellules élémentaires est directement rappelée. Le
formalisme utilisé est le méme que celui proposé dans cette section 3.1.1.

Sig g t Qg Ei
Soa ¢ = | ¢ re Qg Faq (E.7)
I —a, —ag [Y] ¢

Chaque terme de la matrice de I’équation E.7 s’écrit en fonction des coefficients des matrices
mixtes de chaque cellule élémentaire. Dans la mesure ot nous cherchons une condition sur
I’argument du coefficient de réflexion des miroirs, seuls les termes de réflexion sont développés :

2 2

Ty = Tog + ;g =T1q+ (E.8)

1-— T2gT1d 1-— T2¢71d

E.2.3.2 Recherche d’une relation de récurrence

Le dispositif d’étude est réduit aux seuls miroirs de gauche d’un filtre a ondes de surface
(figure E.3). Ce systéme est décomposé en deux sous-systémes : d’une part, les N réflecteurs
en court-circuit (N est invariant) et d’autre part, les i électrodes en potentiel flottant (i est
la variable d’étude). Les transducteurs se situent & droite du dispositif. Par conséquent, nous
cherchons une condition sur la phase du coefficient de réflexion a droite du miroir.

Les matrices mixtes des électrodes en court-circuit sont cascadées afin d’obtenir le coefficient

de réflexion r..4 de ce sous-systéme. Dés a présent, 'argument du coefficient de réflexion quand
tous les réflecteurs sont en court-circuit ¢, , est défini.
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--- vers les transducteurs
Miroirs en circuit-ouvert
i cellules

Miroirs en court-circuit
N cellules

FiGURE E.3 — Représentation de 'ensemble des cellules utilisées pour la cascade des matrices
mixtes

i électrodes en circuit ouvert sont ensuite juxtaposées au systéme initial. Un nouveau coef-
ficient de réflexion r[(;) est alors défini.

L’objectif étant de définir la valeur de ¢ = n,, telle que goryq = ¢y, nous cherchons a
obtenir une relation de récurrence sur le coefficient de réflexion & droite lors de 'ajout de
cellules en circuit ouvert. '

Pour ce faire, le calcul de 7}(;) est effectué pour quelques cellules en co mises bout a bout

des cellules en cc. Nous en déduisons les relations suivantes :

p

TEZO) = Teed
(1) . Tce ,tzo
7"d — Tcog + m (Eg)
P = e L’?o i € N
1—7cog Z AlR)
{ k=1
avec 1
AW — Feog(1 = Teog Z APy e N (E.10)
k=1

A Theure actuelle, nous n’avons pas encore établi de formule de récurrence ne dépendant
que de 7 et des coefficients de réflexion re.q et o4

E.3 Conclusion

Le tirage en fréquence sous l'influence de la modification des conditions aux limites élec-
triques des miroirs dans un filtre SAW a été abordé sous deux angles différents :

1. le déphasage de 'onde dans la cavité;
2. la phase du coefficient de réflexion des miroirs.

La premiére approche devait permettre d’obtenir 'allongement de la cavité nécessaire a la
réalisation d’un cycle de tirage. Cette méthode semblait prometteuse. Néanmoins, elle souléve
une question importante : comment prédire le mode sur lequel travaille le systéme ? En raison
de cette interrogation, la mise en équation actuelle du probléme conduit a une équation a deux
inconnues.

Une seconde formule, nécessaire a la résolution du systéme, n’a pas encore été déterminée.
C’est pourquoi une autre piste a été abordée.

Le second modéle s’attache a déterminer le nombre d’électrodes en circuit ouvert pour
lequel les coefficients de réflexion des miroirs avec et sans électrodes en co ont des phases
égales.

La validation numérique de cette méthode a d’ores et déja été effectuée sur un cas test.
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Cependant, dans le but de comprendre la physique mise en jeu par le phénoméne de tirage
en fréquence, une relation de récurrence entre le coefficient de réflexion a droite d’un miroir
contenant a la fois des réflecteurs en cc et en co au coefficient de réflexion des miroirs a la masse
ainsi qu’au nombre d’électrodes flottantes dans le systéme a été recherchée. De plus amples
investigations doivent étre conduites afin de simplifier les relations établies.
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F Tirage en fréquence d’un filtre sur
P7Z29

En complément du travail réalisé sur Niobate de Lithium, I’étude du comportement d’un
LCRF sur PZ29 lors de la variation des conditions aux limites appliquées a ses réflecteurs est
réalisée.

