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Contexte et objectifs.

Sommaire
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Ces travaux ont été effectués au sein de l’équipe "Above IC and Derivatives" de
STMicroelectronics Crolles, sur les sites du LETI à Grenoble et de l’XLIM à Li-
moges. Nous allons présenter brièvement ces différents acteurs ainsi que les objectifs
généraux que nous nous sommes fixés.

0.1 Présentation de STMicroelectronics
Le groupe ST a été créé en juin 1987 à la suite du regroupement de Thom-

son Semiconducteurs (France) et de SGS Microelettronica (Italie). En mai 1998,
SGS-THOMSON Microelectronics a pris le nom de STMicroelectronics. Depuis sa
création, la société a considérablement étendu et enrichi sa gamme de produits et de
technologies, et renforcé ses moyens de distribution et de fabrication en Europe, en
Amérique du Nord et dans la région Asie-Pacifique. Ce processus d’expansion perma-
nent se poursuit avec l’amélioration des sites existants et la construction de nouvelles
usines de fabrication 8 pouces submicroniques dans le monde. ST possède aujour-
d’hui six usines 8 pouces en activité : Rousset (France), Agrate Brianza (Italie),
Crolles (France), Phoenix (Arizona), Catane (Italie), Tours (France) et Singapour.
Une nouvelle usine 12 pouces est en cours de construction à Catane et la société est
en train d’obtenir ses premières plaquettes de l’unité de production pilote 12 pouces
à Crolles, en partenariat avec NXP et Freescale Semiconductor. Cette opération ac-
cueille également le programme de développement commun aux trois sociétés, de la
technologie CMOS allant jusqu’à 32nm, en collaboration avec TSMC pour l’aligne-
ment technologique. STMicroelectronics est un fabricant mondial indépendant de
semiconducteurs et un leader pour le développement et la réalisation de solutions
sur silicium destinées à un grand nombre d’applications. Son expertise du silicium et
des systèmes, sa puissance industrielle, son portefeuille de propriétés intellectuelles
et ses alliances stratégiques placent ST à l’avant-garde des technologies de systèmes
sur puce, et ses produits contribuent pleinement à la convergence des applications
et des marchés.
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x CONTEXTE ET OBJECTIFS.

Dans cet environnement industriel, deux principaux centres de recherche et dé-
veloppement, basés à Agrate et à Crolles, élaborent les futurs produits de ST, avec
pour objectifs de proposer des innovations et des performances accrues aux clients.
Le module de recherche et développement avancé "Above IC and Derivatives" basé
à Crolles compte une trentaine de techniciens, ingénieurs et doctorants, et couvre
une gamme extrêmement large de composants visant principalement des applica-
tions nomades : switches pour les radiofréquences, composants passifs, résonateurs
acoustiques, capteurs, micro-batteries, accéléromètres, matériaux avancés, etc. L’ob-
jectif à terme étant de réaliser des systèmes sur puce autonomes offrant un nombre
croissant de fonctionnalités.

0.2 Présentation du LETI
Le LETI est le Laboratoire d’Électronique et de Technologie de l’Information

basé sur le site du Commissariat à l’Énergie Atomique (CEA) de Grenoble. Il est
rattaché à la Direction de la Recherche Technologique (DRT) qui regroupe toutes
les recherches civiles en sciences appliquée. C’est un des laboratoires leader dans le
domaine de la conception et de la fabrication de circuits électroniques et de systèmes
intégrés. Le LETI entretien des rapports étroits avec STMicroelectronics depuis de
nombreuses années dans le cadre d’un laboratoire commun. Il est divisé en six dé-
partements, dont trois ont contribué à nos travaux :

- le Département Conception et Intégration Système (DCIS), dont les compé-
tences en termes de simulation et de caractérisation radiofréquence ont été un
utile soutien,

- le Département Plateforme Technologique Silicium (DPTS), qui assure la réa-
lisation technologique des étapes standards de fabrication.

- le Département Intégration Hétérogène sur Silicium (DIHS). Ce département
regroupe toutes les activités liées au packaging, aux techniques de reports de
substrats et aux microsystèmes. Nos travaux ont été principalement réalisés
dans des laboratoires du DIHS.

Le LETI possède une forte expérience des composants magnétiques intégrés sur
silicium, avec notamment une riche histoire dans le domaine de l’enregistrement
magnétique, qui a donné naissance à deux startups : SILMAG [1, 2, 3, 4] et ALDI-
TECH [5, 6, 7, 8]. Les activités liées aux capteurs, aux actionneurs, aux mémoires
magnétiques et à la spintronique sont également présentes.

0.3 Présentation de l’XLIM
XLIM est une Unité Mixte de Recherche (UMR CNRS 6172) de l’Université

de Limoges et du CNRS, résultat de la fusion de quatre laboratoires que sont le
LACO, le LMSI, l’UMOP et l’IRCOM. Le laboratoire XLIM fédère un ensemble
de 350 enseignants-chercheurs, chercheurs CNRS et doctorants dans les domaines
de l’informatique, des mathématiques, de l’optique, de l’électromagnétisme et de
l’électronique. Ces travaux ont été réalisés en collaboration avec le département MI-
NACOM (Micro et Nano Composants pour les Télécoms), qui regroupe les activités
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de recherche d’une dizaine de chercheurs et enseignants chercheurs entourés d’une
dizaine de doctorants sur le thème des nouvelles technologies pour les télécommu-
nications. En outre le département MINACOM travaille également sur des projets
visant au développement de composants optoélectroniques sur substrats organiques
et également d’outils de conception avancés. L’XLIM servit de soutient pour les
problématiques liées à la conception de dispositifs micro-ondes, notamment grâce à
l’utilisation du logiciel EMXD développé en interne [9].

0.4 Objectifs généraux
L’objectif de ces travaux est de valoriser l’expérience du LETI en matière de

conception et de fabrication de têtes inductives d’enregistrement magnétique, qui
permettent d’envisager sereinement la réalisation de bobinages solénoïdes et l’uti-
lisation de matériaux magnétiques doux au plus près de l’état de l’art. Nous nous
appuierons également sur des travaux récents en matière de réalisation de compo-
sants inductifs [10, 11, 12, 13, 14, 15] et de matériaux ferromagnétiques doux avancés
[16, 17, 18, 19, 20, 21].

Nous viserons deux applications liées aux applications nomades telles que la té-
léphonie mobile. Ce type d’application impose des contraintes spécifiques en termes
de consommation énergétique et d’encombrement. Plus précisément nous nous pen-
cherons sur deux problématiques distinctes :

- inductances intégrées à fortes valeurs pour alimentations à découpage,
- inductances variables pour circuits micro-ondes reconfigurables.
Nous verrons tout au long de ce mémoire dans quelle mesure l’utilisation d’un

bobinage solénoïde avec noyau magnétique peut nous permettre de répondre à ces
objectifs. Cependant, sans perdre de vue les spécifications induites par les applica-
tions visées, nous essaierons de rester le plus général possible dans notre démarche.
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Dans ce chapitre nous essaierons de donner une vue d’ensemble de la concep-
tion, de la fabrication et de l’utilisation des inductances en micro-électronique telles
qu’elles sont pratiquées dans l’état de l’art. Ce chapitre ne prétend pas être exhaustif
mais permet de situer nos travaux, et de saisir la diversité des spécifications et des
contraintes dont nous devrons tenir compte. Cependant, nous essaierons autant que
possible de dégager des caractères communs à toutes les applications.

Nous introduirons donc tout d’abord les propriétés fondamentales des compo-
sants inductifs. Les différents procédés de fabrication utilisables seront ensuite expo-
sés avant de présenter un bref état de l’art des différents types d’inductances utilisés
en micro-électronique. Enfin, après avoir rappelé quelques notions de magnétisme
nous présenterons les différents effets physiques pouvant intervenir dans un compo-
sant inductif et nous fixerons les diverses problématiques que nous proposerons de
traiter dans la suite de ce mémoire.

1
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1.1 La fonction inductance en électronique
Les inductances sont utilisées dans un grand nombre d’applications impliquant

des fréquences et des niveaux de puissance très divers : conversion de puissance,
filtrage, adaptation d’impédance, déphasage, etc. Les composants inductifs passifs
reposent sur le phénomène d’induction qui conformément à la loi de Lenz tend à
s’opposer à une variation de champ magnétique, donc de courant. Dans le cas le
plus simple, on peut considérer que le modèle équivalent d’un composant inductif
est constitué d’une inductance parfaite LS en série avec une résistance parfaite RS

(figure 1.1(a)). Son équation constitutive est donc de la forme, en régime transitoire
(1.1) ou harmonique (1.2) :

u (t) = LS ·
di (t)

dt
+RS · i (t) , (1.1)

ou V (ω) = (j · LS · ω +RS) · I (ω) . (1.2)

(a) (b)

Fig. 1.1 – Schéma équivalent de base d’un composant inductif réel (a) et d’une
mutuelle inductance idéale (b).

Les transformateurs sont des composants très proches des inductances. Ils sont
constitués d’au moins deux bobinages possédant les inductances propres L1 et L2.
Ces bobinages sont couplés du point de vue électromagnétique si bien qu’il existe
une mutuelle inductance M - positive ou négative - caractérisant ce couplage (fi-
gure 1.1(b)). Si l’on néglige les pertes on peut alors écrire le système d’équations
constitutives d’un transformateur à deux bobinages comme ci-dessous.

u1 (t) = L1 ·
di1 (t)

dt
+M · di2 (t)

dt
(1.3)

u2 (t) = L2 ·
di2 (t)

dt
+M · di1 (t)

dt
(1.4)

Les transformateurs sont des composants dont les topologies sont très proches de
celles des inductances. Cependant, leurs performances sont évaluées de manière dif-
férente de celles des inductances et nous ne nous intéresserons aux transformateurs
qu’à titre d’exemple.
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Pour en revenir aux inductances, on peut également, en régime harmonique, défi-
nir leur facteur de qualité Q comme le rapport entre puissance réactive et puissance
dissipée à la pulsation ω, soit

Q (ω) =
LS · ω
RS

. (1.5)

Dans le cas le plus général, nous verrons que LS et RS dépendent fortement de
la fréquence de fonctionnement. De plus, dans le cas de composants utilisant des
matériaux magnétiques, LS et RS dépendront aussi fortement du courant et de la
puissance traversant le composant, et ce à cause des non-linéarités apparaissant dans
le matériau magnétique lorsqu’il est soumis à de forts champs magnétiques. Ainsi
d’une manière générale nous évaluerons les performances d’un composant inductif à
partir des caractéristiques ci-dessous :

- son niveau d’inductance en régime continu LDC,
- sa résistance en régime continu RDC,
- sa fréquence de fonctionnement maximale FMAX, c’est-à-dire la fréquence au-

delà de laquelle le niveau d’inductance n’est plus stable,
- son facteur de qualité Q, qui caractérise le compromis entre énergie utile et

pertes en régime harmonique,
- son courant de saturation ISAT , c’est à dire l’amplitude du courant continu de

décalage au-delà duquel le niveau d’inductance est trop fortement dégradé,
- son encombrement surfacique SL, primordial dans le cas des composant intégrés

car directement proportionnel aux coûts.
Afin de caractériser également les compromis entre les propriétés LDC et RDC en

régime continu, nous définirons le facteur de qualité en régime continu QDC comme
le rapport entre inductance et résistance en régime continu qui s’exprime en Henrys
par Ohms. Nous définirons également l’énergie magnétostatique EMAG, qui s’exprime
en Joules et qui caractérisera le compromis entre inductance et courant de saturation
en régime continu.

QDC =
LDC

RDC

(1.6)

EMAG =
1

2
· LDC · ISAT

2 (1.7)

Bien sûr, selon les applications visées, chacun de ces critères revêtira une importance
spécifique, d’où une grande diversité des réalisations que nous pouvons rencontrer
dans l’état de l’art. De même, le niveau de dégradation de l’inductance servant à
définir FMAX et ISAT dépendra de l’application. Un autre point déterminant est le
procédé de fabrication utilisé.
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1.2 Les différents modes de fabrication utilisés
On peut globalement distinguer cinq modes de réalisation pour la fabrication de

micro-inductances.

• La micromécanique : on utilise des techniques de bobinage mécanique, de col-
lage, de brasure, de micro-usinage, de moulage, etc. Le composant est ensuite
brasé à même le circuit imprimé. On parle alors de composants discrets. Ces
procédés de fabrication et d’assemblage sont largement automatisés mais res-
tent séquentiels et peu flexibles. De plus, le type d’assemblage utilisé peut
poser problème à haute fréquence car les connexions entre circuit intégré et
composants discrets vont perturber le fonctionnement de ce dernier. Cepen-
dant, nous verrons dans le chapitre 2 que si d’importants volumes de maté-
riaux sont requis, ce mode de réalisation reste pour l’instant le plus compétitif.

• Les technologies hybrides : nous appellerons technologies hybrides tous les pro-
cédés de réalisation non directement issus des procédés standards de la micro-
électronique mais pouvant présenter une certaine compatibilité avec cette der-
nière ou permettre une réalisation des composants massivement parallèle. Un
grand nombre de ces techniques est issu des technologies relatives au packaging
des circuits intégrés. Parmi les procédés de fabrication hybrides on trouve la
sérigraphie [22, 23], des techniques de report [24], l’utilisation de micromou-
lage à base de polymères [25], des technologies à base de céramiques telle que
la technologie LTCC (Low Temperature Cofired Ceramics) [26, 27, 28] ou la
technologie en circuits imprimés [29, 30]. Dans le paragraphe 2.2.3, nous ver-
rons que ce type de technique a fait l’objet de travaux originaux.

• La co-intégration front-end : le composant est réalisé au niveau des intercon-
nexions des transistors (figure 1.2). Ce mode de co-intégration est le plus utilisé
dans l’industrie car il utilise les procédés standards de la micro-électronique.
Cependant, la proximité de composants à base de semi-conducteurs pose le
problème de la contamination par des métaux pouvant gravement altérer le
fonctionnement de ces dispositifs. Il est également prohibé de soumettre ces
dispositifs à des températures supérieures à 400̊ C afin de limiter l’interdiffu-
sion des espèces chimiques. Par conséquent, la co-intégration front-end impose
un choix de matériaux et de procédés assez restreint, ce qui exclu l’intégration
de matériaux magnétiques par cette méthode. De plus, les épaisseurs de mé-
taux et d’isolants sont imposées par le standard utilisé et sont très limitées.

• La co-intégration above IC : cette fois le composant est réalisé après la passi-
vation du circuit intégré (figure 1.2). Cette technique permet de contourner le
problème de la contamination et donc d’intégrer de nouveaux matériaux. De
plus, elle offre plus de liberté dans le choix des épaisseurs utilisées. Cependant,
la contrainte concernant la température de réalisation subsiste. En outre, le
coût de développement et de fabrication peut être important par rapport à la
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co-intégration front-end, mais compensé par les gains offerts par cette techno-
logie en termes de compacité, de performances et de nouvelles fonctionnalités.

Fig. 1.2 – Exemple d’empilement incluant une inductance co-intégrée front-end au
niveau des interconnexions et une inductance above IC.

• La réalisation de composants intégrés stand-alone : le composant est réalisé
sur un substrat à part. Cette technique offre ainsi une grande souplesse dans le
choix des substrats et des procédés de réalisation. De plus, elle permet d’utiliser
les techniques de packaging standard de la micro-électronique (figure 1.3).
Cependant, les surcoûts peuvent être importants et on ne peut plus vraiment
parler de co-intégration puisque le composant n’est pas réalisé sur le même
substrat que le reste du circuit. Toutefois, selon la taille des puces considérées
et le rendement des procédés de fabrication utilisés, cette option peut être
moins onéreuse que la réalisation above IC.
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Fig. 1.3 – Exemples de packaging pour MCM (Multi Chip Module) rassemblant
plusieurs puces (source : ICE).

Nous allons maintenant, indépendamment du procédé de fabrication utilisé, nous
intéresser aux différents types d’inductances présents dans l’état de l’art.

1.3 État de l’art non exhaustif
Ce bref état de l’art a pour but d’exposer les différents types d’inductances

utilisés en micro-électronique. Des états de l’art détaillés des inductances pour la
conversion de puissance et des inductances variables seront respectivement exposés
dans les paragraphes 2.2 et 7.2.

1.3.1 Composants actifs

Il est aisé de réaliser une fonction inductance à partir d’un condensateur et d’un
gyrateur (figure 1.4) [31] qui transforme l’impédance du condensateur en inductance.
Une fonction inductance de forte valeur est alors tout à fait réalisable par des techno-
logies font-end standards et pour un encombrement réduit. Cependant, le gyrateur
comporte des transistors qui en tant que composants actifs consomment une puis-
sance relativement importante, et introduisent des non-linéarités ainsi que du bruit
additionnel. Par conséquent, nous ne nous intéresserons pas à ce type de composant
et nous nous limiterons par la suite aux composants passifs.
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Fig. 1.4 – Inductance synthétisée à partir d’un gyrateur et d’un condensateur
(source : wikipedia).

1.3.2 Lignes

C’est le type d’inductance le plus simple. On le retrouve sous la forme de fils
d’interconnexions soudés à même la puce, en composants discrets et dans des géo-
métries diverses dans le cas des technologies intégrées ou hybrides : lignes de type
coplanaires, microstrip, avec ou sans matériaux magnétiques (figure 1.5).

(a) (b) (c)

Fig. 1.5 – Exemples d’inductances de type ligne : (a) inductance réalisée par soudure
de fils [32], (b) ligne coplanaire encapsulée par un matériau magnétique [11] et (c)
coupe transversale d’une ligne en "V" encapsulée par un matériau magnétique [33].

1.3.3 Spirales

C’est le type d’inductance le plus répandu dans l’industrie de la micro-électronique,
en technologie front-end ou above IC [34]. Il existe plus généralement de très nom-
breux exemples de réalisations de composants discrets ou utilisant une technologie
intégrée front-end, above IC ou stand-alone, ou bien une technologie hybride, que ce
soit pour des applications de puissance à basse fréquence ou pour des applications
dans le domaine des micro-ondes (figure 1.6).
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(a) (b) (c)

Fig. 1.6 – Exemples de topologies de type spirale : (a) spirale above IC MEMSCAP
[35], (b) transformateur avec spirales encapsulées par deux plans magnétiques [36] et
(c) coupe transversale de spirale co-intégrée front-end réalisée sur plusieurs niveaux
de métaux [37].

1.3.4 Méandres

C’est un type d’inductance original qui consiste à enchevêtrer bobinage et ma-
tériaux magnétiques afin d’obtenir une forte densité d’inductance. Une variante uti-
lisant une technique proche du tissage (en anglais cloth inductor) a également été
utilisée (figure 1.7). À notre connaissance, ce type de composant n’a jamais été
employé pour des applications industrielles.

(a) (b)

Fig. 1.7 – Exemples d’inductances de type méandre : (a) méandre intégré avec deux
niveaux de matériau magnétique [38] et (b) inductance tissée à base de fils de cuivre
et de matériau ferromagnétique amorphe [39].
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1.3.5 Solénoïdes

C’est le type d’inductance le plus courant en ce qui concerne les composants
discrets avec noyaux magnétiques en ferrite. Il existe également dans la littérature
de nombreuses variantes de réalisation en technologies hybrides ou intégrées. Cepen-
dant, elles ne sont pour l’instant pas utilisées par l’industrie sous cette forme (figure
1.8).

(a) (b) (c)

Fig. 1.8 – Exemples d’inductances de type solénoïde : (a) composants discrets com-
merciaux de la série DMT de Coilcraft comportant un bobinage solénoïde autour
d’un noyau toroïdal en ferrite, (b) solénoïde intégré à structure tridimensionnelle
[40] et (c) solénoïde toroïdal réalisé par micro-moulage de polymère [25].

1.4 Introduction aux matériaux magnétiques

1.4.1 Origine du magnétisme

Les matériaux ferromagnétiques sont des matériaux présentant spontanément
une forte aimantation - c’est à dire une frote densité volumique de moment ma-
gnétique - à l’échelle macroscopique. Cette aimantation est essentiellement d’origine
électronique [41]. La mécanique quantique nous apprend que les électrons possèdent
tous un moment magnétique intrinsèque quantifié lié à leur nombre de spin, et un
moment magnétique orbital lié à l’état de l’électron. Dans les matériaux magné-
tiques, les moments magnétiques des électrons ne se compensent pas complètement,
d’où l’apparition d’une aimantation au niveau atomique. Il peut alors également
exister un couplage d’origine quantique entre les moments magnétiques atomiques
qui va déterminer les propriétés macroscopiques du matériau considéré.
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1.4.2 Les différents types de magnétisme

À l’échelle macroscopique on distingue cinq types de comportements lorsqu’un
matériau est soumis à un champ magnétique (figure 1.9).