Le dispositif réalisé sur PZ29, schématisé figure F.1, dispose du spectre fréquentiel de la
figure F.2a. Les conditions électriques des miroirs évoluent comme expliqué au chapitre 6.
La réponse fréquentielle de la structure pour quelques points remarquables est donnée figure
F.2b. Comme dans le cas du LCRF sur Niobate de Lithium, nous remarquons un décalage
vers les hautes fréquences de 'entrée de la bande passante du filtre. Cependant, ce décalage
est minime : seulement 20 kHz. Par ailleurs, la bande de transition haute subit également une
augmentation de fréquence. Le tirage est cette fois-ci plus important (960 kHz) mais s’effectue
au détriment de la qualité de la bande passante.

Sur ces deux courbes, la présence de 'onde de volume a 94.7 MHz peut étre remarquée.

g=9um
350 2x 20 25 2% 20 350
p=9.9um p=10pum p=9.9um p=10um p=9.9um
a/p=0.7 a/p=0.55 a/p=0.7 a/p=0.55 a/p=0.7
h=200 nm h=200 nm h=200 nm h=200 nm h=200 nm

FIGURE F.1 — Schéma du filtre congu sur PZ29 dans le cadre de I’étude de I’agilité en fréquence
et ses dimensions

La figure F.3 offre un début de piste pour expliquer les différences rencontrées avec le cas
du systéme sur Niobate de Lithium. En effet, le coefficient des miroirs, dans le cas du PZ29 et
avec les dimensions proposées pour le dispositif, ne se décale pas uniquement vers les hautes
fréquences mais s’ouvre de quelques centaines de kHz vers les basses fréquences et de plusieurs
MHz vers les hautes fréquences.

Face aux différences observées entre le tirage fréquentiel obtenu sur PZ29 et sur Niobate
de Lithium, plusieurs pistes sont approfondies dans le but de saisir I'origine des dissemblances
entre les résultats ainsi que la source des mécanismes énoncés (cyclicité dans la bande des
miroirs en court circuit et caractére multimode du résonateur sous l'influence du raccord ou
non des réflecteurs a la masse). Ces travaux figurent dans 'annexe E.

208



0 0 i i
A\ A
5 W\ 50
10 1A |
N\ /] (5%
-10 toutco
/ \Vyad " .
3 A 3
\ /\/ ®
20 v/\V/\V
-40
25
-30 -50
92 925 93 935 94 94.5 95 95.5 96 92 92.5 93 93.5 94 94.5 95 95.5 9
Frequency (MHz) Frequency (MHz)

(a) (b)

FIGURE F.2 — Réponse fréquentielle d’un filtre sur PZ29 - (a) cas initial, (b) évolution de la
réponse avec les CL des miroirs

—

N T

|
a
-10 I I,\VAVA\IfV‘VV\/\/PJ‘

g 30 l / l
A ut ¢ | —
5co
.50 L
15 co
60 L toutco‘
92 93 94 95 96 97 98

Frequency (MHz)
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Résumé: Les capteurs et filtres de
fréquence a ondes élastiques de surface
(SAW), sans batterie, compatibles avec une
interrogation a distance et avec les
environnements séveres, prennent une place
fondamentale dans le monde actuel. Des
modeles pour prendre en compte des
géométries complexes ainsi que la présence
de  phénoménes  perturbateurs  sont
développés et implémentés dans les
logiciels d'analyse.

L'étude de matériaux adaptés a une
utilisation au-dela de 500°C, en particulier
la fresnoite, est menée.

Deux sortes de capteurs sont aussi élaborés.
Le premier, dédié a la mesure de
température, modifie le schéma d'excitation
électrique des transducteurs usuels : un
suivi continu sur une large gamme de
températures est alors réalisé avec le méme
résonateur. Le second mesure I'hygrométrie
des sols en utilisant le composant SAW
comme transpondeur et déporte la zone
sensible.
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SAW, via la modification active des
conditions aux limites, est validée.
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compatible with wireless sensing and harsh
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our world. Models to take into account
complex geometries and disturbing
phenomena are developed and
implemented in dedicated software.

The study of materials suitable for a use
beyond 500°C, particularly the fresnoite
type, is carried out.

Then, two kinds of sensors are designed.

The first one is dedicated to temperature
measurements and changes the electrical
pattern of usual transducers: a continuous
measurement on a wide temperature range
is thus possible with a single resonator. The
second one measures the humidity of
ground using a SAW component as a
transponder and outsources the sensitive
area.

Finally, the feasibility of SAW whose
central frequency varies with the activation
of MEMS switches is validated.
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