Fig. 1.9 – Les différents comportements magnétiques : (a) matériau non magnétique,
(b) paramagnétique, (c) ferromagnétique, (d) antiferromagnétique et (e) ferrimagné-
tique.

1.4.2.1 Diamagnétisme

Le diamagnétisme est un comportement existant dans tous les matériaux, ma-
gnétiques ou non. On peut le voir comme un effet quantique analogue à la loi de
Lenz et qui consiste en l’apparition d’un moment magnétique extrêmement faible
s’opposant au champ magnétique appliqué.

1.4.2.2 Paramagnétisme

S’il n’existe aucun couplage entre les moments magnétiques, l’agitation ther-
mique empêche l’alignement collectif complet des moments sous l’effet d’un champ
magnétique. L’aimantation macroscopique résultante est alignée dans le sens du
champ appliqué mais est extrêmement faible. On parlera alors de comportement pa-
ramagnétique. Tous les matériaux magnétiques peuvent présenter un comportement
paramagnétique car au-delà d’une certaine température de transition le couplage
entre moments magnétiques atomiques est détruit. Cependant, il est important de
noter que le moment magnétique résultant d’un effet paramagnétique ou diamagné-
tique sera absolument indétectable dans le cas de dispositifs inductifs.

1.4.2.3 Ferromagnétisme

Si le couplage tend à aligner les moments magnétiques de manière parallèle, on
dira que le matériau est ferromagnétique. Il présentera alors une très forte aiman-
tation macroscopique alignée selon la direction et le sens du champ magnétique
appliqué. Les éléments naturellement ferromagnétiques les plus usités appartiennent
à la période de transition 3d : ce sont le nickel, le fer et le cobalt. Quelques terres rares
de la période 4f sont également naturellement ferromagnétiques. Au-delà d’une tem-
pérature TC appelée température de Curie, le comportement sera paramagnétique.
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1.4.2.4 Antiferromagnétisme

Si ce couplage tend à arranger les moments magnétiques de manière antiparallèle,
on dira que le matériau est antiferromagnétique. Il présente une aimantation ma-
croscopique spontanée nulle. Cependant, nous verrons dans le paragraphe 5.4.2 qu’il
peut avoir des propriétés intéressantes pour nos applications. Au-delà d’une tempé-
rature TN appelée température de Néel, le comportement sera paramagnétique.

1.4.2.5 Ferrimagnétisme

Le ferrimagnétisme peut être considéré comme un comportement intermédiaire
entre le ferromagnétisme et l’antiferromagnétisme. Les moments magnétiques se di-
visent en deux sous-réseaux antiparallèles ne se compensant pas. Il en résulte une
aimantation macroscopique spontanée plus faible que dans le cas de matériaux ferro-
magnétiques. Les ferrites, qui sont des oxydes de fer ferrimagnétiques, sont utilisées
dans la plupart des composants discrets. Elles sont utilisées dans une très large
gamme de fréquences allant du Hz jusqu’au-delà de la dizaine de GHz. Ici égale-
ment, on obtiendra un comportement paramagnétique au-delà de la température de
Curie TC.

1.4.3 Cas d’une couche mince ferromagnétique uniaxiale

Les propriétés d’un matériau magnétique sont en général anisotropes et hystéré-
tiques [42, 43, 44]. Si le matériau est uniaxial (figure 1.10 ), ce qui sera la plupart
du temps le cas des matériaux déposés sous champ magnétique en couches minces,
on distingue alors un axe facile qui présente une aimantation à champ nul et un
comportement hystérétique, caractérisé par son aimantation à saturation MS et son
champ coercitif HC. Les phénomènes irréversibles - donc dissipatifs - sont prédomi-
nants et il existe une infinité d’états stables à l’intérieur du cycle d’hystérésis. À 90̊
de l’axe facile se trouve l’axe difficile qui idéalement ne présente pas d’hystérésis et se
caractérise par son champ d’anisotropie HK en général supérieur au champ coercitif
HC. Les phénomènes de renversement de l’aimantation sont alors majoritairement
réversibles car liés à un mouvement de rotation cohérente de l’aimantation. Dans
la suite de ce mémoire, nous nous intéresserons aux matériaux présentant un faible
champ coercitif garantissant de faibles niveaux de pertes ainsi qu’une bonne tenue
en fréquence. Nous qualifierons ces matériaux de doux par opposition aux maté-
riaux durs présentant un fort champ coercitif. Ces derniers seront utilisés comme
aimants permanents pour l’actionnement (moteurs rotatifs, MEMS, switches, etc.)
ou bien dans l’enregistrement magnétique où leur caractère multi-stable est utilisé
dans les médias d’enregistrement afin de stocker l’information sous format numérique
ou analogique.
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Fig. 1.10 – Courbes d’aimantation d’une couche ferromagnétique uniaxiale idéale :
comportements selon l’axe facile (EA) et selon l’axe difficile (HA).

Le cas du cycle d’hystérésis d’un matériau magnétique uniaxial a été traité de
manière théorique par Stoner et Wohlfarth [45] en 1948. Leur modèle, qui considère
l’aimantation comme une grandeur homogène, donne une excellente description du
comportement selon l’axe difficile mais surestime le champ coercitif de manière sys-
tématique. D’autres modèles, tenant compte notamment du caractère hétérogène
des matériaux magnétiques [46], permettent d’estimer plus précisément le champ
coercitif. Cependant, en régime dynamique, nous verrons qu’il est préférable d’ap-
pliquer l’excitation magnétique selon l’axe difficile afin d’obtenir un comportement
stable en fonction de la fréquence. Par conséquent, nous nous soucierons peu par la
suite du comportement selon l’axe facile et nous pourrons adopter le formalisme de
Stoner et Wohlfarth.

1.4.4 Notion de perméabilité magnétique

Nous avons vu que le cycle d’hystérésis selon l’axe difficile présente un comporte-
ment linéaire pour un champ magnétique n’excédant pas le champ d’anisotropie HK.
Par conséquent, on pourra définir par la suite, dans le système d’unité international,
la perméabilité magnétique relative µr d’après les relations suivantes :

−→
B = µ0 ·

−→
H +

−→
M, (1.8)

−→
B = µ0 · µr ·

−→
H. (1.9)

Il est important de noter que dans le cas d’un matériau uniaxial la perméabilité
relative peut être aisément reliée à l’aimantation MS et au champ d’anisotropie HK.
En outre, lorsque les champs magnétiques appliqués seront importants, la fonction
B(H) ne pourra plus être considérée comme linéaire et la perméabilité ne sera plus
constante. En observant la figure 1.10, on peut exprimer simplement la perméabilité
d’après les relations ci-dessous : µr = 1 +

MS

HK · µ0

si −HK < H < +HK,

et µr = 1 si |H| ≥ HK.
(1.10)
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Les relations précédentes définissent une perméabilité statique constante et linéaire.
Nous verrons dans quelle mesure cette approximation est justifiée.

Les matériaux ferromagnétiques en couches minces se caractérisent par une forte
perméabilité relative (supérieure à 50), ce qui les distingue des ferrites. Nous ver-
rons dans le chapitre 2 que cette propriété peut nous permettre de créer de véritables
circuits magnétiques afin de canaliser et d’intensifier le flux d’induction. Les maté-
riaux ferromagnétiques doux seront alors utilisés afin d’augmenter l’inductance de
nos composants.

1.5 Effets physiques dans une inductance
De nombreux effets physiques peuvent intervenir dans le fonctionnement d’un

composant inductif. Leurs importances relatives dépendront de l’application visée et
des contraintes technologiques concernant la réalisation des composants. Cependant
on peut dégager cinq effets physiques fondamentaux correspondant à cinq problé-
matiques distinctes :

- les effets magnétostatiques et électrocinétiques à basse fréquence,
- les effets électrodynamiques à plus haute fréquence,
- les résonances d’origine purement magnétique,
- les effets non linéaires de saturation magnétiques,
- les couplages magnétoélastiques.
A ces cinq problématiques liées aux effets physiques s’ajoute une sixième, cruciale

dans le cas de composants intégrés : il s’agit de la compacité des composants qui
doit être optimisée de manière systématique. Nous nous efforcerons d’identifier les
limitations ultimes théoriques liées à chacune de ces problématiques, et de proposer
des solutions pratiques dans le but de s’approcher le plus possible de ces limites et
ainsi d’exploiter pleinement le potentiel de nos dispositifs. Ces six problématiques
guideront notre réflexion et serviront de structure à ce mémoire.

Premièrement viendront les effets magnétostatiques et électrocinétiques qui in-
terviennent sur les propriétés à basse fréquence. A travers l’exemple de la conception
d’inductance pour la conversion de puissance continue-continue, nous verrons dans
le chapitre 2 que les épaisseurs des couches magnétiques et conductrices jouent un
rôle prédominant sur les performances à basse fréquence de nos composants, et que
ce compromis dépend également du type de topologie utilisé. Nous exposerons éga-
lement un procédé de réalisation intégré compatible avec des épaisseurs supérieures
à 10µm, ce qui permettra de mettre en évidence l’importance des limitations tech-
nologiques dans cette problématique.

Le chapitre 3 exposera les mesures à basse fréquence effectuées sur les induc-
tances pour la conversion de puissance ainsi réalisées. Ces résultats seront comparés
à ceux des simulations électrocinétiques et magnétostatiques qui permettront d’ana-
lyser la répartition des courants électriques et des champs magnétiques. Ces analyses
seront ensuite exploitées afin de proposer des concepts innovants permettant de tirer
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le meilleur parti des couches magnétiques et conductrices disponibles.

Le chapitre 4 portera sur l’analyse des effets électrodynamiques dans les com-
posants réalisés : effets capacitifs et courants induits dans le bobinage et le noyau
magnétique. Nous verrons notamment le rôle des courants induits par effets de proxi-
mité. Pour analyser tous ces phénomènes, nous développerons un modèle d’extra-
polation simple s’appuyant sur les travaux existants et sur des simulations élec-
trocinétqiues et magnétostatiques. Afin de vérifier la validité de ce modèle, nous
l’appliquerons aux inductances pour la conversion de puissance. Enfin, nous verrons
que ce modèle, grâce à la compréhension des effets de proximité qu’il apporte, nous
permettra de proposer une solution originale pour l’optimisation du facteur de qua-
lité de bobinages solénoïdes.

Dans le chapitre 5, nous aborderons un autre effet aussi important que les cou-
rants induits : la résonance magnétique, qui peut avoir diverses origines et peut être
un redoutable facteur limitant. Nous développerons, notamment, des considérations
sur les effets gyromagnétiques basées sur le modèle Landau-Lifchitz-Gilbert. Enfin,
nous proposerons une analyse systématique du compromis entre facteur de qua-
lité et niveau d’inductance de composants inductifs avec bobinage solénoïde munis
de noyaux magnétiques ouverts et fermés pour des applications micro-ondes. Dans
ce cadre, nous introduirons les propriétés remarquables des matériaux à couplage
d’échange.

Le chapitre 6 abordera la problématique complexe des phénomènes non linéaires
de saturation magnétique apparaissant à forte densité de puissance. Nous analyse-
rons les résultats obtenus par l’application d’un fort courant continu sur les compo-
sants pour la conversion de puissance. Nous développerons, comme pour l’analyse
des propriétés dynamiques, un modèle d’extrapolation à partir de simulations li-
néaires permettant d’évaluer les caractéristiques énergétiques de nos composants.
En outre, nous explorerons plusieurs voies possibles pour l’amélioration de la den-
sité de puissance de composants inductifs.

Le chapitre 7 montrera que les effets magnétoélastiques peuvent nous permettre,
s’ils sont maîtrisés, d’ajuster les propriétés de matériaux magnétiques, et donc d’adap-
ter l’inductance de composants inductifs. Nous aboutirons ainsi à la proposition d’un
concept d’inductance variable intégrée à actionnement piézoélectrique permettant de
fortes variations d’inductance continues et réversibles. Nous discuterons ensuite des
compromis entre facteur de qualité et tension d’actionnement intervenant dans la
conception de ces dispositifs.
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Dans ce chapitre nous nous intéresserons à la problématique des inductances pour
la conversion de puissance continue-continue, pour lesquelles les propriétés à basse
fréquence sont cruciales, afin d’illustrer l’importance des épaisseurs de matériaux
magnétiques ou conducteurs.
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Nous présenterons tout d’abord le principe de fonctionnement d’une alimentation
à découpage, puis nous exposerons un état de l’art détaillé des inductances pouvant
convenir à cet usage. Nous analyserons ensuite les propriétés à basse fréquence de
différentes topologies d’inductance afin de choisir la plus pertinente. Les résultats
de cette analyse permettront de mettre en évidence l’influence des épaisseurs des
couches métalliques et magnétiques utilisées. Cette analyse justifiera l’introduction
d’un procédé de fabrication pouvant inclure des couches d’épaisseurs supérieures à
10µm.

2.1 Problématique
Une des applications visées dans le cadre de nos travaux concerne la réalisation

de modules compacts d’alimentations à découpage intégrant dans le même boîtier un
ASIC et une inductance intégrée stand-alone. Nous allons donc exposer brièvement
le principe des alimentations à découpage en insistant sur le rôle des inductances
au sein de ces dernières, puis nous exposerons les spécifications que nous devrons
satisfaire.

2.1.1 Principe d’une alimentation à découpage

Les alimentations à découpage [47] ont pour fonction de fournir en sortie une
tension continue stable à partir d’une source de tension continue de valeur différente
en entrée. On distingue les alimentations de type "BUCK" qui abaissent la tension
d’entrée et les alimentations de type "BOOST" qui l’augmentent. Par exemple, dans
le cas d’un terminal nomade -téléphone portable, PDA, etc. - ce type de circuit peut
être utile lorsque l’on utilise une batterie fournissant une tension fixe et que l’on
veut ajuster cette tension afin de l’adapter aux composants qui doivent être alimen-
tés. Pratiquement, de nombreuses variantes de circuits peuvent être utilisées pour
la réalisation d’alimentations à découpage. D’une manière générale, ces dernières
peuvent utiliser un ou plusieurs condensateurs, inductances ou transformateurs. Du
point de vue physique, il s’agira de stocker l’énergie sous forme électrostatique dans
les condensateurs ou magnétostatique dans les inductances (ou les transformateurs),
puis de la restituer afin de fournir une puissance instantanée la plus stable possible.
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(a) (b)

Fig. 2.1 – Schéma de principe d’un hacheur abaisseur de tension (a) et d’une ali-
mentation à découpage de type "BUCK" (b). Tous les composants sont considérés
comme idéaux.

Dans notre cas, nous nous en tiendrons aux circuits simples de la figure 2.1 qui
permettent de mettre facilement en évidence les problématiques liées à la fonction
inductance. On considère tout d’abord le schéma de principe d’un hacheur ne com-
portant que deux commutateurs parfaits (figure 2.1(a)). Soit T la période du circuit
de commande des commutateurs. Pendant chaque période de durée T , les commu-
tateurs K1 et K2 s’ouvrent et se ferment de manière complémentaire pendant les
temps αc · T puis (1− αc) · T respectivement. La tension de sortie s’exprime alors
très simplement :

u′ = U0 si t ∈ [0;αc · T [ , et (2.1)
u′ = 0 si t ∈ [αc · T ;T [ . (2.2)

Le rapport entre la moyenne temporelle de la tension de sortie u′ et la tension
d’entrée U0 est égal à αc. On obtient donc bien un montage permettant, en moyenne
dans le temps, d’abaisser la tension. Cependant, les fluctuations de la tension de
sortie sont très importantes. On utilise donc une inductance en série et une capacité
en parallèle afin de stabiliser la tension aux bornes de la charge RC (figure 2.1(b)).
Dans ce cas, les équations différentielles régissant la tension u′ aux bornes de la
charge sont de la forme

U0 = L · C · d
2u′

dt2
+

L

RC

· du
′

dt
+ u′ si t ∈ [0;αc · T [ , et (2.3)

0 = L · C · d
2u′

dt2
+

L

RC

· du
′

dt
+ u′ si t ∈ [αc · T ;T [ . (2.4)

Le discriminant ∆ de l’équation caractéristique de ces équations différentielles est
de la forme

∆ =
L2

RC

2 − 4 · L · C. (2.5)

∆ doit être supérieur à zéro car sinon on se trouve dans le cas d’un système oscillant
instable. Afin d’éviter cela, l’inductance L doit donc vérifier

L > 4 · C ·RC

2. (2.6)
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Pour une charge et une capacité données, il existe donc une valeur minimale de
l’inductance en dessous de laquelle l’alimentation n’est plus fonctionnelle. Si par la
suite on considère que la valeur de l’inductance est très importante, on peut alors
écrire :

∆ ≈ L2

RC

2 (2.7)

⇒ u′ (t) = U0 + A · exp (r · t) si t ∈ [0;αc · T [ , (2.8)

et u′ (t) = B · exp (r · t) si t ∈ [αc · T ;T [ , avec r ≈ −1

RC · C
. (2.9)

On ne considère qu’une seule solution r de l’équation caractéristique car l’autre
solution est très proche de zéro, ce qui correspond à un terme constant dans le
laps de temps considéré. A partir des expressions précédentes, il est alors aisé de
déterminer entièrement la tension de sortie u′ en fonction du temps. Toutefois, même
sans effectuer ce calcul, on peut voir que les fluctuations de tension dépendront du
produit r · T qui devra donc être minimisé. Ainsi, si la charge RC est fixée, on peut
augmenter la valeur de la capacité C à cette fin. Cependant, les condensateurs de
grandes capacités sont encombrants. Il en sera de même pour les inductances à fortes
valeurs nécessaires à la bonne stabilité du montage. Il sera donc préférable, afin de
réduire les valeurs de la capacité et de l’inductance, de diminuer le temps de cycle
T . D’où la nécessité de réaliser des inductances de puissance compactes, offrant une
inductance de valeur modeste par rapport aux standards de l’électrotechnique - mais
très importante en comparaison des standards de la micro-électronique -, et stable
jusqu’à des fréquences élevées.

Si l’on s’intéresse au courant traversant l’inductance, on peut déduire à partir
des considérations précédentes que ce dernier possède une composante continue ainsi
qu’une composante variable dépendant des fluctuations de la tension u′. Il sera donc
nécessaire que l’inductance possède une faible résistance en régime continu RDC afin
de limiter les pertes et les échauffements résultants, mais aussi d’éviter une trop
forte baisse de tension lorsque des courants importants traverseront le composant.
Ces considérations générales sur les alimentations à découpage nous permettent de
comprendre l’origine des spécifications que nous désirons atteindre.

2.1.2 Spécifications

Dans notre cas précis, nous souhaitons à terme incorporer des inductances in-
tégrées stand-alone sur substrat silicium dans une alimentation à découpage pour
applications nomades, devant tenir toute entière dans un module compact de type
TQFP64. L’ASIC de contrôle de l’alimentation sera simplement collé puis connecté
à l’inductance par des fils soudés sur des plots de connexion (figure 2.2). Cet ob-
jectif nous impose des contraintes fortes sur les caractéristiques des inductances à
développer :

• Les dimensions du composant ne devront pas excéder 5.6mm×5.6mm×400µm,
substrat inclus, afin d’autoriser le packaging dans un module TQFP64. La
contrainte la plus forte est donc ici une contrainte en termes d’épaisseur.
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• L’inductance devra posséder des plots présentant une surface en or afin de
faciliter la soudure. De plus, les dimensions ainsi que la position de ces plots
sont imposées afin d’utiliser une longueur de fil minimale tout en conservant
une courbure raisonnable de ces derniers.

• La puce devra présenter une surface présentant une planéité suffisante à une
bonne adhérence lors du collage de l’ASIC. On aura donc recours à des plots
de cuivre postiches au centre et dans les quatre coins des composants. Ces
plots pourront également jouer le rôle de radiateurs en facilitant l’évacuation
de la chaleur.

(a) (b)

Fig. 2.2 – (a) Schéma de l’inductance intégrée et (b) schéma de principe de la
connexion avec l’ASIC par soudure de fils sur les plots de connexions. Les reliefs des
schémas (a) et (b) sont exagérés.

A ces contraintes liées aux packaging s’ajoutent des spécifications concernant les
propriétés électriques :

• La fréquence de découpage visée de l’alimentation est de l’ordre du méga-
hertz. Par conséquent, la fréquence de fonctionnement FMAX des composants
devra être au moins égale à une dizaine de mégahertz. En effet, la tension aux
bornes de l’inductance en fonction du temps pourra s’apparenter à une tension
en créneaux. Il sera donc nécessaire d’utiliser une inductance fonctionnant à
des fréquences plus élevées que la fréquence de découpage de l’alimentation,
ceci afin que cette dernière se comporte de manière satisfaisante pour des har-
moniques d’ordres aussi élevés que possible. La fréquence FMAX sera déterminée
comme la fréquence au-delà de laquelle la variation relative d’inductance est
supérieure à 10%.

• Le niveau d’inductance LDC devra être de l’ordre de plusieurs centaines de
nanohenrys jusqu’au microhenry, de préférence au moins égal à 500nH.
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• Le courant de saturation ISAT , qui sera définit comme le courant à partir duquel
l’inductance chute de 30%, devra être de plusieurs centaines de milliampères,
idéalement supérieur à 500mA.

• La résistance en régime continu RDC devra être impérativement de l’ordre de
100mΩ ou inférieure. La principale difficulté, et également le principal enjeu,
sera donc de proposer le niveau d’inductance le plus fort possible tout en
conservant une résistance RDC très faible.

En outre, le facteur de qualité devra être élevé afin de préserver le rendement de
l’alimentation. Nous verrons par la suite que ces spécifications sont dans une certaine
mesure contradictoires entre elles.

Nous allons maintenant décrire dans l’état de l’art suivant les composants dont
les propriétés s’approchent de ces spécifications.

2.2 État de l’art des micro-inductances de puissance
Dans ce paragraphe, nous ferons un état de l’art détaillé des inductances dont

les propriétés sont proches de nos spécifications. Nous commencerons par une pré-
sentation des composants discrets pouvant être considérés comme nos concurrents
directs. Nous ferons également un état de l’art aussi complet que possible des com-
posants intégrés dont les caractéristiques peuvent s’approcher de nos spécifications,
puis nous nous intéresserons enfin à quelques réalisations originales impliquant des
techniques de réalisation hybrides.

2.2.1 Composants discrets

Les composants discrets sont utilisés de manière quasiment exclusive pour la
conversion de puissance continue-continue. De par le grand volume (supérieur à la
dizaine de mm3) de ferrite et les fortes épaisseurs (plus de 100 µm) de métaux utili-
sés, les composants discrets offrent à basse fréquence un excellent compromis entre
inductance, résistance et courant de saturation. De plus, l’assemblage de ces com-
posants avec le reste du circuit, bien que séquentiel, peut être automatisé à grande
échelle. Parmi les acteurs industriels proposant ce genre de composants dans le com-
merce, on trouve des sociétés telles que Coilcraft, Murata, Epcos, TDK ou Wurth
Electronic, pour ne citer que les plus connues. Par la suite nous nous intéresserons
aux inductances de puissance de la société Coilcraft pouvant être montées en surface,
et plus précisément aux séries DO3314, DO6105T, LPO6013, LPO6610, LPO4812
et LPO4815. Ces composants sont tous formés d’un noyau ouvert en ferrite autour
duquel est bobiné un solénoïde en cuivre. Le tout est protégé par un boîtier en
céramique et les fils de cuivre sont soudés sur deux larges plots afin de faciliter la
connexion avec le reste du circuit (figure 2.3).
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(a) (b) (c)

(d) (e)

Fig. 2.3 – Photographies d’inductances de puissance montables en surface de la
société Coilcraft : (a) DO3314, (b) DO1605T, (c) LPO6013, (d) LPO6610 et (e)
LPO4812.

On peut faire plusieurs observations sur les limitations de ces inductances. Pre-
mièrement, ces composants possèdent tous des épaisseurs relativement importantes
(de l’ordre de 1mm) et ne sont donc pas compatibles avec des modules ultrafins.
Deuxièmement, ces composants proposent de moins bonnes propriétés thermiques
que des inductances intégrées, qui présentent un rapport surface sur volume beau-
coup plus important et pour lesquels le substrat de silicium se comporte comme
un excellent radiateur. Troisièmement, les matériaux magnétiques utilisés dans les
composants discrets - essentiellement des ferrites - possèdent une aimantation rela-
tivement faible - de l’ordre de la centaine de milliteslas -, ce qui limite la densité
de puissance possible. Il existe donc une opportunité pour les inductances intégrées
utilisant des matériaux ferromagnétiques à plus forte aimantation - de l’ordre de
un à deux teslas - de supplanter les composants discrets pour certaines applications
nécessitant de fortes densités de puissance.
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2.2.2 Composants intégrés

Il existe depuis environ une trentaine d’années [48, 49] de nombreux exemples de
composants intégrés offrant de fortes valeurs d’inductance et utilisant des matériaux
magnétiques à forte aimantation à base de fer, de cobalt ou de nickel. Nous pouvons
recenser les différentes réalisations intéressantes en fonction de leurs origines géogra-
phiques qui se situent pour l’essentiel aux États Unis, au Japon et en République
d’Irlande.

2.2.2.1 Georgia Institute of Technology, Atlanta, États Unis

Il existe de très nombreux travaux issus directement ou indirectement du Geor-
giatec, qui peut être considéré comme le laboratoire ayant l’expérience la plus diver-
sifiée en matière de micro-inductances pour l’électronique de puissance. On citera
notamment les travaux de Chong. H. Ahn à qui l’on doit les premières réalisations,
de Jae Y. Park - basé au LG Corporate Institute of Technology à Seoul, Corée
du Sud, qui a collaboré de manière soutenue avec le Georgiatec - et de Mark. G.
Allen. Ces derniers ont exploré plusieurs technologies [50, 51, 52, 53] et topologies
[54, 55] d’inductances. Dans le paragraphe 2.2.3, nous verrons que des procédés de
fabrication hybrides originaux ont également été développés.

Les premières réalisations ont porté sur des topologies de type solénoïde (figure
2.4(a)) utilisant un noyau massif toroïdal de nickel-fer électrolysé [56, 54]. Des trans-
formateurs utilisant une topologie similaire et un procédé de fabrication identique
ont également été réalisés [57]. En même temps que les premiers solénoïdes, des in-
ductances de type méandre (figure 2.4(b)) [38] ont également été réalisées par des
procédés similaires. En outre, on peut noter que du fait de l’absence de vias de
connexions dans le bobinage, la PVD (Physical Vapor Deposition) a également été
utilisée pour le dépôt du métal constituant le bobinage [54]. Ce type de topologie
a aussi été utilisé pour la réalisation d’actionneurs [58]. Plus récemment, un pro-
cédé original de lamination du noyau magnétique utilisant des couches sacrificielles
de cuivre a été développé et intégré dans une inductance toroïdale [59, 52]. Cepen-
dant, la réalisation du composant nécessite le report du noyau magnétique, si bien
que l’on ne peut vraiment considérer le composant obtenu comme véritablement
intégré. Il sera donc classé par la suite dans la catégorie des composants hybrides.
En outre, divers types d’inductances spirales avec matériaux magnétiques ont été
réalisées (figure 2.4(c)) [55, 60].
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(a) (b)

(c)

Fig. 2.4 – Topologies des composants issus du Georgiatec : (a) solénoïde avec noyau
toroïdal [56], (b) méandre [54] et (c) spirale encapsulée à deux niveaux [55].

2.2.2.2 Tyndall National Institute, Cork, République d’Irlande

Le NMRC, maintenant inclus dans le laboratoire Tyndall situé à Cork en Ir-
lande, est très actif dans le domaine de l’électronique de puissance embarquée, et
notamment dans la conception et la fabrication de composants inductifs intégrés
[61, 62]. Les inductances et transformateurs intégrés issus de Tyndall sont de type
spirale encapsulée par deux plans magnétiques jointifs (figure 2.5) [63, 64]. En outre,
un gros travail de développement technologique a été réalisé, notamment en ce qui
concerne les travaux de dépôt électrolytique de cuivre épais pour le bobinage ou de
matériaux magnétiques doux laminés pour le noyau magnétique [65, 66, 67]. Dans
le paragraphe 2.2.3, nous verrons que la technologie circuit imprimé a également été
utilisée.
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Fig. 2.5 – Spirale encapsulée issue du laboratoire TYNDALL [64].

2.2.2.3 University of California Berkeley et Dartmouth College Hano-
ver, États-Unis

L’université de Berkeley, avec notamment Charles R. Sullivan, a été le siège de
nombreux travaux sur la conception et la réalisation d’inductances et de transfor-
mateurs de type spirale encapsulée [36, 68, 69, 70] (en anglais "pot-core inductor")
très proches des topologies utilisées par le laboratoire TYNDALL. Sullivan a plus
récemment collaboré, au sein du Dartmouth College basé à Hanover dans le New
Hampshire, à des travaux originaux sur une méthode de fabrication de lignes trian-
gulaires encapsulées par un matériau magnétique granulaire fortement résistif (figure
2.6(a)) [71, 72, 73, 33]. Un modèle original de dispositifs comportant des inductances
couplées (figure 2.6(b)) est également à noter [74, 75], ainsi que des travaux sur la
bonne utilisation d’entrefers dans les noyaux d’inductances de type "pot-core" [76].

(a) (b)

Fig. 2.6 – Inductances issues du Dartmouth College : (a) ligne à section triangulaire
encapsulée [33] et (b) inductances couplées utilisant un noyau de type "pot-core"
[74].

2.2.2.4 Entreprises et laboratoires japonais

Les entreprises et laboratoires asiatiques, notamment issus du Japon, dominent
très largement le secteur de l’enregistrement sur support magnétique, et ce aussi
bien pour les supports d’enregistrement que pour les têtes de lecture ou d’écriture.
Par conséquent, il existe au Japon une tradition du magnétisme appliqué aux com-
posants intégrés qui s’est traduite par la réalisation de nombreux démonstrateurs de
composants inductifs intégrés pouvant s’approcher de nos spécifications. Plusieurs
équipes ont travaillé sur ce sujet.
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2.2.2.4.1 Tohoku University, Sendaï : l’université de Tohoku, en collabo-
ration avec d’autres acteurs japonais ou coréen, a participé au développement de
nombreux démonstrateurs. Les premiers travaux intéressants ont porté sur des to-
pologies d’inductances tissées discrètes et intégrées (figure 2.7(a)) [39, 77, 78, 79]. Des
inductances constituées par une ligne encapsulée par une gaine magnétique et en-
roulée sur elle-même ont également été réalisées (figure 2.7(b)) [80]. Cette structure
enroulée est proche de celle d’une spirale mais peut être classée dans la catégorie des
lignes dans la mesure où la gaine magnétique limite le couplage entre les différentes
sections du bobinage. Détail important, il n’y a aucune isolation électrique entre
la ligne en cuivre et la gaine en nickel-fer, ce qui simplifie la réalisation mais peut
limiter les performances dynamiques du composant. Plus récemment, le coréen Kim
Hyeon Kim a développé des inductances très performantes présentant une topologie
en double spirale (figure 2.7(c)). Ce dernières ont été inclues dans un démonstrateur
fonctionnel d’alimentation à découpage [81, 82].

(a) (b)

(c)

Fig. 2.7 – Inductances issues de collaborations avec l’Université de Tohoku : (a)
inductance tissée [79], (b) ligne avec gaine magnétique [80] et (c) double spirale [81].
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2.2.2.4.2 Toshiba Corporation : la société Toshiba, avec notamment Toshiro
Sato, a également développé des composants intéressants : des inductances de type
spirale simple ou double (figure 2.8(a)) incluant divers alliages magnétiques à base
de fer ou de cobalt ont été réalisées et utilisées dans des alimentations à découpage
[83, 84, 85].

2.2.2.4.3 NTT : avec les travaux de Masato Mino [86, 87], NTT a réalisé un
composant original incluant une transformateur solénoïde et deux diodes sur la même
puce (figure 2.8(b)).

2.2.2.4.4 Fuji Electrics : la société Fuji Electrics a également développé des
inductances spirales (figure 2.8(c)) et les a intégrées dans des alimentations à dé-
coupage [88, 89]. Le circuit de puissance a été réalisé sur le même substrat que
l’inductance.

(a) (b) (c)

Fig. 2.8 – Composants issus de compagnies japonaises : (a) Toshiba [85], (b) NTT
[87] et (c) Fuji Electrics [89].

2.2.2.5 ENPIRION

La société américaine ENPIRION, basée dans le New Jersey, et émanation du
Bell Laboratory de la société Lucent Technology, tient une place particulière dans
cet état de l’art, puisqu’il s’agit à notre connaissance de la seule entreprise ayant à ce
jour commercialisé des modules d’alimentation à découpage utilisant des inductances
intégrées [90, 91] stand-alone de type spirale avec deux plans magnetiques en cobalt-
fer électrolysé (figure 2.9(a)). Les inductances intégrées réalisées par ENPIRION sont
ensuite associées au reste du circuit de l’alimentation à découpage lors du packaging
dans un module compact (figure 2.9(b)).
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(a) (b)

Fig. 2.9 – (a) Schéma de l’inductance réalisée par ENPIRION [90] et (b) alimenta-
tion à découpage intégrant cette inductance.

2.2.2.6 Autres origines

Hormis les principaux acteurs précédemment cités, d’autres laboratoires ont éga-
lement réalisé des démonstrateurs pouvant s’approcher de nos applications :

• Brandon [92] utilise une topologie en spirale avec plans magnétiques morcelés
afin de limiter les courants induits.

• Une alimentation à découpage de type BOOST a été réalisée par l’université de
Brescia en Italie [93]. Le démonstrateur intègre une spirale sans matériau ma-
gnétique réalisée par une technologie front-end STMicroelectronics M8 0.18µm.

• Rassel a fabriqué des transformateurs basés sur un noyau toroïdal en alliage
Fe64Ni32 électrolysé [94].

• Le coréen Yun [95] utilise un bobinage solénoïde mais avec un noyau magné-
tique ouvert pour la réalisation de transformateurs.

• Le LAAS, basé à Toulouse, en collaboration avec le Laboratoire d’Électro-
technique de Grenoble, a mené quelques développements sur les technologies
à mettre en œuvre pour la réalisation d’inductances de type spirale, méandre
ou solénoïde [96].

• L’université Jiao Tong de Shanghai en Chine a réalisé des inductances utilisant
un bobinage solénoïde à fort facteur de forme [97, 98].
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2.2.3 Composants hybrides

Les modes de réalisation hybrides peuvent permettre des compromis intéressants
en combinant les avantages des composants discrets et intégrés, à savoir l’utilisation
de fortes épaisseurs alliée à un procédé de fabrication massivement parallèle. Les
quelques réalisations suivantes semblent prometteuses du point de vue des perfor-
mances, mais l’industrialisation de tels composants se heurte pour l’instant à un
problème de maturité technologique.

• Flynn utilise une méthode originale pour la réalisation d’inductances solé-
noïdes [24, 99] : la partie inférieure du bobinage, le noyau magnétique et la
partie supérieure du bobinage sont réalisés par électrolyse sur trois substrats
distincts en verre. Les puces obtenues sont ensuite découpées et le noyau ma-
gnétique est libéré de son substrat. Ce dernier est reporté sur la partie inférieure
du bobinage, puis la partie supérieure du bobinage est reportée à son tour et
soudée sur la partie inférieure afin de finaliser la structure.

• Saidani et Amalou de l’EPFL à Lausanne utilisent des méthodes d’usinage de
ferrite par une méthode d’érosion par poudre pour la réalisation du noyau.
Ce dernier est ensuite reporté sur un bobinage de type spirale précédemment
fabriqué [100, 101].

• Un procédé de sérigraphie basse température pour la réalisation de noyaux
magnétiques épais en ferrite est utilisé au Georgiatec sur diverses topologies
d’inductances et de transformateurs [102, 103].

• Brandon [104] utilise également un procédé de sérigraphie basse température.

• Encore au Georgiatec, une technique de micro-usinage a été employée afin de
réaliser le noyau magnétique laminé d’une inductance toroïdale [105]. Égale-
ment, le procédé de lamination par électrolyse décrit dans [105] est utilisé pour
la réalisation de noyaux magnétiques toroïdaux de 72µm d’épaisseur, ce qui
constitue un record en la matière. Le noyau est ensuite libéré de son substrat
et placé sur une inductance avec bobinage solénoïde électrolysé [106, 52].

• Le laboratoire Tyndall [107, 30, 108, 109] propose une technologie de type cir-
cuit imprimé avec plans magnétiques déposés par électrolyse (figure 2.10(a)).
Ces inductances ont été intégrées dans une alimentation à découpage, le reste
du circuit étant situé sur le dessus de l’inductance de dimension 10× 10mm2.

• Toshiba a utilisé un procédé de sérigraphie classique de ferrite à 900̊ C afin
d’encapsuler complètement une spirale en cuivre électrolysée [110].

• Hayashi [111] a opté pour l’utilisation d’un substrat en ferrite gravé dans la
masse pour la réalisation d’un solénoïde (figure 2.10(b)). Sasada [112] utilise
également un substrat de ferrite qui est gravé par une pointe en diamant.
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(a) (b)

Fig. 2.10 – Composants hybrides : (a) inductance spirale en circuit imprimé avec
plans magnétiques électrolysés [108] et (b) solénoïde réalisé dans la masse d’un
substrat de ferrite [111].

La présentation des composants de l’état de l’art étant faite, nous nous appuie-
rons sur ce dernier tout au long de ce mémoire afin d’illustrer notre propos et de
situer les caractéristiques de nos composants. Nous allons tout d’abord nous intéres-
ser au compromis QDC entre inductance et résistance à basse fréquence qui constitue
le principal objectif pour nos applications.

2.3 Analyse des différents types d’inductance
Nous avons vu dans le paragraphe précédent que toutes les topologies d’induc-

tance sont représentées dan l’état de l’art. En effet, selon les cas traités, elles peuvent
toutes présenter un certain intérêt. Nous allons donc analyser chacune de ces topo-
logies afin de déterminer quelle est la plus pertinente pour nos applications. Nous
rechercherons en priorité la topologie permettant d’atteindre le meilleur rapport
QDC. Ce dernier n’est pas un critère absolu. En effet, nous verrons dans les cha-
pitres 4 et 6 respectivement que si l’obtention d’un fort rapport QDC est privilégiée
de manière systématique, le facteur de qualité en régime dynamique ou la tenue en
courant peuvent être dégradés. Or, ces deux derniers critères sont également impor-
tants pour l’application visée. Cependant, l’obtention d’un fort rapportQDC émanant
d’une demande précise de notre client interne, nous privilégierons cet aspect.

2.3.1 Solénoïde

2.3.1.1 Modèle des réluctances

Dans la suite de ce paragraphe et tout au long de ce mémoire, nous utiliserons
le modèle des réluctances qui propose une analogie entre circulation du courant
électrique et circulation du flux magnétique (figure 2.11).
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Fig. 2.11 – Exemple de circuit magnétique bobiné (à gauche) et modèle équivalent
en termes de réluctance et de force magnétomotrice (à droite).

Ce modèle possède l’avantage d’être extrêmement simple et de mettre en évidence
le rôle des matériaux à forte perméabilité au sein des composants inductifs. À partir
de l’équation de Maxwell-Ampère, la circulation du champ magnétique

−→
H le long

d’une de ses lignes de champ, c’est-à-dire la force magnétomotrice (par analogie avec
la force électromotrice correspondant à la circulation du champ électrique

−→
E ) peut

être exprimée en fonction du courant traversant la surface délimitée par la ligne de
champ. Par exemple, si N fils parcourus par un courant I sont en intersection avec
cette surface, la force magnétomotrice sera égale à N · I. Si les fils sont enroulés au-
tour d’un noyau magnétique annulaire de section SCORE et de longueur totale LCORE

constitué d’un matériau isotrope à très forte perméabilité relative (µCORE � 10), on
peut alors considérer que l’induction magnétique

−→
B = µ0 · µCORE ·

−→
H est essentielle-

ment confinée dans le matériau magnétique : on parlera alors de circuit magnétique
fermé. Si de plus on pose l’hypothèse que l’induction magnétique est homogène dans
le noyau, le flux magnétique Φ peut alors être relié à la force magnétomotrice N · I
par la réluctance < du circuit magnétique :

Φ =
µ0 · µCORE ·N · I · SCORE

LCORE

=
N · I
<

(2.10)

avec < =
LCORE

SCORE · µ0 · µCORE

. (2.11)

On voit que la perméabilité joue le même rôle dans la réluctance que la conductivité
dans la résistance. Cependant, les ordres de grandeur ne sont pas les mêmes. Ainsi, le
rapport entre la perméabilité des matériaux magnétiques et celle de l’air sera, dans
le cas de matériaux ferromagnétiques uniaxiaux, seulement de l’ordre de 103. Par
conséquent, il pourra toujours exister un champ d’induction magnétique non négli-
geable hors du matériau magnétique. Inversement, la présence d’entrefers de faibles
dimensions augmentera la réluctance du circuit magnétique mais n’empêchera pas,
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jusqu’à un certain point, le bon confinement de l’induction magnétique. Connaissant
le flux magnétique, il est alors aisé de calculer l’inductance d’après la loi de Lenz :

u = N · dΦ
dt

= LDC ·
di

dt
(2.12)

⇒ LDC =
N 2

<
=
µ0 · µCORE ·N 2 · SCORE

LCORE

. (2.13)

On voit que l’on retrouve bien la formule classique d’un solénoïde infini. Cette der-
nière peut également s’appliquer au cas d’un bobinage solénoïde autour d’un noyau
toroïdal.

2.3.1.2 Noyau magnétique toroïdal

La borne inférieure de la résistance RDC d’un bobinage solénoïde planaire com-
portant N spires tel que décrit dans la figure 2.12 peut facilement être estimée
d’après la formule :

RDC ≈
2 ·N ·WCORE

TW IN ·WW IN · σW IN

. (2.14)

Dans cette expression la résistance des vias est négligée. L’inductance LDC se calcule
facilement d’après le modèle des réluctances détaillé précédemment. Si l’espace SW IN

entre les spires est négligeable devant WW IN , on peut alors calculer simplement le
facteur de qualité en régime continu QDC en remarquant que LCORE ≈ N ·WW IN :

QDC ≈
µ0 · µCORE · σW IN · TCORE · TW IN

2
. (2.15)

On peut faire deux remarques à propos de l’équation ci-dessus :
1. Dans le cas d’une topologie toroïdale, QDC ne dépend au premier ordre ni de

la surface occupée par le composant ni du nombre de tours du bobinage.
2. Les paramètres µCORE et σW IN correspondant aux matériaux ne peuvent être

beaucoup améliorés car l’état de l’art est déjà très proche des valeurs théoriques
ultimes de conductivité et de perméabilité. Par conséquent, le seul moyen
d’améliorer notablement QDC est d’utiliser de fortes épaisseurs de matériau
magnétique pour le noyau et de conducteur pour le bobinage.

En outre, il est important de garder à l’esprit que nous utiliserons des matériaux
ferromagnétiques uniaxiaux dont seule la perméabilité selon l’axe difficile peut être
exploitée pour des applications où les champs magnétiques varient à des fréquences
de plusieurs mégahertz. Par conséquent, il sera nécessaire, afin de pourvoir convena-
blement guider le flux magnétique, de réaliser le noyau magnétique en deux parties
(représentées en vert et rouge sur la figure 2.12) dont les axes d’anisotropie seront
décalés de 90̊ l’un par rapport à l’autre. L’épaisseur totale de matériau magnétique
déposée sera donc égale à 2 · TCORE. On peut alors se demander si l’utilisation d’un
noyau magnétique parallélépipédique réalisé en une seule partie d’épaisseur TCORE

ne serait pas plus judicieuse.
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(a) Vue 3D. (b) Vue de dessous.

(c) Vue de Face. (d) Noyau parallélépipédique.

Fig. 2.12 – Dimensions caractéristiques d’inductances avec bobinage solénoïde. Les
doubles flèches de couleurs indiquent les directions de difficile aimantation de cha-
cune des parties magnétiques.

2.3.1.3 Noyau magnétique parallélépipédique

Si le circuit magnétique n’est plus fermé, le champ magnétique
−→
H n’est plus

constant selon ses lignes de champ. En effet, du fait de la conservation du flux ma-
gnétique, si à l’intérieur du noyau il existe un champ magnétique

−−−→
HCORE, à l’extérieur

du noyau, le champ peut être estimé grâce au coefficient de démagnétisation ND qui
caractérise les effets de bords dus à la discontinuité de l’aimantation aux interfaces
entre air et matériau magnétique. Dans le cas d’un noyau parallélépipédique (figure
2.12(d)), ce coefficient peut être estimé selon les formules d’Aharoni [113]. Dans
notre cas, si l’on considère la force magnétomotrice selon une ligne de champ on
obtient [79] :

N · I =

∫
CORE

HCORE · dl +
∫

AIR

(µCORE − 1) ·ND ·HCORE · dl (2.16)

⇒ HCORE ≈ N · I
LCORE · (1 + (µCORE − 1) ·ND)

. (2.17)
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L’inductance peut alors être calculée :

LDC =
µ0 · µCORE ·N 2 ·WCORE · TCORE

LCORE · (1 +ND · (µCORE − 1))
. (2.18)

Cette formule n’est valide que dans le cas où ND est très faible devant 1. Si les
effets de forme sont trop importants, les hypothèses que nous avons posées sur la
répartition du champ magnétique ne seront plus valides. Dans le chapitre 5, nous
reviendrons en détail sur ces effets de forme et nous verrons également que les pro-
priétés magnétiques du noyau peuvent elles-même fortement dépendre de cet effet.
L’expression de la résistance RDC étant identique à celle calculée précédemment, QDC

est alors égal à

QDC ≈
µ0 · µCORE · σW IN · TCORE · TW IN

2 · (1 +ND · (µCORE − 1))
. (2.19)

A la différence du cas du noyau toroïdal, cette fois-ci les dimensions dans le plan du
substrat interviennent à travers le coefficient ND. Il existe donc un compromis opti-
mal à déterminer pour lequel QDC est maximal. On peut également remarquer que
pour une longueur infinie ND tend vers zéro et on retrouve bien l’expression 2.15.
Dans le cas d’un composant de dimensions finies, le rapport QDC sera par contre
inférieur à celui d’une inductance toroïdale utilisant la même épaisseur TCORE. Ce-
pendant, selon les cas cet inconvénient pourra être compensé par la possibilité d’uti-
liser un noyau magnétique deux fois plus épais. Néanmoins, l’utilisation d’épaisseurs
importantes de matériau magnétique tendra à accroître la valeur de ND et donc à
dégrader QDC.

2.3.2 Méandre

Le cas des inductances de type méandre peut être très rapidement traité. En
effet, on peut remarquer que LCORE ≈ 2 · N ·WW IN (figure 2.13). Par conséquent,
dans le meilleur des cas QDC sera deux fois inférieur à celui d’un solénoïde toroïdal.

QDC ≈
µ0 · µCORE · σCORE · TCORE · TW IN

4
. (2.20)

L’unique avantage d’une telle topologie réside donc dans l’utilisation d’un seul niveau
de matériau conducteur pour la réalisation du bobinage. Cependant, quatre niveaux
de matériau magnétique sont nécessaires à la réalisation d’un circuit magnétique
fermé. Ce type de topologie ne sera alors pas très intéressant pour nos applications.
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(a) Vue 3D. (b) Vue de face.

Fig. 2.13 – Dimensions caractéristiques d’une inductance de type méandre.

2.3.3 Ligne

Nous considérerons dans ce chapitre une inductance de type ligne comportant
deux plans magnétiques situés en-dessous et au-dessus d’une ligne conductrice (figure
2.14). Idéalement, dans le cas d’une ligne présentant une largeur WW IN importante
devant toutes les autres grandeurs, l’expression du rapport QDC est identique à l’ex-
pression 2.15 de l’inductance toroïdale. Cependant, il existe dans le cas réel une fuite
non négligeable du flux magnétique dans l’espace entre les deux plans magnétiques
qui est au minimum égal à l’épaisseur de métal TW IN utilisée pour la réalisation de
la ligne. De plus, des effets de bords aux extrémités de la ligne interviennent. Pour
tenir compte de ces deux phénomènes, nous utiliserons les travaux de conception
de lignes magnétiques réalisés par Korenivski [114]. Dans le cas d’une ligne de type
sandwich (figure 2.14(a)), l’inductance de N lignes de longueur LW IN connectées en
série peut s’exprimer sous la forme

LDC =
µ0 · µCORE ·N · LW IN · TCORE

2 ·WW IN

(
1− tanh (a)

a

)
(2.21)

avec a =
WW IN√

2 · TW IN · TCORE · µCORE

. (2.22)

Si le composant doit tenir sur un carré de côté D, alors LW IN = D et nous pouvons
évaluer N et WW IN en fonction du niveau de résistance RDC que l’on souhaite obtenir.
En effet, si l’on néglige l’espacement entre les lignes, on peut considérer que D ≈
N ·WW IN , et la résistance RDC s’écrit :

RDC =
N ·D

WW IN · TW IN · σW IN

, d’où WW IN =
D√

RDC · σW IN · TW IN

. (2.23)

Ce qui donne :

QDC =
µ0 · µCORE · TW IN · TCORE · σW IN

2
·
(

1− tanh (a)

a

)
(2.24)

avec a =
D

TW IN ·
√

2 ·RDC · TCORE · σW IN · µCORE

. (2.25)
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Dans ce cas également, QDC dépend des dimensions de la ligne à travers le paramètre
a. En outre on retrouve bien l’expression de l’inductance toroïdale à un facteur
correctif près.

(a) Coupe transversale d’une ligne sandwich. (b) Vue de dessus de N = 4 lignes connectées
en série.

(c) Modélisation d’une ligne magnétique fermée.

Fig. 2.14 – Conception d’inductances de type ligne avec matériau magnétique.

Il est possible d’améliorer le rapport QDC d’une inductance de type ligne en
encapsulant complètement la ligne avec des couches magnétiques afin de réaliser
idéalement un circuit magnétique complètement fermé. Cependant, il est extrême-
ment difficile en pratique de réaliser un tel circuit, et ce essentiellement pour deux
raisons :

1. La réalisation d’un tel dispositif nécessite le dépôt de matériaux magnétiques
à forte perméabilité sur des plans verticaux ou inclinés. Or, il est connu que les
matériaux ferromagnétiques uniaxiaux voient leurs anisotropie fortement aug-
menter, et donc leur perméabilité fortement diminuer lorsqu’ils sont déposés
sur des plans inclinés [115, 116] sans précautions particulières.

2. Dans le chapitre 4, nous verrons qu’il est nécessaire de laminer le noyau ma-
gnétique avec un matériau isolant afin de réduire les courants induits pouvant
pénaliser les performances dynamiques des couches magnétiques. Par consé-
quent, le noyau magnétique ne sera pas homogène et les couches isolantes non
magnétiques correspondront à autant d’entrefers augmentant la réluctance to-
tale du circuit magnétique.

On définira par la suite le taux de remplissage ρCORE du noyau magnétique comme
le rapport entre l’épaisseur cumulée des couches magnétiques à forte perméabilité et
l’épaisseur totale TCORE du multicouche constituant le noyau magnétique. L’épaisseur
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TI de matériau isolant non magnétique à l’intérieur du noyau pourra s’exprimer
d’après

TI = TCORE · (1− ρCORE). (2.26)

La ligne encapsulée réelle pourra donc être modélisée comme sur la figure 2.14(c),
WF étant la dimension de la fermeture magnétique et g étant l’entrefer effectif au
niveau de cette même fermeture. On posera alors

WF = TCORE, et (2.27)
g = 2 · TI = 2 · TCORE · (1− ρCORE), (2.28)

On pourra alors, toujours en utilisant les travaux de Korenivski, et en utilisant les
mêmes règles de dessin que précédemment, calculer QDC :

QDC =
µ0 · µCORE · TW IN · TCORE · σW IN

2

×
(

1− 1 + b− 2 · exp (−a) + (1− b) · exp (−2 · a)
a · ((1 + b)2 − (1− b)2 · exp (−2 · a))

) (2.29)

avec a =
D

TW IN

·
√

2

µCORE · TCORE ·RDC · σW IN

(2.30)

et b =

√
TW IN

TCORE · (1− ρCORE)
tanh

(√
2

µCORE · (1− ρCORE)

)
. (2.31)

Si l’on examine les expressions de QDC des lignes sandwich et encapsulées, on se
rend compte qu’il est plus favorable d’utiliser des lignes de largeurs importantes.
Cependant, il est nécessaire d’utiliser des lignes étroites afin d’atteindre les niveaux
d’inductance requis. L’utilisation de spirales allongées peut permettre, dans une
certaine mesure, de remédier à ce problème.

2.3.4 Spirale

Les topologies de type spirale carrée ou ronde habituellement utilisées pour des
applications radiofréquences ne se prêtent pas naturellement à l’intégration de ma-
tériaux ferromagnétiques. En effet, si l’on n’utilise qu’une seule couche magnétique
il a été prouvé que même si cette couche possède une épaisseur TCORE et une perméa-
bilité isotrope µCORE toutes deux infinies, la valeur de l’inductance ne sera multipliée
que par deux par rapport à l’inductance sans matériau magnétique [117]. Il est donc
impératif d’utiliser deux plans magnétiques. Cependant, le champ magnétique dans
des spirales est orienté de manière radiale. Par conséquent, les plans magnétiques
inférieurs et supérieurs doivent chacun être composés de quatre parties [18], ce qui
alourdit considérablement le procédé de réalisation car quatre dépôts magnétiques
sont nécessaires. Nous avons pu observer au LETI des spirales dont les éléments
du plan magnétique supérieur réalisés par un dépôt unique s’orientaient de manière
spontanée dans la direction adéquate [14]. Ce phénomène est très intéressant dans
la mesure où il permettrait de n’utiliser que deux dépôts magnétiques au lieu de
quatre pour la réalisation d’une spirale sandwich. Cependant, ce phénomène n’est
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pas bien compris pour l’instant, et n’est donc pas exploitable pour l’instant pour
la réalisation de composants fiables. Une approche plus conventionnelle consiste à
utiliser une spirale allongée afin de générer un champ uniaxial dans une large zone.
Cette solution a été choisie entre autre par Kim (figure 2.7(c) de l’état de l’art)
[81]. Dans la zone où se situe le matériau magnétique, on peut se ramener au cas
des lignes sandwich couplées qui peut se traiter par le modèle de Korenivski (figure
2.15).

(a) Vue 3D. (b) Vue de dessus.

(c) Coupe transversale.

Fig. 2.15 – Dimensions caractéristiques d’une inductance de type spirale allongée
avec plans magnétiques en configuration "sandwich".

Il faut néanmoins appliquer des règles de dessin différentes. En effet, il faut tenir
compte du ratio c entre la longueur LW IN et la largeur du dispositif qui est de l’ordre
de grandeur de 2·WCORE. Or, si l’on veut comparer les performances d’un tel dispositif
avec une inductance toroïdale occupant la surface D2, il faut que

D2 = 2 ·WCORE · (LW IN + 2 ·WCORE) , (2.32)

ce qui donne WCORE =
D

2 ·
√

1 + c
avec c =

LW IN

2 ·WCORE

. (2.33)

On peut donc exprimer la largeur WCORE en fonction de la dimension D et du rapport
c, qui peut être considéré comme le seul paramètre libre. En outre, la résistance du
bobinage peut être estimée par la formule

RDC ≈
N · LW IN + 2 · π ·N 2 ·WW IN

TW IN ·WW IN · σW IN

. (2.34)

Or, en remarquant que N ·WW IN ≈ WCORE, et si l’on néglige l’inductance de la zone
sans matériau magnétique, on peut alors calculer QDC dans les cas de la spirale sand-
wich et de la spirale encapsulée semblable aux composants réalisés par le laboratoire
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Tyndall (figure 2.5) [64]. En posant

a =
D

2 ·
√
TW IN · TCORE · µCORE · (1 + c)

, (2.35)

et b =

√
TW IN

TCORE · (1− ρCORE)
· tanh

(√
2

µCORE · (1− ρCORE)

)
, (2.36)

on obtient pour la spirale sandwich :

QDC =
c

c+ π/2
· µ0 · µCORE · TW IN · TCORE · σW IN

2
·
(

1− tanh (a)

a

)
, (2.37)

et pour la spirale encapsulée :

QDC =
c

c+ π/2
· µ0 · µCORE · TW IN · TCORE · σW IN

2

×
(

1− 1 + b− 2 · exp (−a) + (1− b) · exp (−2 · a)
a · ((1 + b)2 − (1− b)2 · exp (−2 · a))

)
.

(2.38)

Comme précédemment, on retrouve l’expression correspondant à l’inductance toroï-
dale à un facteur près. On peut remarquer que le rapport c intervient de manière
déterminante dans les performances du composant. En effet, si c est trop faible une
large partie du bobinage sera inutile, mais si c est trop grand les effets de bords
seront trop importants, d’où une baisse du rapport QDC. Il faudra déterminer pour
chaque cas le rapport c optimal.

2.3.5 Synthèse et choix de la topologie optimale

Nous sommes donc en mesure d’estimer le rapport QDC pour les différentes types
de topologies connus dans l’état de l’art en fonction de divers paramètres. Nous avons
également vu que selon la topologie utilisée, le nombre de couches nécessaires était
différent. Le tableau 2.1 récapitule le nombre de couches nécessaires à la réalisation
des diverses topologies étudiées.

Topologie Couches conductrices Couches magnétiques
Solénoïde toroïdal 2 2

Solénoïde parallélépipédique 2 1
Méandre 1 4

Ligne (sandwich ou encapsulée) 1 2
Spirale (sandwich ou encapsulée) 1 2

Tab. 2.1 – Récapitulatif du nombre de couches conductrices et magnétiques néces-
saires à la réalisation des différentes topologies d’inductance.

Afin de prendre en compte toutes ces données et de pouvoir les comparer, nous
allons calculer pour les différentes topologies les isovaleurs de QDC en fonction des
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épaisseurs totales de matériaux magnétiques et métalliques utilisées. Mises à part le
cas des topologies de type spirale, nous considèrerons un composant de dimensions
D × D = 25mm2. Pour les composants de type spirale, la surface occupée sera la
même mais on fixera le rapport c entre 1 et 3 (d’une manière arbitraire, nous consi-
dèrerons que pour c > 3 le composant sera trop allongé) de manière à obtenir le
rapport QDC optimal. Nous utiliserons pour le calcul de la résistance du bobinage une
conductivité σW IN = 5 ·107S ·m−1, correspondant aux valeurs typiquement observées
pour le cuivre électrolysé. Pour le calcul de l’inductance nous utiliserons un noyau
magnétique de perméabilité relative µCORE = 1800, correspondant à la perméabi-
lité typique du permalloy Ni80Fe20 déposé sous champ en couches minces. Dans le
cas des lignes et des spirales encapsulées, on considérera un taux de remplissage du
noyau ρCORE de l’ordre de 95%.

Les valeurs de QDC qui nous serviront de référence correspondront à une résis-
tance RDC = 100mΩ et à des inductances LDC égale 100nH, 500nHet 1µH, respec-
tivement. Les résultats de ces calculs sont résumés dans les figures 2.16, 2.17 et 2.18.
Les pointillés en rouge sur ces figures indiquent la zone dans laquelle les épaisseurs
employées peuvent être considérées comme a priori réalistes. Nous considérons en
effet que des épaisseurs cumulées de cuivres de plus de 80µm ou des épaisseurs cu-
mulées de matériau magnétique fonctionnel de plus de 30µm sont très difficilement
réalisables, voire complètement irréalistes dans le cadre d’un procédé industriel.

La figure 2.16 montre que lorsqu’une inductance de 100nH seulement est requise,
les inductances de type ligne tendraient à être les plus efficaces, c’est-à-dire à né-
cessiter les épaisseurs cumulées les plus faibles pour l’obtention de la caractéristique
(RDC;LDC) désirée. On retrouve bien le même comportement entre lignes sandwich
et encapsulées lorsque les épaisseurs de matériau conducteur sont faibles. En effet,
afin de respecter la consigne sur la résistance les largeurs des lignes doivent être
importantes et les effets de bords négligeables : on s’approche alors du cas du cir-
cuit magnétique parfait. Au contraire, lorsque les épaisseurs de matériau conducteur
sont importantes, les largeurs des lignes sont réduites et les effets de bord deviennent
prépondérants. Les lignes encapsulées sont alors beaucoup plus intéressantes. Les spi-
rales de type sandwich et encapsulées, ainsi que les inductances toroïdales présentent
à peu de choses près les mêmes caractéristiques, avec un léger avantage pour les spi-
rales encapsulées. Les inductances en méandre, comme nous l’avons précédemment
expliqué, sont les moins favorables. Les solénoïdes avec noyau magnétiques parallé-
lépipédiques ne sont intéressants qu’avec de très fortes épaisseurs de conducteur et
de faibles épaisseurs de matériau magnétique. En effet, si les épaisseurs de matériau
magnétique sont importantes, le coefficient ND croît et le rapport QDC reste faible
malgré les épaisseurs employées.
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Fig. 2.16 – Isovaleurs de (LDC = 100nH;RDC = 100mΩ) en fonction des épaisseurs
cumulées des couches métalliques et magnétiques utilisées pour les différentes topo-
logies.

Si l’on désire atteindre une inductance de 500nH, la figure 2.17 montre que
les tendances sont différentes. Les inductances toroïdales sont alors les plus inté-
ressantes dans une large gamme d’épaisseurs, et ne sont concurrencées que par les
spirales encapsulées. Les lignes sandwich et encapsulées sont en théorie plus perfor-
mantes avec de faibles épaisseurs de conducteur mais les épaisseurs de matériaux
magnétique nécessaires sont rédhibitoires. Le comportement des caractéristiques des
lignes encapsulées peut se décomposer en trois phases. Première phase, lorsque les
épaisseurs de conducteur employées sont faibles, la largeur des lignes est impor-
tante et les effets de bord sont négligeables : on se rapproche alors du cas idéal.
Deuxième phase, lorsque les épaisseurs de conducteur croissent, les effets de bords
deviennent plus importants et le dispositif est moins performant. Troisième phase, si
les épaisseurs de conducteur employées croissent encore, les épaisseurs de matériau
magnétique nécessaires finissent par décroître. La réluctance du circuit magnétique
augmente et la contribution de la réluctance due aux effets de bord voit son im-
portance relative décroître. Le dispositif redevient efficace. Nous attirons également
l’attention du lecteur sur le comportement paradoxal des spirales de type sandwich
et encapsulées. En effet, on observe que pour des épaisseurs de conducteur faibles, la
spirale de type sandwich est plus performante. Ceci n’est en fait qu’un artefact dû
au modèle employé pour la spirale de type sandwich qui ne prend pas en compte le
facteur de remplissage ρCORE du noyau magnétique. Par conséquent, lorsque le pro-
duit 2 · ρCORE · TCORE est du même ordre de grandeur que TW IN , la spirale encapsulée



2.3. ANALYSE DES DIFFÉRENTS TYPES D’INDUCTANCE 41

peut selon le modèle posséder des caractéristiques inférieures à la spirale de type
sandwich. En pratique, nous ne nous intéresserons pas à ce phénomène car il corres-
pond à des cas où l’épaisseur de matériau magnétique mise en jeu est irréaliste. De
plus, en pratique, il sera plus aisé d’utiliser des épaisseurs de matériau conducteur
supérieures à celles de matériau magnétique.

Fig. 2.17 – Isovaleurs de (LDC = 500nH;RDC = 100mΩ) en fonction des épaisseurs
cumulées des couches métalliques et magnétiques utilisées pour les différentes topo-
logies.

La figure 2.18 confirme et renforce la tendance à l’avantage de la topologie to-
roïdale déjà observé sur la figure 2.17. Ainsi, on peut voir que si l’on recherche la
plus forte inductance possible ( typiquement LDC ≥ 500nH) tout en conservant une
résistance RDC autour de 100mΩ, la topologie toroïdale est celle qui nécessitera les
épaisseurs cumulées les moins importantes, c’est-à-dire celle dont la réalisation sera
la moins difficile. Cependant, nous allons voir dans le paragraphe suivant que la
réalisation de tels composants reste un problème complexe.
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Fig. 2.18 – Isovaleurs de (LDC = 1µH;RDC = 100mΩ) en fonction des épaisseurs
cumulées des couches métalliques et magnétiques utilisées pour les différentes topo-
logies.

2.4 Procédé de réalisation
Nous venons de voir que la topologie toroïdale permettait, pour le cas qui nous

intéresse, d’obtenir le plus fort rapport QDC. Nous avons également vu comment
les épaisseurs employées pour la réalisation de ces composants déterminaient les
performances à basse fréquence. La réalisation de composants intégrés comportant
des couches d’épaisseurs supérieures à la dizaine de microns, et ce a fortiori dans le
cas d’un composant comportant un bobinage solénoïde, n’est pas chose aisée. Nous
allons donc maintenant exposer le procédé de fabrication que nous avons employé
pour la réalisation des inductances, et justifier de la pertinence des différentes options
que nous avons choisies. Ce procédé s’inspire dans une large mesure de ceux utilisés
pour la réalisation de têtes inductives pour l’écriture sur support magnétique, à
la différence près que certaines épaisseurs mises en jeux sont cinq à dix fois plus
importantes, et que le circuit magnétique ne comporte pas d’entrefer (figure 2.19(a)).
Il a été mis en œuvre sur des substrats silicium standards de diamètre 100mm et
d’épaisseur 550µm pour la réalisation d’inductances semblables à celle de la figure
2.19(b).
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(a) Tête d’enregistrement magnétique intégrée
réalisée sur substrat silicium au LETI.

(b) Inductance toroïdale pour la conver-
sion de puissance.

Fig. 2.19 – Similitudes entre une tête d’enregistrement magnétique et une inductance
toroïdale, toutes deux réalisées au LETI.

On peut diviser le procédé en trois phases distinctes comprenant la réalisation
de la partie inférieure du bobinage, la réalisation du noyau magnétique et celle de
la partie supérieure du bobinage. Les étapes composants chacune de ces phases
seront décrites en détail, et les options technologiques que nous avons choisies seront
discutées.

2.4.1 Réalisation de la partie inférieure du bobinage

2.4.1.1 Description des étapes

Les étapes pour la réalisation de la partie inférieure du bobinage sont les sui-
vantes (figure 2.21) :

1. Tout d’abord, une première photolithographie est réalisée afin de définir les
caissons qui devront être gravés par Deep RIE (Reactive Ion Etching) à même
le substrat (figure 2.21(b)).

2. Une couche isolante de SiO2 d’environ 1µm est ensuite réalisée par oxydation
thermique du substrat (figure 2.21(c)). Cette étape, réalisée à une température
typique d’environ 1000̊ C, est avec l’étape précédente la seule non compatible
above IC. Nous reviendrons par la suite sur cette problématique.

3. Une couche d’accroche en titane et une sous-couche en cuivre de 20nm et
200nm respectivement sont ensuite déposées par PVD (Physical Vapor Depo-
sition) afin d’assurer la bonne conduction du courant durant l’électrolyse. Une
deuxième photolithographie est également réalisée afin de réaliser des motifs de
détourage qui empêcheront la croissance électrolytique dans les zones inutiles
(figure 2.21(d)).
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4. Vient ensuite le dépôt électrolytique de cuivre pour la réalisation de la partie
inférieure du bobinage solénoïde (figure 2.21(e)). Nous avons réalisé des élec-
trolyses en caissons silicium pour des épaisseurs allant jusqu’à 15µm. Au-delà
de cette épaisseur, une étape de mise au point du procédé a montré que du fait
des contraintes mécaniques apparaissant sous l’effet des dilatations thermiques
lors des étapes restantes, ainsi que des contraintes mécaniques intrinsèques
des matériaux magnétiques déposés par la suite, des clivages localisés dans
le silicium pouvaient apparaître (figure 2.20), ce qui constitue une défaillance
rédhibitoire. Cependant, nous verrons dans le chapitre suivant que 15µm de
cuivre peuvent suffire à l’obtention de résistance inférieures à 100mΩ.

Fig. 2.20 – Exemple de fissures observées dans le silicium au voisinage de couches
de cuivre épaisses (> 15µm) en caissons silicium.

5. Après l’électrolyse et le retrait des motifs de détourage en résine, les surplus de
cuivre ainsi que les sous-couches métalliques sont enlevés par CMP (Chemical-
Mechanical Polishing) (figure 2.21(f)). Nous avons donc utilisé pour la réali-
sation de la partie inférieure du bobinage un procédé s’inspirant des procédés
damascènes standards, à la différence près que des motifs de détourages en
résine ont été utilisés afin de faciliter l’étape de CMP.

6. Une couche de SiO2 de 2µm environ est ensuite déposée par PECVD (Plasma
Enhanced Chemical Vapor Deposition) afin d’assurer l’isolation électrique entre
la partie inférieure du bobinage et le noyau magnétique (figure 2.21(g)). La
température de dépôt typique est de l’ordre de 180̊ C, en-dessous de celle des
procédés standards (de l’ordre de 300̊ C) afin de limiter les contraintes méca-
niques d’origine thermique, et donc le risque de voir des clivages apparaître au
niveau des caissons silicium.
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(a) Substrat silicium. (b) Gravure RIE des caissons.

(c) Oxydation thermique du silicium. (d) Dépôt PVD des sous-couches ti-
tane/cuivre. Lithographie des motifs de
détourage.

(e) Dépôt électrolytique du cuivre. (f) CMP des surplus de cuivre et des sous-
couches.

(g) Dépôt d’oxyde PECVD.

Fig. 2.21 – Procédé de fabrication la partie inférieure du bobinage solénoïde des
inductances pour la conversion de puissance.

Après avoir présenté le procédé de réalisation de la partie inférieure du bobinage,
nous allons maintenant discuter la pertinence des choix technologiques pour lesquels
nous avons opté.

2.4.1.2 Discussion

2.4.1.2.1 Choix du cuivre pour la réalisation du bobinage : le cuivre
est le meilleur conducteur existant après l’argent, et est de plus largement admis
dans l’industrie de la micro-électronique pour la réalisation des niveaux métalliques
et des interconnexions de composants intégrés front-end. En outre, de nombreux
travaux de développement technologiques au LETI et dans d’autres laboratoires ont
montré la faisabilité, en utilisant des caissons d’électrolyse en résine, de couches de
cuivre électrolysé de plus de 50µm d’épaisseur pouvant présenter des facteurs de
forme importants (figure 2.22). Par conséquent, comme dans la quasi-totalité des
réalisations présentées dans l’état de l’art du paragraphe 2.2.2, nous utiliserons le
cuivre électrolysé pour la réalisation du bobinage.
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Fig. 2.22 – Exemple de bobinage épais en cuivre électrolysé à fort facteur de forme
[65].

De manière connue, le dépôt électrolytique de cuivre peut se faire selon deux
méthodes : le dépôt localisé en caissons résine, qui a été utilisé pour la réalisation
de la partie supérieure du bobinage, et le dépôt de type damascène dont nous avons
utilisé une variante pour la réalisation de la partie inférieure du bobinage comme
exposé dans la figure 2.21. Or, nous pouvons remarquer que le procédé que nous
avons utilisé, à la différence de toutes les autres réalisations de l’état de l’art, utilise
des caissons en silicium.

2.4.1.2.2 Choix de l’utilisation de caissons silicium : nous désirons réali-
ser des composants stand-alone sur substrat silicium. Par conséquent, nous pouvons
nous permettre d’utiliser librement le substrat pour la réalisation de nos composants.
Les procédés Deep RIE permettent de graver proprement et rapidement des caissons
profonds dans le silicium. De plus, le silicium peut facilement être oxydé thermique-
ment afin de créer une première couche isolante homogène. En outre, si un procédé
à basse température est requis, un dépôt d’oxyde SiO2 PECVD peut être utilisé. Ce
procédé présente donc l’avantage de la facilité de fabrication tout en utilisant des
outils standards de la micro-électronique. De plus, l’épaisseur totale du composant
sera réduite. Le procédé utilisé incluant une étape de CMP, on retrouve une surface
parfaitement plane et très peu rugueuse pour la réalisation du noyau magnétique, ce
qui constitue un avantage car la qualité des couches minces magnétiques est sensible
à la rugosité de la surface de dépôt.

L’oxyde SiO2 est également utilisé de manière courante pour la réalisation de
caissons d’électrolyse pour dépôts damascène si la profondeur des caissons reste ty-
piquement inférieure à 5µm. Par conséquent, si l’on souhaite réaliser un composant
above IC avec un bobinage épais, il sera nécessaire d’utiliser des caissons en ré-
sine. Le problème sera alors, après l’électrolyse, de se débarrasser de la sous-couche
conductrice, d’encapsuler la partie inférieure du bobinage avec un matériau isolant,
puis d’aplanir le relief existant afin de présenter une surface plane (figure 2.23). Une
autre solution pourrait consister en l’utilisation de sous-couches préalablement gra-
vées comme dans [56], ou en l’utilisation de techniques de type damascène utilisant
des caissons en résine durcissante.
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(a) Dépôt des sous-couches et lithographie des
caissons d’électrolyse.

(b) Dépôt électrolytique, retrait des caissons
résine et gravure des sous-couches.

(c) Encapsulation. (d) Aplanissement du diélectrique.

Fig. 2.23 – Réalisation de la partie inférieure du bobinage par dépôt électrolytique
localisé en caisson résine.

Tous ces procédés peuvent être très délicats si les épaisseurs mises en jeu sont
importantes, et requièrent l’utilisation de résines non plus pour la réalisation de
caisson d’électrolyse ou de gravure, mais comme partie intégrante constitutive du
composant. On parlera alors de résines permanentes. La résine utilisée doit alors
avoir des caractéristiques physiques stables afin de permettre le bon fonctionnement
de l’inductance, ce qui, nous allons le voir, peut poser problème dans un contexte
industriel.

2.4.1.2.3 Isolation en oxyde SiO2 PECVD : l’oxyde de silicium SiO2 dé-
posé par PECVD possède une constante diélectrique relative de l’ordre de 4 à 5 selon
les conditions de dépôt. Il peut en résulter des effets capacitifs non négligeables. De
plus, il peut difficilement être déposé en couches d’épaisseur supérieures à 5µm. Par
conséquent, il ne semble par réaliste d’utiliser cet oxyde afin d’encapsuler complète-
ment un bobinage épais et obtenir une structure sans relief après CMP comme sur
la figure 2.23.

Si des couches isolantes plus épaisses sont requises, l’oxyde de silicium peut être
remplacé, par exemple, par une résine de type SU-8 commercialisée par la société
Microchem - utilisée entre autres par le laboratoire Tyndall -, ou par une résine à
base de BCB (bisBenzoCycloButène) commercialisée par Dow Chemical, qui pré-
sente l’avantage de posséder une faible constante diélectrique relative de l’ordre de
2.7. Cependant, les résines permanentes ne sont pour l’instant pas utilisées dans
l’industrie de la micro-électronique car elles posent un problème de fiabilité et de
reproductibilité de leurs caractéristiques physiques. De plus, elles ne peuvent pas
être facilement aplanies par une étape de CMP. Néanmoins, la CMP de résines
BCB a déjà été utilisée sur des couches d’épaisseurs réduites pour la réalisation
d’inductance de type spirale [13, 14, 18]. De plus, ce type de résine est actuellement
en voie d’industrialisation à STMicroelectronics. Par conséquent, les résines BCB
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pourraient être très intéressantes à terme, mais pour l’instant, l’oxyde SiO2 déposé
par un procédé de PECVD garde l’avantage de la fiabilité, de la facilité d’exécution
et de la reproductibilité.

2.4.2 Réalisation du noyau magnétique

2.4.2.1 Description des étapes

Nous avons choisi d’utiliser, pour la réalisation du noyau magnétique des induc-
tances, un noyau magnétique laminé en permalloy Ni80Fe20, déposé par PVD, et
utilisant dans la plupart des cas un empilement de type CAM (Crossed ou Compo-
site Anisotropy Multilayer, pararagraphe 2.4.2.2). Les étapes de la réalisation d’un
tel noyau magnétique sont les suivantes (figure 2.24) :

1. Afin de former le noyau magnétique, un multicouche de type n×(Ni80Fe20/SiO2)
est déposé. Le permalloy est déposé sous champ par PVD et l’oxyde peut être
déposé par PECVD ou PVD (figure 2.24(a)). Dans le cas d’un noyau de type
CAM, le champ appliqué durant le dépôt de permalloy subie à chaque nouvelle
couche magnétique une rotation relative de 90̊ (en pratique, le substrat est
tourné de 90̊ ) afin de simuler un comportement globalement isotrope dans le
plan du substrat. Le noyau magnétique le plus épais réalisé était constitué de
16× (1µm Ni80Fe20 +70nm SiO2). Les dépôts d’oxyde et de permalloy étaient
réalisés sur deux machines distinctes. Cependant, avec une machine de dépôt
PVD pourvue de cibles en SiO2 et en Ni80Fe20, ainsi que d’un porte substrat
à température régulée afin de limiter les échauffements, il serait aisé de déposé
de manière automatique l’ensemble du multicouche dans la même machine. À
partir de cette étape, aucun procédé ne doit utiliser une température excédant
230̊ C, température au-delà de laquelle les propriétés magnétiques du permal-
loy sont dégradées.

2. Une troisième photolithographie est réalisée afin de réaliser la gravure du mul-
ticouche magnétique qui sera réalisée, selon les épaisseurs mises en jeu, soit par
gravure humide (deux bains sont alors nécessaires afin de graver séparément
l’oxyde et le permalloy), soit par usinage ionique (figure 2.24(b)). On peut
remarquer qu’à partir de ce moment la structure présente un certain relief que
nous devrons prendre en compte lors des prochaines photolithographies.

3. Une autre couche de 2µm de SiO2 déposée par PECVD assure l’isolation entre
le noyau magnétique et la partie supérieure du bobinage (figure 2.24(c)).
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(a) Dépôt du multicouche (Ni80Fe20 PVD
/SiO2 PECVD )n.

(b) Gravure humide du noyau magnétique.

(c) Dépôt SiO2 PECVD.

Fig. 2.24 – Procédé de fabrication du noyau magnétique des inductances pour la
conversion de puissance.

Comme pour la réalisation de la partie inférieure du bobinage, le procédé de réa-
lisation du noyau magnétique est sans équivalent dans l’état de l’art, notamment par
l’utilisation d’un multicouche magnétique déposé par PVD et d’épaisseur supérieure
à 10µm, ainsi que par l’utilisation d’un noyau de type CAM pour la réalisation
d’inductances de puissance. Nous allons donc, de même, exposer le raisonnement
motivant ces choix.

2.4.2.2 Discussion

2.4.2.2.1 Choix du permalloy Ni80Fe20 : le permalloy Ni80Fe20 présente une
forte perméabilité relative de l’ordre de 1800 selon son axe difficile et un très faible
champ coercitif (figure 2.25). De plus c’est un matériau très bien maîtrisé en ce qui
concerne son dépôt en couches minces. En effet, cet alliage est très peu sensible aux
contraintes mécaniques pouvant perturber les propriétés des matériaux magnétiques
(nous reviendrons sur les couplages magnétoélastiques dans le chapitre 7). Or, ces
dernières peuvent être localement très importantes (de l’ordre de plusieurs centaines
de mégapascals) dans des composants intégrés présentant des épaisseurs supérieures
à 10µm. De plus, cet alliage présente un caractère anisotrope très faible, ce qui
permet d’induire facilement une direction d’anisotropie donnée en appliquant un
champ magnétique durant le dépôt du matériau. Par conséquent nous utiliserons ce
matériau même s’il ne présente qu’une aimantation modérée (MS ≈ 1T ) par rapport
à d’autres alliages, ce qui, nous le verrons dans le chapitre 6, limite la tenue en
courant de nos composants.
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Fig. 2.25 – Cycle d’hystérésis selon l’axe facile (EA) et difficile (HA) d’un couche
mince de Ni80Fe20 déposée par PVD.

L’alliage Ni80Fe20 est de manière courante déposé par électrolyse ou par PVD.
Nous allons maintenant justifier le choix de la PVD qui présente pourtant des vitesses
de dépôt bien inférieures (de l’ordre de 20nm·mn−1 pour le Ni80Fe20) à celles offertes
par le dépôt électrolytique pouvant être dix fois plus rapide.

2.4.2.2.2 Lamination horizontale par PVD : dans le chapitre 4, nous ver-
rons que les courants induits dans le noyau magnétique peuvent dégrader le com-
portement dynamique de nos composants, et ce même à des fréquences inférieures
au mégahertz. Ainsi, une couche de matériau homogène conducteur à forte perméa-
bilité (ce sera le cas de tous les alliages ferromagnétiques à base de nickel-fer ou de
cobalt-fer) d’une dizaine de microns ne pourra pas être utilisée au-delà de quelques
centaines de kilohertz. Un matériau isolant doit donc être inclus dans le noyau afin
de contrarier la circulation des courants induits. Quatre options sont envisageables.

1. Oxydation et nitruration lors du dépôt : il est possible d’inclure de l’azote et
de l’oxygène dans un alliage magnétique à forte aimantation à base de fer ou
de fer-cobalt, ou de l’oxygène dans un alliage à base de cobalt. L’adjonction
d’autres éléments tels que le tantale ou l’hafnium peut permettre d’augmenter
l’affinité avec ces éléments [18]. On obtient alors une structure nanocristalline
incluant de l’azote ou de l’oxygène en solution solide principalement dans les
joints de grains (figure 2.26(a)). Il est ainsi possible d’obtenir des matériaux
présentant une forte aimantation (MS > 1.5T ), une forte perméabilité relative
(µr > 500), un faible champ coercitif et une résistivité supérieure à 100µΩ ·cm.
Ceci pourrait en théorie permettre de limiter les courants induits dans le noyau
pour des épaisseurs de l’ordre de la dizaine de microns jusqu’à des fréquences
de l’ordre de la dizaine de mégahertz. Cependant, il est extrêmement difficile
de déposer de tels matériaux en couches de telles épaisseurs, tout en conservant
une structure magnétique favorable. Nous reviendrons sur les aspects de cette
structure magnétique dans le chapitre 5.
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2. Utilisation de microparticules magnétiques noyées dans une matrice isolante
(figure 2.26(b)) : il est possible d’envisager la réalisation du noyau magné-
tique à partir de particules magnétiques (utilisées par exemple en biologies
comme marqueurs) préalablement réalisées par voie chimique ou par érosion
puis noyées dans une matrice isolante, par exemple à base de résine polymère.
Ce type de procédé est potentiellement très intéressant car de grandes épais-
seurs peuvent être déposées. Cependant, pour l’instant les niveaux de perméa-
bilité obtenus restent faibles (typiquement inférieurs à 50 pour les composites
présentant de bonnes propriétés dynamiques) [118] et les composants réali-
sés par cette méthode devraient être aussi épais que les composants discrets.
De plus, les procédés de réalisations utilisés sont éloignés des standards de la
micro-électronique.

3. Lamination verticale avec des couches isolantes : une solution séduisante consiste
à utiliser des motifs verticaux à fort facteur de forme servant de support à un
dépôt électrolytique. On peut ainsi réaliser des motifs dont le profil est tel que
les courants induits sont grandement limités (figure 2.26(c)). Ce type d’ap-
proche présente l’avantage de ne nécessiter qu’une seule étape d’électrolyse
pour la réalisation du noyau. On notera que cette technique a été utilisée au
Georgiatec en se servant de caissons gravés à travers l’épaisseur d’un substrat
en silicium [53]. Cependant, l’électrolyse ne permet de déposer que des maté-
riaux très conductifs qui pour des fréquences de l’ordre du mégahertz néces-
sitent des laminations de l’ordre du micron. Il en résulte un très médiocre fac-
teur de remplissage du noyau magnétique qui serait réalisé par cette technique.
De plus, il est difficile de maîtriser les propriétés magnétiques d’un matériau
électrolysé dans un caisson à fort facteur de forme. Ce procédé n’est donc pas
intéressant dans notre cas mais peut le devenir par lorsqu’il s’agira de limiter
les courants induits par la composante du champ magnétique hors du plan du
substrat, comme par exemple dans le cas d’une inductance de type spirale [60].

4. Lamination horizontale avec des couches isolantes (figure 2.26(d)) : c’est la
solution classique choisie en électrotechnique et ce sera également la notre car
ce type d’approche permet d’adapter au mieux les propriétés électromagné-
tiques du noyau selon la fréquence tout en conservant une très forte compacité
du noyau. De plus, nous verrons dans le chapitre 5 que l’inclusion de manière
judicieuse de couches isolantes dans un noyau magnétique permet d’éviter les
résonances magnétiques parasites qui peuvent survenir lorsque le noyau ma-
gnétique possède de petites dimensions [119, 12].
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(a)

(b)

(c) (d)

Fig. 2.26 – Exemples de stratégies pour la réalisation de noyaux magnétiques hété-
rogènes visant à la réduction des courants induits : (a) exemple de matériau polycris-
tallin hétérogène [18] à base de fer, (b) vue MEB de microparticules ferromagnétiques
d’après [120], (c) lamination verticale avec un isolant [53] et (d) vue MEB d’un mul-
ticouche magnétique (Ni80Fe20 PVD 1µm/SiO2 PECVD 50nm)13 réalisé au LETI.

Nous avons donc choisi la lamination horizontale du noyau magnétique. La réa-
lisation du multicouche peut être facilement automatisée avec une machine de dé-
pôt PVD adéquate. Cependant, la gravure d’un tel multicouche est autrement plus
délicate. En effet, si l’usinage ionique peut être utilisé pour graver indifféremment
l’oxyde et le matériau magnétique, ce type de méthode est peu approprié à la gravure
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de couches d’épaisseurs très supérieures au micron dans une approche industrielle.
La gravure par voie humide est alors plus indiquée, mais deux bains distincts sont
nécessaires, d’où une procédure fastidieuse. Sullivan a développé un procédé uti-
lisant un bain unique pour la gravure simultanée du SiO2 et du permalloy [69].
Néanmoins ce procédé pose le problème de la sélectivité de l’attaque entre les deux
matériaux, ce qui rend le procédé délicat lorsque les épaisseurs mises en jeu sont im-
portantes. Ce procédé est donc intéressant mais nécessiterait d’importants travaux
de développements. Par conséquent, dans un premier temps nous nous en tiendrons
à l’utilisation de deux bains pour la gravure du multicouche. Également, la gravure
RIE, avec le poids croissant des contraintes environnementales sur l’utilisation d’es-
pèces chimiques dangereuses lors de la gravure humide, pourrait être un procédé
intéressant en environnement industriel. Cependant, cette dernière n’a pas encore
était mise au point pour des matériaux complexes.

Des procédés de type lift-off pourraient être utilisés afin de résoudre ce problème
dans le cas de noyaux d’épaisseurs réduites (typiquement inférieures à cinq microns)
comportant un nombre de couches important. Une autre alternative consiste en
l’utilisation de dépôt électrolytique localisé, ce qui élude le problème de la gravure
du matériau magnétique. Cependant, la lamination avec un isolant pose problème
car avec un procédé classique il est obligatoire, à quelques variantes près, pour chaque
bicouche permalloy/oxyde d’enchaîner :

1. un dépôt sous vide de la sous-couche d’électrolyse,
2. une photolithographie pour le caisson,
3. un dépôt électrolytique de la couche magnétique,
4. un retrait du caisson en résine,
5. une gravure de la sous-couche,
6. un dépôt sous vide d’une couche diélectrique,
7. un aplanissement du diélectrique par CMP,

si bien que même si le dépôt électrolytique en lui-même est beaucoup plus rapide que
le dépôt sous vide, le grand nombre d’étapes nécessaires à la réalisation du noyau
magnétique rend le procédé beaucoup trop long si le nombre de couches requis est
important. Quelques tentatives utilisant le dépôt electroless [67] ou l’utilisation de
couches sacrificielles [59] remédient dans une certaine mesure à ces inconvénients
sans toutefois donner pleine satisfaction.

2.4.2.2.3 Utilisation de multicouches CAM : deux options sont possibles
pour la réalisation du noyau magnétique. La première consiste en la réalisation d’un
noyau magnétique monobloc (figure 2.27(a)) utilisant un multicouche CAM (Cros-
sed ou Composite Anisotropy Multilayer). À chaque couche magnétique déposée le
champ de dépôt est décalé de 90̊ . Si les interactions entre les couches sont négli-
geables, ce qui sera le cas dans nos composants, on obtient alors un noyau possédant
dans le plan une perméabilité isotrope égale à la moitié de la perméabilité intrin-
sèque d’une couche ferromagnétique [121, 122]. L’avantage de cette technique est
qu’elle ne nécessite qu’un seul niveau de masque pour la réalisation du noyau ma-
gnétique. L’autre technique plus classique nécessite deux niveaux de masques pour
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la réalisation du circuit magnétique fermé en deux parties ((figure 2.27(b)) orientées
à 90̊ l’une par rapport à l’autre. Les deux étapes précédentes de dépôt et de gravure
doivent donc être répétées deux fois.

(a) Noyau CAM monobloc. (b) Noyau en deux parties.

Fig. 2.27 – Réalisation d’un circuit magnétique fermé toroïdal. Les doubles flèches
indiquent les directions du champ durant le dépôt et donc celle de l’axe facile.

De plus, on remarque sur la figure 2.27(b) que si le noyau magnétique est réalisé
en deux parties, il sera préférable, afin de réaliser la seconde partie sur une surface
plane d’utiliser deux étapes supplémentaires d’encapsulation avec un diélectrique et
d’aplanissement. Or, ici aussi cette étape sera difficilement réalisable avec des couches
d’oxyde SiO2 PECVD pour des noyaux d’épaisseurs importantes. L’utilisation d’un
noyau CAM possède donc également l’avantage de présenter localement une certaine
planéité.
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2.4.3 Réalisation de la partie supérieure du bobinage

Les étapes pour la réalisation de la partie supérieure du bobinage sont les sui-
vantes (figure 2.28) :

1. Une quatrième photolithographie est réalisée afin de graver la reprise de contact
au niveau des vias traversant les couches d’isolation en SiO2 (figure 2.28(a)).
Cette gravure est réalisée par RIE.

2. Un deuxième bicouche de titane/cuivre est déposé par PVD et une cinquième
photolithographie est réalisée pour la réalisation de caissons en résine (fi-
gure 2.28(b)). Cette photolithographie peut nécessiter deux masques pour une
double insolation afin de compenser le relief existant. En effet, lorsqu’un noyau
magnétique d’épaisseur supérieure à 10µm est déposé, il est extrêmement dif-
ficile voire impossible d’utiliser un dépôt de SiO2 PECVD ainsi qu’une étape
de CMP afin d’obtenir une surface plane. Il subsistera donc une marche du
même ordre de grandeur que l’épaisseur TCORE du noyau magnétique (figure
2.24(c)).

3. Une électrolyse de cuivre permet de réaliser dans la même étape les vias et la
partie supérieure du bobinage. En effet, la plus petite dimension des vias est
de 80µm, ce qui est relativement important par rapport aux standards de la
micro-électronique, et nous permettra de passer outre le relief de la surface de
dépôt. Des électrolyses de cuivre jusqu’à des épaisseurs de 40µm ont été réa-
lisées pour le bobinage supérieur. Une couche de finition en or d’environ 1µm
est également réalisée par électrolyse afin de présenter la surface de contact
adéquate (figure 2.28(c)). Les deux dépôts électrolytiques sont ainsi réalisés en
utilisant les mêmes sous-couches et le même caisson.

4. La résine est enlevée, puis la sous-couche est supprimée par usinage ionique (fi-
gure 2.28(d)). La couche d’or étant plus épaisse que la sous-couche titane/cuivre,
la gravure non sélective n’est pas un problème.

5. Finalement, le substrat silicium est enfin aminci en face arrière afin d’atteindre
l’épaisseur totale spécifiée inférieure à 400µm. Cette étape a été sous-traitée à
l’entreprise WSI basée à Évry.
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(a) Gravure RIE des vias. (b) Dépôt PVD des sous-couches ti-
tane/cuivre. Lithographie des caissons
d’électrolyse.

(c) Dépôt électrolytique du cuivre et d’une
couche de finition en or.

(d) Gravure par usinage ionique des sous-
couches restantes.

Fig. 2.28 – Procédé de fabrication de la partie supérieure du bobinage des induc-
tances pour la conversion de puissance.

Après avoir présenté et justifié les topologies et le procédé de fabrication des
inductances, nous allons maintenant présenter et analyser les résultats obtenus, en
commençant par les propriétés à basse fréquence.
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La compacité est un paramètre crucial pour l’évaluation des performances de
composants inductifs intégrés. En effet, de l’encombrement surfacique dépend en
grande partie le coût de fabrication, et donc la compétitivité de nos composants. De
plus, nous avons vu dans le chapitre précédent que le rapport QDC croît avec les épais-
seurs employées. Cependant, ces dernières restent limitées dans le cas de composants
intégrés. Il est donc nécessaire d’utiliser au mieux les épaisseurs de matériaux dis-
ponibles.

Nous exposerons donc les résultats des mesures des propriétés à basse fréquence
effectuées sur les inductances pour la conversion de puissance que nous avons réali-
sées. Ces mesures seront corrélées avec des simulations numériques afin de valider
la méthode de calcul employée ainsi que la conformité des propriétés des matériaux
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constituant le bobinage et le noyau magnétique. Une fois validé, l’outil d’investiga-
tion que constitue la simulation numérique sera ensuite utilisé pour l’évaluation de
concepts visant à l’amélioration de la compacité des inductances réalisées.

3.1 Présentation des composants analysés

3.1.1 Présentation de la filière INFOVAL

Dans le chapitre précédent, nous avons choisi d’utiliser des topologies toroïdales
afin d’atteindre le meilleur rapport QDC possible. Des simulations magnétostatiques
et électrocinétiques préliminaires (annexe B.1) ont permis de dimensionner les com-
posants de la filière baptisée par la suite INFOVAL (INductances FOrtes VAleurs).
Nous déterminerons alors les dimensions caractéristiques de chaque type de compo-
sant d’après la figure 3.1 :

- LCORE la longueur du noyau magnétique, fixée à 5100µm,
- WCORE sa largeur,
- WW IN la largeur des spires,
- VW IN la largeur des vias entre parties inférieures et supérieures du bobinage,

fixée à 80µm,
- SW IN l’espacement entre les spires, fixé à 50µm, et
- GW IN la garde entre bobinage et noyau magnétique, fixées à20µm.

Fig. 3.1 – Dimensions caractéristiques d’une inductance toroïdale de la filière IN-
FOVAL. Les plots postiches ne sont pas représentés.
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La topologie exposée dans la figure 3.1 est en fait une version simplifiée du composant
effectivement réalisé. Cependant, lorsque nous simulerons le comportement de ces
topologies nous verrons que les modèles employés représentent de manière réaliste
les composants réels. Chaque composant occupe une surface SL de 5.6× 5.6mm2, ce
qui est relativement encombrant par rapport aux standards de la micro-électronique.
Nous avons donc choisi de n’inclure que dix types de composants toroïdaux dans
la filière INFOVAL afin de réaliser au moins une dizaine de puces fonctionnelles de
chaque type sur chaque tranche. Les caractéristiques de chaque type de composant,
récapitulées dans le tableau 3.1, ont été choisies de manière à proposer des propriétés
voisines autour d’une moyenne. Ainsi, il suffit de fixer l’épaisseur des couches du
bobinage et du noyau magnétique afin de fixer les caractéristiques des inductances
toroïdales.

TYPE WCORE(µm) WW IN(µm) N

01 1800 377 12
02 1700 443 12
03 1600 510 12
04 1500 577 12
05 1500 420 16
06 1300 520 16
07 1200 570 16
08 1200 446 20
09 1100 486 20
10 1000 526 20

Tab. 3.1 – Dimensions caractéristiques des inductances toroïdales de la filière IN-
FOVAL.

3.1.2 Présentation des tranches testées

Plusieurs tranches de la filière INFOVAL incluant des couches d’épaisseurs di-
verses pour le bobinage et le noyau magnétique ont été réalisées. Nous avons d’abord
validé le procédé de fabrication ainsi que la pertinence de la topologie des composants
avec des épaisseurs réduites. Par la suite, nous avons progressivement augmenté les
épaisseurs mises en jeux afin de s’approcher des spécifications. Les épaisseurs T 1

W IN
et

T 2
W IN

employées, correspondant respectivement aux parties inférieures et supérieures
des bobinages réalisés, ainsi que les épaisseurs TCORE des noyaux magnétiques sont
récapitulées dans le tableau 3.2 ci-après.
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TRANCHES T 1
W IN

(µm) T 2
W IN

(µm) TCORE(µm)

L7798P38 5 5 2× 0.7 (CAM)
L1813P15 3 3 2× 1.25 (2 niveaux)
L6731P04 15 40 2× 1 (CAM)
L7013P03 15 40 6× 1 (CAM)
L7341P01 15 30 16× 1 (CAM)

Tab. 3.2 – Épaisseurs caractéristiques des tranches INFOVAL.

Nous remarquons dans ce tableau que nous avons utilisé des noyaux de type
CAM de manière quasiment exclusive. En effet, ces derniers, comme nous l’avons vu
précédemment, permettent un mode de réalisation plus avantageux. La seule tranche
utilisant des épaisseurs réduites ainsi qu’un noyau magnétique en deux parties n’a
servi en fait que de tranche de référence pour la validation du comportement dnya-
mique des noyaux de type CAM. Nous aborderons cet aspect dans le chapitre 4 mais
avant cela nous allons dans la suite de ce chapitre analyser en détail les propriétés à
basse fréquence de ces composants.

3.2 Analyse des propriétés à basse fréquence
Dans cette partie, nous exposerons une analyse détaillée des propriétés à basse

fréquence des composants toroïdaux précédemment présentés. Nous présenterons la
procédure utilisée, puis nous nous intéresserons successivement à l’inductance LDC,
à la résistance RDC puis enfin au compromis entre ces deux caractéristiques.

3.2.1 Procédure de caractérisation basse fréquence

Nous avons mesuré sur tranche les propriétés à basse fréquence, c’est-à-dire RDC

et LDC, des composants réalisés. Pour cela, nous avons utilisé une carte comportant
quatre pointes en alliage CuBe. La résistance RDC peut donc être précisément mesu-
rée en utilisant quatre points avec un multimètre Keithley, ce qui est indispensable
étant donnés les faibles niveaux de résistance que nous visons. L’inductance LDC, qui
sera toujours relativement faible par rapport aux standards de l’électrotechnique, est
difficilement mesurable à très basse fréquence. Elle a donc été mesurée à 100kHz
avec un analyseur d’impédance Agilent 4294A muni d’un adaptateur pour une sonde
42941A, ce qui nous permet de mesurer précisément LDC. Nous verrons dans le cha-
pitre suivant qu’à cette fréquence l’inductance ne dépend que très peu des effets
dynamiques et peut donc être considérée comme égale à LDC.

Sur chaque tranche, grâce à un testeur automatique piloté par logiciel, la résis-
tance RDC et l’inductance LDC de toutes les puces présentes ont été mesurées de
manière systématique. Puis, pour chaque type de puce, celle présentant la plus forte
inductance à 100kHz a été retenue afin d’être comparée aux résultats obtenus par
calcul analytique et par simulation numérique magnétostatique et électrocinétique
(annexe B.1).
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3.2.2 Analyse de l’inductance LDC
Les résultats exposés dans les figures 3.3(a) à 3.3(e) montrent très clairement

que les simulations numériques sont en bon accord avec les mesures. La perméabilité
relative µCORE d’un noyau CAM isotrope dans le plan est donc bien de l’ordre de
900, soit deux fois moins que celle d’un noyau en deux parties anisotropes - de
l’ordre de 1800 - conformément à nos prédictions. Si l’on s’intéresse aux calculs
analytiques utilisant le modèle des réluctances, nous notons que nous obtenons une
bonne estimation de la borne supérieure des valeurs réelles lorsque nous négligeons
la réluctance des coins du noyau magnétique. En effet, les simulations montrent
qu’au niveau des coins du noyau les champs magnétiques sont très faibles (figure
3.2). L’expression de l’inductance est alors

LDC =
µ0 · µCORE ·WCORE · TCORE ·N 2

4 · (LCORE − 2 ·WCORE)
. (3.1)

(a) Composant de type 1. (b) Composant de type 10.

Fig. 3.2 – Isovaleurs et orientation du champ d’induction magnétique dans la section
longitudinale du noyau magnétique de composants de type 1 et de type 10 de la
tranche L7341P01 pour un courant de 1A traversant le bobinage.

La bonne corrélation entre mesures et simulations numériques nous permettra
d’utiliser avec confiance la simulation magnétostatique comme un outil fiable d’in-
vestigation sur la répartition des champs magnétiques. Cet outil sera extrêmement
précieux par la suite. Également, on retrouve bien, conformément à nos prévisions,
un profil en "dents de scie" des courbes d’inductances en fonction du type de compo-
sant. En effet, si l’on s’intéresse au tableau 3.1, on se rend compte que l’on a utilisé
trois séries de composants utilisant un bobinage de 12, 16 et 20 spires respective-
ment. À l’intérieur de chaque série, la largeur WCORE va décroissant et l’inductance
baisse. Puis, lorsque l’on passe d’une série à l’autre, la largeur reste constante mais
le nombre de spires N augmente, d’où une brusque augmentation de l’inductance.
Cette technique permet, comme nous l’avons précédemment expliqué, d’obtenir un
maximum de composants proposant des caractéristiques voisines.
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(a) Tranche L7798P38 (noyau 2 × 0.7µm
CAM).

(b) Tranche L1813P15 (noyau 2 × 1.25µm 2
niv.).

(c) Tranche L6731P04 (noyau 2×1µm CAM). (d) Tranche L7013P03 (noyau 6×1µm CAM).

(e) Tranche L7341P01 (noyau 16 × 1µm
CAM).

Fig. 3.3 – Comparaisons entre résultats expérimentaux, calculs analytiques et simu-
lations numériques de l’inductance LDC en fonction du type de composant pour les
diverses tranches testées.
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En outre, la figure 3.4 montre bien que pour un type de composant donné, l’uti-
lisation d’épaisseurs croissantes de matériaux magnétiques permet d’atteindre des
niveaux croissants d’inductance, et que les seize microns de permalloy utilisés sur la
tranche L7341P01 permettent d’atteindre, avec des niveaux d’inductances compris
entre 450nH et 600nH, les spécifications exposées dans le chapitre 2. On remarque
également, sur la figure 3.3(e) que l’accord entre théorie et mesure est moins bon
pour certaines puces de la tranche L7341P01. Ceci s’explique par des défauts de
réalisations liés à l’utilisation d’un noyau magnétique épais.

Fig. 3.4 – Comparaison entre les valeurs expérimentales d’inductance LDC obtenues
pour les composants toroïdaux des différentes tranches INFOVAL.

3.2.3 Analyse de la résistance RDC

Comme en ce qui concerne l’inductance, les figures 3.5(a) à 3.5(e) montrent
le même profil en "dents de scie" pour la résistance ainsi qu’un bon accord entre
prédictions théoriques et mesures expérimentales.
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(a) Tranche L7798P38 (5 + 5µm Cu). (b) Tranche L1813P15 (3 + 3µm Cu).

(c) Tranche L6731P04 (15 + 40µm Cu). (d) Tranche L7013P03 (15 + 40µm Cu).

(e) Tranche L7341P01 (15 + 30µm Cu).

Fig. 3.5 – Comparaisons entre résultats expérimentaux, calculs analytiques et simu-
lations numériques de la résistance RDC en fonction du type de composant pour les
diverses tranches testées.

Cependant, les valeurs de la conductivité σW IN à utiliser pour les calculs analy-
tiques et les simulations numériques sont difficiles à déterminer. En effet, l’électrolyse
du cuivre du bobinage se déroule dans des conditions particulières par rapport aux
électrolyses couramment pratiquées en micro-électronique, d’où une incertitude au
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niveau de la conductivité réelle de telles couches, ceci essentiellement pour deux rai-
sons.

• Premièrement, le cuivre est moins résistif à l’état recuit, et la partie inférieure
du bobinage, qui subit les températures dues aux procédés de dépôt d’oxyde
et de couches magnétiques, possède une conductivité supérieure à celle de la
partie supérieure du bobinage.

• Deuxièmement, la largeur WW IN des spires effectivement réalisées n’est maîtri-
sée qu’à une vingtaine de microns près environ et les géométries des bobinages
simulés sont simplifiées afin de faciliter les calculs.

En outre, il est très ardu de caractériser précisément la conductivité d’une couche
de cuivre de plusieurs dizaines de microns. Par conséquent, nous avons choisi d’uti-
liser deux valeurs de conductivité σ1

W IN
= 5.8 · 107S · m−1 et σ2

W IN
= 5 · 107S · m−1

correspondant respectivement au cuivre des parties inférieures et supérieures du
bobinage. La première valeur correspond à la valeur du cuivre massif à l’état re-
cuit d’après le standard I.A.C.S. (International Annealed Copper Standard), et le
deuxième correspond à l’ordre de grandeur des valeurs typiquement observées pour
le cuivre électrolysé. Il serait possible de pratiquer un recuit des composants (à
une température inférieure à 230̊ C afin de conserver les propriétés magnétiques du
permalloy) afin d’augmenter la conductivité de la partie supérieure du bobinage.
Cependant, nous pouvons voir qu’un tel recuit n’est pas nécessaire à l’obtention de
niveaux de résistance conformes aux spécifications.

Les valeurs théoriques de résistance données dans les figures 3.5(a) à 3.5(e) ne
constituent ainsi que des estimations utilisées de manière à valider la cohérence
entre simulations et mesures. Cependant, ces estimations permettent de mettre en
évidence deux points positifs :

1. La conductivité de l’ordre de 5 · 107S ·m−1 habituellement utilisée constitue la
limite inférieure de la conductivité σW IN effectivement constatée. Le procédé
de fabrication utilisé permet donc de préserver la bonne qualité du cuivre
électrolysé. Ainsi par la suite, nous utiliserons cette valeur pour toutes les
autres simulations.

2. Les résistances additionnelles des vias entre parties inférieures et supérieures
du bobinage sont tout à fait négligeables et ne sont pas mesurables.

Il en résulte que des niveaux de résistance inférieurs à la centaine de milliohms
conformes à nos spécifications sont tout à fait réalisables avec le procédé de fabri-
cation présenté dans le chapitre précédent, à condition, comme le montre la figure
3.6, que des couches de cuivre d’épaisseurs suffisantes soient utilisées.
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Fig. 3.6 – Comparaison entre les valeurs expérimentales de résistance RDC obtenues
pour les inductances toroïdales des différentes tranches INFOVAL.

La figure 3.5(e) montre que comme en ce qui concerne l’inductance LDC, la ré-
sistance de certaines puces de la tranche L7341P01 n’est pas fidèle à la théorie, et
ce toujours à cause de défauts de réalisation. Néanmoins, nous allons voir dans le
paragraphe suivant que quelques puces de cette tranche proposent des performances
très compétitives par rapport aux autres composants intégrés de l’état de l’art.

3.2.4 Analyse du rapport QDC

La figure 3.7 récapitule les rapports QDC mesurés pour chaque type d’inductance
toroïdale des tranches INFOVAL. Comme nous l’avons déjà évoqué, le rapport QDC

est du même ordre de grandeur pour tous les composants d’une même tranche, mais
varie fortement d’une tranche à l’autre car les épaisseurs employées sont différentes.
Ainsi, nous pouvons voir que la tranche L7341P01, combinant bobinage et noyau
magnétique épais (15 + 30µm de cuivre et 16 × 1µm de permalloy CAM), offre les
meilleurs rapports QDC avec des inductances supérieures à 500nH est des résistances
inférieures à 100mΩ. En outre, il est important de noter que les épaisseurs employées
sur la tranche L7341P01 sont importantes par rapport aux standards de la micro-
électronique, mais restent réalistes dans l’optique d’un procédé industriel.
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Fig. 3.7 – Comparaison entre les valeurs expérimentales (EXP) du rapport QDC

obtenues pour les inductances toroïdales des différentes tranches INFOVAL et les
valeurs théorique ultimes calculées (MAX).

La figure 3.8 offre une comparaison des performances des puces de la tranche
7341P01 avec celle de l’état de l’art du chapitre précédent, comprenant les com-
posants intégrés mais aussi des composants discrets ou hybrides. L’utilisation de
couches épaisses combinée à la topologie toroïdale, nous permet de proposer le rap-
port QDC constituant, à notre connaissance, le record de l’état de l’art en ce qui
concerne les composants intégrés. Ces résultats confortent la validité de l’approche
utilisée précédemment dans le paragraphe 2.3.5. En outre, on peut voir que nos
composants sont parmi ceux proposant les plus faibles résistances. Néanmoins, des
couches plus épaisses seraient nécessaires afin de pouvoir proposer des caractéris-
tiques équivalentes à celles des composants discrets qui utilisent des noyaux en fer-
rite de perméabilité moindre que celle du permalloy mais d’épaisseur supérieure à
500µm. On remarque également que certains composants hybrides peuvent proposer
des caractéristiques intéressantes.
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Fig. 3.8 – Comparaison entre les propriétés (LDC;RDC) des puces de la tranche
L7341P01 et celles des composants discrets (sources : données constructeurs induc-
tances Coilcraft DO3314, DO1605T, LPO4812, LPO4815, LPO6610 et LPO6613),
intégrés (sources : Georgiatec [56, 38, 55, 50, 60, 51], Tohoku [82, 80], Toshiba
[85, 83, 84], Tyndall [64], ENPIRION [90] et autres [96, 92, 89]) et hybrides (sources :
[104, 105, 106, 112, 39, 110, 111, 24]) recensés dans l’état de l’art.

Cependant, nous pouvons constater en observant la figure 3.7 que le rapport QDC

mesuré est inférieur à celui obtenu par la relation 2.15, donnant la limite théorique
ultime de ce rapport, et qui, en tenant compte des différences entre les épaisseurs
et les conductivités des couches employées pour les parties inférieures et supérieures
du bobinage, devient dans notre cas :

QDC 6 µ0 · µCORE · TCORE ·
(

1

σ1
W IN

· T 1
W IN

+
1

σ2
W IN

· T 2
W IN

)−1

. (3.2)

Dans le paragraphe suivant, nous allons montrer que ceci est en partie dû à une
utilisation non optimale de l’espace disponible et nous proposerons des solutions
permettant, dans une certaine mesure, de corriger ces défauts.
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3.3 Amélioration de la compacité des dispositifs

3.3.1 Problématique

Si nous analysons la compacité des dispositifs réalisés, c’est-à-dire le rapport
entre la surface de matériau effectivement utilisée et la surface totale disponible
(dans notre cas égale à D2 = 5.6 × 5.6mm2), nous nous apercevons qu’elle est re-
lativement médiocre. Les compacités surfaciques ρW IN et ρCORE du bobinage et du
noyau magnétique peuvent être calculées d’après les expressions ci-dessous :

ρW IN ≈ N ·WW IN ·WCORE

D2
(3.3)

et ρCORE =
4 ·WCORE · (LCORE −WCORE)

D2
. (3.4)

On remarquera en observant l’expression de ρW IN , qui correspond à la partie infé-
rieure du bobinage, que l’on ne tient compte ni de la surface occupée par les plots
postiches, ni de l’espace utilisé par les vias qui ne contribuent que très peu à l’in-
ductance. Le tableau 3.3 récapitule les valeurs des compacités surfaciques calculées
pour chaque type de composant toroïdal de la filière INFOVAL.

TYPE ρW IN% ρCORE%

01 26 76
02 29 74
03 31 71
04 33 69
05 32 69
06 34 63
07 35 60
08 34 60
09 34 56
10 34 52

Tab. 3.3 – Compacité du bobinage et du noyau magnétique de chaque type de
topologie toroïdale de la filière INFOVAL.

On peut voir sur ce tableau que la compacité des composants est relativement
médiocre. Or, si l’on observe la topologie d’une inductance toroïdale classique sur la
figure 3.1, on peut faire quatre remarque :

1. Il existe au centre de chaque composant une importante zone inoccupée qui
n’est d’aucune utilité. De même, les zones au niveau des coins du noyau ma-
gnétique ne sont pas exploitées par le bobinage.

2. Si l’on augmente la largeur du noyau WCORE afin de limiter la surface de ces
zones inoccupées, la largeur WW IN des spires du bobinage doit être réduite. Il
en résultera une hausse de la résistance du bobinage.
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3. Si, à l’inverse, on augmente la largeur WW IN des spires, le volume de matériau
magnétique utilisé décroîtra. Or, nous verrons dans le chapitre 6 que le ni-
veau de puissance pouvant passer à travers nos composants sans affecter leur
comportement est proportionnel au volume de matériau magnétique utilisé.
Par conséquent, il est nécessaire de conserver un volume maximal de matériau
magnétique et cette solution n’est pas satisfaisante.

4. Il existe des contraintes technologiques difficilement réductibles fixant les di-
mensions des chemins de découpe des puces, de l’espacement SW IN entre les
spires, de la largeur VW IN des vias et de la garde GW IN entre bobinage et noyau
magnétique. Par conséquent, il n’est pas réaliste de jouer sur ces dimensions
afin d’augmenter la compacité de nos composants.

Il peut donc être nécessaire, afin d’exploiter au mieux la surface de la puce,
d’utiliser des topologies dérivées de la topologie toroïdale permettant de contourner
ces difficultés.

3.3.2 Voies d’amélioration possibles

Nous allons dans ce paragraphe étudier des solutions visant à l’obtention d’un
composant à forte compacité. Nous verrons qu’il est possible de jouer sur la topologie
du noyau magnétique, mais également sur celle du bobinage.

3.3.2.1 Bobinage à largeur variable

Cette solution consiste en l’utilisation d’un bobinage constitué par une suite de
prismes à bases trapézoïdales, le but étant d’exploiter au mieux la surface disponible
aux coins du noyau toroïdal. La largeur des spires est donc différente à l’intérieure et
à l’extérieur du noyau magnétique. On déterminera d’après la figure 3.9 les largeurs
de spire W IN

W IN
à l’intérieur et W EX

W IN
à l’extérieur du composant [123].

Les largeurs de spires seront déterminées en fonction des dimensions WCORE et
LCORE du noyau magnétique, et des marges de réalisation technologique VW IN , GW IN

et SW IN , d’après les règles de dessin ci-dessous :

W IN

W IN
=

4 · LCORE − 8 · (WCORE +GW IN + VW IN)− (N − 4 + 4
√

2) · SW IN

N
(3.5)

W EX

W IN
=

4 ·
(
LCORE −

N − 4

4
· SW IN

)
N

. (3.6)

La résistance RDC du composant peut alors être estimée d’après

RDC =
N ·WCORE

2
· T

1
W IN

· σ1
W IN

+ T 2
W IN

· σ2
W IN

T 1
W IN

· T 2
W IN

· σ1
W IN

· σ2
W IN

· W
IN

W IN
+W EX

W IN

W IN

W IN
·W EX

W IN

. (3.7)

La résistance RDC ainsi calculée est donc inférieure à celle d’un composant to-
roïdal classique dont les dimensions du noyau seraient les mêmes (figure 3.10(a)).
Cependant, les spires étant plus larges sur les bords externes du composant, les den-
sités de courant, et donc les champs magnétiques résultants, y sont plus faibles. Il en
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résultera une légère chute de l’inductance qui pourra être compensée par l’utilisation
d’un noyau de largeur WCORE plus importante (figure 3.10(b)). Cependant, en ob-
servant les règles de dessin ainsi que l’expression de la résistance, on se rend compte
que lorsque WCORE croît, la résistance augmente plus rapidement que l’inductance.
Ainsi, il faudra donc déterminer la largeur WCORE permettant d’obtenir le meilleur
rapport QDC.

Fig. 3.9 – Schéma de principe d’une inductance toroïdale munie d’un bobinage à
section variable.

La figure 3.10 illustre l’optimisation d’une inductance toroïdale comportant N =
12 spires. Les composants de référence sont donc les puces de type 01 à 04 de la
tranche L7341P01. La largeur du noyau magnétique WCORE est optimisée dans le cas
d’un bobinage à largeur variable de manière à maximiser le rapport QDC. On peut
voir sur cette figure qu’il est alors possible d’améliorer fortement le rapport QDC (de
l’ordre de 40%) du composant et ainsi de s’approcher de la limite théorique ultime.
En outre, le taux de compacité du bobinage est grandement amélioré (tableau 3.4)
et le volume de matériau magnétique peut être plus important tout en préservant
un bon rapport QDC.
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(a) Résistance RDC .

(b) Inductance LDC .

(c) Rapport QDC .

Fig. 3.10 – Résistance RDC, inductance LDC et rapport QDC simulés en fonction de
la largeur WCORE des inductances INFOVAL de type 01 à 04 de la tranche L7341P01
(SIMU INFOVAL), et valeurs correspondantes simulées (SIMU SV) et calculées
(CALCUL SV) des inductances avec bobinage à section variable dérivées. La valeur
de la conductivité est fixée à σW IN = 5 · 107S ·m−1 et la perméabilité relative µCORE

du noyau CAM isotrope dans le plan du substrat est fixée à 900.
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WCORE(µm) W IN

W IN
(µm) W EX

W IN
(µm) ρW IN% ρCORE%

1500 577 1667 64 69
1600 510 1667 67 71
1700 443 1667 69 74
1800 377 1667 70 76
1900 310 1667 72 78
2000 243 1667 73 79

Tab. 3.4 – Compacité surfacique du bobinage et du noyau magnétique des induc-
tances avec bobinage à section variable dérivées du type 1 en fonction de la largeur
WCORE.

Cependant, on peut voir sur la figure 3.11 que le champ magnétique reste très
inhomogène, ce qui, nous le verrons dans le chapitre 6, peut poser problème dans le
cas d’applications à forts courants. D’autres solutions devront donc être envisagées.

(a) WCORE = 1500µm. (b) WCORE = 2000µm.

Fig. 3.11 – Isovaleurs et orientation du champ d’induction magnétique dans la sec-
tion longitudinale du noyau magnétique de composants avec bobinage à section
variable dérivés d’une inductance de type 01 de la tranche L7341P01. Le courant
parcourant le bobinage est fixé à 1A.
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3.3.2.2 Noyaux magnétiques à forte compacité

Si l’on veut minimiser les espaces aux coins du noyau toroïdal non utilisables
par le bobinage, une solution consiste à réduire la largeur WCORE. Cependant, nous
avons déjà vu que si cette largeur est réduite, le volume total de matériau magnétique
sera également réduit. On pourra alors utiliser d’autres formes de noyau magnétique
permettant de pallier à ce problème.

3.3.2.2.1 Noyau en méandre : la solution la plus simple consiste en l’utilisa-
tion, à l’instar de Park [51], d’un noyau magnétique replié en méandre afin d’aug-
menter, pour une largeur WCORE donnée la longueur totale et donc le volume du
noyau magnétique (figure 3.12).

(a) (b)

Fig. 3.12 – (a) Noyau magnétique en méandre et (b) inductance solénoïde avec
noyau de type méandre.

3.3.2.2.2 Noyau en spirale : une autre solution s’inspire des inductances de
type spirale couramment utilisées en micro-électronique, à la différence près qu’ici
on réalisera le circuit magnétique, et non le circuit électrique, en forme de spirale.
Le bobinage reste un solénoïde bobiné autour de ce noyau [124] (figure 3.13).

(a) (b)

Fig. 3.13 – (a) Noyau magnétique en spirale et (b) inductance solénoïde avec noyau
de type spirale.
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3.3.2.2.3 Cadre magnétique multi-branches fermé : sur les figures 3.12(b)
et 3.13(b) on peut voir que les noyaux de type méandre ou en spirale sont peu
commodes à bobiner, et que la compacité du bobinage en souffre. Une solution plus
intéressante que les deux précédentes consiste en l’utilisation d’un noyau magnétique
inspiré des noyaux de type "E", "E-I" ou "E-E" utilisés en électrotechnique (figure
3.14), et permettant un bobinage plus aisé [125].

Fig. 3.14 – Noyaux magnétiques de types E en ferrite (source : e-core corporation).

Cependant, dans notre cas il est préférable d’utiliser un nombre pair de branches
magnétiques (figure 3.15(a)). En effet, si l’on utilise le modèle des réluctances, le
schéma FMM équivalent (figure 3.15(c)) est constitué d’un réseau en échelle de
réluctances <1 et <2 telles que

<1 =
LCORE − 2 ·WF

WCORE · TCORE · µ0 · µCORE

, (3.8)

et <2 =
WCORE +GCORE

WF · TCORE · µ0 · µCORE

. (3.9)

On peut alors appliquer les théorèmes de Norton et de Thévenin afin de calculer
le flux magnétique dans chaque branche et donc l’inductance totale du dispositif.
On trouve que si la réluctance <2 est très faible devant <1, et que le nombre de
branches bobinées est paire, le rapport QDC est sensiblement équivalent au cas idéal
de l’inductance toroïdale.
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(a) (b)

(c)

Fig. 3.15 – (a) Cadre magnétique multi-branche fermé, (b) inductance solénoïde
avec noyau de type cadre multi-branche et (c) schéma FMM équivalent.

Nous allons maintenant examiner les résultats expérimentaux obtenus pour ces
trois types de noyaux magnétiques.

3.3.2.2.4 Résultats expérimentaux préliminaires : en plus des inductances
toroïdales, quelques composants utilisant des noyaux en spirale, méandre ou cadre
ont été réalisés sur les mêmes tranches que les composants toroïdaux dont nous avons
présenté et analysé les caractéristiques électriques à basse fréquence. Cependant, ces
composants n’ont pas fait l’objet du même travail de conception que les motifs
toroïdaux. Les topologies n’ont donc pas été optimisées et serviront seulement de
support pour la validation de notre approche. Les motifs, numérotés de 11 à 20, sont
décrits dans le tableau (3.5). NB correspond au nombre de branches magnétiques
bobinées, WF est la largeur des branches magnétiques non bobinées, et GCORE est
l’espacement entre les branches magnétiques bobinées, comme décrit sur les figures
3.12(a), 3.13(a) et 3.15(a). Les marges technologiques ainsi que les contraintes liées à
la position des plots de connexion sont identiques à celles des composants toroïdaux.
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Type Noyau LCORE WCORE WF GCORE NB WW IN N

11 Cadre 5100 1000 1000 300 4 460 20
12 Cadre 5100 1000 300 300 4 690 20
13 Cadre 5100 650 650 240 6 570 36
14 Cadre 5100 650 300 240 6 685 36
15 Cadre 5100 430 430 240 8 640 48
16 Cadre 5100 430 300 240 8 680 48
17 Méandre 5100 1000 1000 350 4 405 18
18 Méandre 5100 650 1000 240 6 405 33
19 Méandre 5100 430 1000 240 8 405 43
20 Spirale 5100 300 - 250 16 270 113

Tab. 3.5 – Caractéristiques des composants non toroïdaux de type 11 à 20. Les
dimensions LCORE, WCORE, GCORE et WW IN sont exprimées en microns.

Détail important, seules deux puces par tranche de chaque type ont été réalisées.
Par conséquent, suite à des défauts de réalisation nous ne disposerons pas toujours
d’informations fiables sur les caractéristiques de tous les composants de type 11
à 20 de l’ensemble des tranches présentées. La figure 3.16 récapitule les données
disponibles sur les composants utilisant des noyaux de type méandre et cadre, et
montre bien qu’il est difficile, avec seulement deux composants par tranche, de se
soustraire aux aléas de la réalisation. Par conséquent, si l’on retrouve logiquement
la même tendance que pour les tores en fonction des épaisseurs employées, il est
difficile de s’appuyer sur les résultats expérimentaux afin de comparer de manière
systématique les différents types de composants. Aussi, nous nous appuierons par la
suite sur les simulations afin d’étudier plus en détail ces topologies. Si l’on observe la
figure 3.16(c), on remarque que les rapportsQDC des composants utilisant des noyaux
de type cadre ou méandre sont similaires, mais dans les deux cas bien inférieurs
à ceux proposés par les composants toroïdaux. Néanmoins, nous verrons dans le
paragraphe suivant que les composants de type cadre peuvent être optimisés.
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(a) (b)

(c)

Fig. 3.16 – Inductances LDC, résistances RDC et rapports QDC mesurés pour les
inductances avec noyau de type cadre et méandre.

Le tableau 3.6 récapitules les résultats des mesures effectuées sur les composants
de type spirale. De par le grand nombre de spires du bobinage, les inductances et les
résistances mesurées sont bien plus élevées que pour les autres composants. Le rap-
port QDC est quand à lui beaucoup plus faible que pour les autres composants car les
noyaux en spirale sont peu commodes à bobiner et offrent une médiocre compacité.
Par conséquent, ce genre de composant n’est pas adapté à nos applications.
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Tranche LDC(µH) RDC(Ω) QDC(µH · Ω−1)

L7798P38 0.17 1.47 0.11
L1813P15 0.55 3.12 0.18
L6731P04 ∅ ∅ ∅
L7013P03 0.69 0.338 2.06
L7341P01 1.21 0.36 3.38

Tab. 3.6 – Caractéristiques à basse fréquence des inductances avec noyau de type
spirale. Le symbole ∅ indique que les composants réalisés ne sont pas fonctionnels.

3.3.2.3 Optimisation des composants de type cadre

Les composants de type cadre non optimisés de la filière INFOVAL présentent
un rapport QDC inférieur à celui des composants toroïdaux. Cependant, nous allons
voir que ce type de composant, moyennant quelques modifications, peut présenter
des caractéristiques intéressantes.

3.3.2.3.1 Optimisation du bobinage : pour les composants de type cadre mu-
nis d’un bobinage solénoïde classique, l’espacementGCORE minimal entre les branches
est déterminé par les marges technologiques utilisées pour le dessin du bobinage
d’après la relation ci-dessous :

GCORE = 2 ·GW IN + 2 · VW IN + SW IN . (3.10)

Nous pouvons, afin de réduire cet espace, nous inspirer des bobinages des inductances
tissées, et plus précisément perfectionner la technique d’optimisation du bobinage
utilisée par Van de Weth [126] et illustrée par la figure 3.17(a). À la différence de
ce dernier, nous utiliserons un bobinage formé par une succession de demi-spires
inférieures et supérieures alignées et reliées par des vias de largeur inférieure à la
moitié de celle des demi-spires. On peut alors reconstituer un bobinage équivalent
à un solénoïde, où sont enchevêtrés les vias de manière alternative au niveau de
l’espacement entre chaque branche. Nous appellerons par la suite ce type de bobinage
"bobinage tressé" en référence aux inductances tissées [123]. Le schéma de la figure
3.17(b) montre que l’espacement GCORE peut alors être réduit à

GCORE = 2 ·GW IN + VW IN , (3.11)

d’où un gain en compacité qui peut être notable si le nombre de branches NB est
important. La résistance ne sera que légèrement supérieure à celle d’un solénoïde
classique. De plus, nous verrons dans les chapitres 4 et 6 que ce type de bobinage se
prête bien à des optimisations du facteur de qualité ou de la densité de puissance.
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(a) Bobinage optimisé d’après [126]. (b) Bobinage tressé autour d’un cadre à
quatre branches.

Fig. 3.17 – Optimisation du bobinage s’inspirant des inductances tissées.

3.3.2.3.2 Optimisation du noyau magnétique : contrairement au cas des
inductances toroïdales, il existe dans les composants de type cadre des branches
magnétiques non bobinées de largeur WF dont le rôle est d’assurer la bonne cir-
culation du flux magnétique. Il existera alors un compromis à déterminer entre la
réluctance <2 qui devra ne pas être trop grande et l’espace utilisable par le bobinage
qui devra être suffisamment important. De plus, on peut remarquer en observant le
schéma équivalent FMM (figure 3.15(c)) que la force magnétomotrice appliquée par
le bobinage est toujours orientée selon la même direction. On peut alors tirer parti
de cette caractéristique en utilisant une épaisseur T 1

CORE
pour les branches bobinées

supérieures à l’épaisseur T 2
CORE

des branches non bobinées. Il existe alors un com-
promis permettant d’atteindre une inductance, et donc un rapport QDC maximal. Il
s’agira alors de diminuer la réluctance <1 sans trop augmenter <2. De plus, si l’on
ne raisonne non plus en termes de compacité surfacique mais en termes de volume,
on se rend compte que l’on peut, en plus du rapport QDC, augmenter le volume total
de matériau magnétique utilisé.

3.3.2.3.3 Résultat des simulations : la figure 3.18 présente les résultats des
simulations de composants combinant noyau en cadre et bobinage tressé en fonction
du rapport WF/WCORE. Nous avons choisi une marge de 100µm entre le bord de la
puce et les extrémités du composant, ce qui donne une longueur LCORE = 5.4mm et
une largeur WCORE = 1.21mm si NB = 4, WCORE = 766µm si NB = 6 et WCORE =
545µm si NB = 8. L’absence de bobinage sur deux extrémités de la puce permet de
gagner encore en compacité par rapport aux composants toroïdaux. Les épaisseurs
sont identiques à celles de la tranche L7341P01, à la différence près que le noyau
magnétique simulé n’est pas de type CAM, et que l’on a considéré le cas où T 1

CORE
=

T 2
CORE

= 8µm et le cas où T 1
CORE

= 12µm et T 2
CORE

= 4µm. Nous avons utilisé ici une
perméabilité anisotrope relative de 1800 selon l’axe difficile ainsi qu’une conductivité
de 5 · 107S ·m−1.
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Fig. 3.18 – Optimisation de composants avec noyau de type cadre et bobinage
tressé. Rapport QDC en fonction du rapport WF/WCORE. Simulations basées sur les
épaisseurs de la tranche L7341P01.

On remarquera qu’il existe pour chaque type de composant un rapportWF/WCORE

maximisant le rapport QDC. En effet, lorsque WF augmente, la réluctance <2 est
plus faible, ce qui est favorable du point de vue de l’efficacité du circuit magnétique.
Cependant, l’espace disponible pour le bobinage est réduit et les espaces interspires
SW IN irréductibles voient leur encombrement relatif augmenter, d’où une dégradation
de la compacité du bobinage. Il faudra donc, pour chaque composant, déterminer la
valeur de WF telle que le compromis entre ces deux tendances antagonistes soit opti-
mal. En outre, dans notre cas le facteur QDC maximal est une fonction décroissante
du nombre de branches NB. Ceci peut en partie s’expliquer par le fait qu’un nombre
de branche accru diminue la compacité du noyau magnétique et nécessite un plus
grand nombre de vias. Or, l’utilisation d’un bobinage de type tressé est d’autant
plus favorable que le nombre de vias est réduit car la contribution à la résistance
de ces derniers est plus importante que dans le cas d’un bobinage classique. Par
conséquent, le facteur QDC sera plus faible lorsque NB sera grand.

On peut voir également que l’utilisation de pièces magnétiques d’épaisseurs diffé-
rentes permet d’augmenter de manière significative le rapport QDC. On obtient alors,
comme on peut le voir sur la figure 3.19, des composants possédant des caractéris-
tiques QDC similaires à celles des composants toroïdaux classiques, mais utilisant
un volume de matériau magnétique beaucoup plus important, ce qui, nous le ver-
rons dans le chapitre 6, permet d’améliorer les niveaux de puissance que peuvent
supporter nos composants sans voir leurs niveaux d’inductance altérés.
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Fig. 3.19 – Comparaison des caractéristiques VMAG et QDC simulées pour des motifs
de type cadres optimisés utilisant les épaisseurs T 1

CORE
= 12µm et T 2

CORE
= 4µm, et

pour les composants toroïdaux de la tranche L7341P01.

En effet, dans le cas d’un noyau toroïdal en deux niveaux, la compacité surfacique
est moindre et le volume de matériau magnétique VMAG utile effectivement utilisé
s’exprime d’après l’expression ci-dessous :

VMAG = 4 ·WCORE · (LCORE −WCORE) · T
1
CORE

+ T 2
CORE

2
. (3.12)

Dans le cas d’un noyau de type CAM, le volume est équivalent car en un point donné
seule la moitié de l’épaisseur totale est active. Dans le cas d’un noyau de type cadre,
le volume utile est cette fois de la forme

VMAG =NB ·WCORE · LCORE · T 1

CORE

+2 ·WF · (NB ·WCORE + (NB − 1) ·GCORE) · T 2

CORE
.

(3.13)

Par conséquent, le volume de matériau magnétique peut être beaucoup plus impor-
tant si T 1

CORE
> T 2

CORE
. De plus, les simulations montrent que le champ magnétique

est plus homogène dans des noyaux de type cadre multi-branche que dans des noyaux
toroïdaux (figure 3.20).
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Fig. 3.20 – Isovaleurs et orientation du champ d’induction magnétique dans le noyau
magnétique d’un composant formé d’un noyau de type cadre optimisé à 6 branches
avec WF = WCORE et d’un bobinage tressé à 30 spires utilisant les épaisseurs de
cuivre T 1

W IN
= 15µm et T 2

W IN
= 30µm, et les épaisseurs de permalloy T 1

CORE
= 12µm

et T 2
CORE

= 4µm. Le courant parcourant le bobinage est fixé à 1A.

La meilleure compacité du noyau magnétique de ce type de dispositif ainsi que
son bon rapport QDC font de ce type de topologie une alternative intéressante aux
composants toroïdaux. Nous reviendrons également par la suite sur d’autres aspects
intéressants de ce type de composant.

Après avoir caractérisé et analysé les propriétés à basse fréquence de nos compo-
sants, régies par des phénomènes purement électrocinétiques et magnétostatiques,
nous allons maintenant nous intéresser à leurs propriétés dynamiques, faisant cette
fois intervenir des phénomènes électromagnétiques plus complexes.
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courants induits.
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De par leur nature même (utilisation conjointe de matériaux à forte conductivité
et à forte perméabilité, génération de fortes densités de courant et de flux magné-
tiques), les composants inductifs intégrés sont sujets à de forts courants induits en
grande partie responsables des limitations de leurs performances dynamiques. Par
conséquent, il est primordial d’étudier en détail ces effets qui peuvent également être
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couplés avec des effets capacitifs.

Nous exposerons donc les mesures réalisées jusqu’à 100MHz sur les inductances
pour la conversion de puissance précédemment exposées. Nous analyserons ces me-
sures à l’aide d’un modèle semi-analytique afin d’identifier l’origine des limitations
en termes de tenue en fréquence pouvant survenir dans ces composants. Notam-
ment, nous utiliserons une méthode d’extrapolation permettant d’estimer les effets
de proximité à partir de simulations magnétostatiques. Cette analyse permettra de
mettre en relief le rôle des courants induits en général, et en particulier celui des
effets de proximité. Enfin, nous proposerons un procédé d’optimisation de bobinages
solénoïdes afin de limiter ces effets.

4.1 Spectre d’impédance des inductances INFOVAL

4.1.1 Procédure de caractérisation

Le spectre d’impédance a été mesuré dans les même conditions expérimentales
que l’inductance LDC à la différence près que les mesures ont été effectuées pour
des fréquences comprises entre 100kHz et 100MHz. Nous avons ensuite choisi, pour
chaque type de composant de chaque tranche testée, celui dont l’inductance était la
plus élevée à la fréquence de fonctionnement visée, c’est-à-dire 10MHz dans le cas
qui nous intéresse. Dans la suite de ce paragraphe, nous allons exposer les résultats
obtenus en termes d’inductance, de résistance et de facteur de qualité.

Or, dans le chapitre précédent nous avons vu que nombres de puces de la tranche
L7341P01 ne sont pas fonctionnelles. En fait, en ce qui concerne les propriétés dy-
namiques, seules les puces de type 01 présentent un comportement conforme, le
comportement dynamique des autres composants étant pénalisé par la présence de
courts-circuits. Nous nous focaliserons donc par la suite essentiellement sur les pro-
priétés des composants de type 01, afin de pouvoir comparer leurs propriétés en
fonctions des diverses épaisseurs employées.

4.1.2 Inductance en fonction de la fréquence

La figure 4.1 montre que les composants possèdent pour la plupart, en conformité
avec nos spécifications, une inductance stable jusqu’à au moins 10MHz, y compris
pour ceux de la tranche L7341P01. La tranche L7798P38 possède une inductance très
stable jusqu’à 50MHz. En outre, des mesures, non représentées ici, ont été réalisées
pour des fréquences inférieures à 100KHz et tendent à prouver que l’ont obtient donc
pour les composants fonctionnels une inductance constante des régimes continus à
des fréquences d’au moins 10MHz. Les inductances de la tranches L7013P03 pos-
sèdent une tenue en fréquence moindre dont l’origine pourrait être, nous le verrons,
un défaut d’isolation entre les couches magnétiques du noyau laminé.
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Fig. 4.1 – Spectres LS (f) de 100kHz à 100MHz mesurés pour des puces de type 01
provenant de diverses tranches.

En outre, on remarque qu’il n’existe pas de différence fondamentale de comporte-
ment dynamique entre la tranche L1813P15 utilisant un noyau magnétique en deux
niveaux, et les autres tranches utilisant un noyau de type CAM. Le comportement
dynamique de tels noyaux est donc validé.

4.1.3 Résistance en fonction de la fréquence

La figure 4.2, qui montre les mesures de résistance en fonction de la fréquence,
révèle un comportement complexe. En effet, si à basse fréquence l’utilisation de
fortes épaisseurs de cuivre garantie une faible résistance, nous voyons qu’à plus haute
fréquence on observe pour les puces utilisant un bobinage épais une très forte hausse
de la résistance. En outre, nous pouvons remarquer en observant les spectres des
tranches L6731P04, L7013P03 et L7341P01 possédant des bobinages d’épaisseurs
semblables, que plus le noyau magnétique est épais, plus la hausse de résistance
est importante. On peut voir également, en comparant les figures 4.1 et 4.2, que la
fréquence de coupure de l’inductance (c’est-à-dire la fréquence à laquelle l’inductance
tend vers une valeur nulle) correspond à un pic de la résistance. On peut donc
présumer qu’un phénomène de résonance capacitive est à l’origine de la fréquence
de coupure de nos composants.



88 CHAPITRE 4. ANALYSE DES PROPRIÉTÉS DYNAMIQUES.

Fig. 4.2 – Spectres RS (f) de 100kHz à 100MHz mesurés pour des puces de type 01
provenant de diverses tranches.

4.1.4 Facteur de qualité en fonction de la fréquence

La figure 4.3 montre que le facteur de qualité maximal dépend des épaisseurs
employées. Un facteur de qualité maximal de plus de 20 est obtenu pour la tranche
L7341P01 à 2MHz. Nous pouvons cependant observer que si l’utilisation de couches
épaisses procure un meilleur rapport QDC, ce dernier n’est pas forcément le gage d’un
fort facteur de qualité en régime dynamique. En outre, les fréquences auxquelles
les facteurs de qualité sont maximaux varient selon les épaisseurs employées. Nous
analyserons par la suite en détail l’origine de ces comportements, mais nous allons
d’abord comparer les résultats obtenus avec ceux de l’état de l’art.
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Fig. 4.3 – Facteurs de qualité Q (f) de 100kHz à 100MHz mesurés pour des puces
de type 01 provenant de diverses tranches.

4.1.5 Comparaison avec l’état de l’art

Les caractéristiques dynamiques importantes sont la fréquence maximale d’utili-
sation FMAX qui dans notre cas sera définie comme la fréquence à partir de laquelle
le niveau d’inductance a varie de plus de 10% par rapport à LDC. Cette fréquence
caractérise la plage d’utilisation possible du composant. La deuxième caractéristique
importante sera la valeur maximale du facteur de qualitéQMAX, ainsi que la fréquence
FQMAX à laquelle ce maximum intervient. Ces deux grandeurs caractérisent respecti-
vement le rapport maximal entre puissance réactive utile et puissance dissipée d’une
part, et la fréquence d’utilisation optimale du composant d’autre part.

La figure 4.4 compare la tenue en fréquence de l’inductance des composants de
type 1 avec les résultats de l’état de l’art. On note que l’utilisation de couches d’épais-
seurs différentes permet de couvrir une gamme de compromis entre inductance et
fréquence d’utilisation assez large. Néanmoins, si l’on s’intéresse à la réactance de
nos composants, c’est-à-dire à la partie utile de leur impédance, on remarque que la
tranche L7341P01 procure, grâce à son noyau magnétique épais (16 × 1µm CAM),
la réactance la plus importante. Toutefois, quelques composants intégrés de l’état de
l’art procurent une réactance encore supérieure. En outre, les points correspondant
aux composants discrets ne sont là qu’à titre indicatif car les spécifications four-
nies par la société Coilcraft couvrent des fréquences inférieures à 10MHz. Ainsi, le
compromis entre inductance et tenue en fréquence indiqué n’est basé que sur une
extrapolation à partir d’un modèle équivalent sortant de son domaine de validité.
Toutefois, nous avons pu effectuer quelques mesures sur des composants discrets
nous permettant de considérer ces extrapolations comme réalistes.
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Fig. 4.4 – Comparaison entre les propriétés (LDC;FMAX) des puces de type 01 et
celles des composants discrets (sources : données constructeurs inductances Coilcraft
DO3314, DO1605T, LPO4812, LPO4815, LPO6610 et LPO6613), intégrés (sources :
Tohoku [82, 80], Toshiba [85, 83, 84], Tyndall [64], ENPIRION [90] et autre [92, 89])
et hybrides (sources : [104, 106, 112, 110, 24]) recensés dans l’état de l’art.

La figure 4.5 compare les facteurs de qualité en fonction de la fréquence. Ici
encore, la tranche L7341P01 fournit des composants très intéressants puisque les
facteurs de qualité obtenus sont parmi ceux s’approchant le plus de celui des com-
posants discrets. Ainsi, même si les composants discrets possèdent une tenue en
fréquence supérieure à nos composant intégrés, leur fréquence d’utilisation optimale
est du même ordre, voire inférieure à celle de nos composants.

Si l’on compare les figures 4.4 et 4.5 à la figure 3.8, on se rend compte que de
nombreuses références citées précédemment ne se retrouvent pas dans ces figures.
Ceci est dû au fait que de nombreux composants intégrés [56, 38, 55, 50, 51, 96] ou
hybrides [105] de l’état de l’art ne possèdent qu’une tenue en fréquence inférieure
à 1MHz, vraisemblablement à cause de défauts de réalisation ou de conception du
noyau magnétique le rendant non opérationnel à ces fréquences. D’autres démonstra-
teurs de l’état de l’art n’ont également pas été complètement caractérisés en fonction
de la fréquence.



4.2. MÉTHODE D’EXTRAPOLATION SEMI-ANALYTIQUE 91

Fig. 4.5 – Comparaison entre les propriétés (QMAX;FQMAX) des puces de type 01 et
celles des composants discrets (sources : données constructeurs inductances coilcraft
DO3314, DO1605T, LPO4812, LPO4815, LPO6610 et LPO6613), intégrés (sources :
Georgiatec [56, 38, 50, 51], Tohoku [82, 80], Toshiba [85, 83, 84], Tyndall [64], et
autre [92]) et hybrides (sources : [104, 106, 110, 24]) recensés dans l’état de l’art.

Nous allons maintenant, après avoir présenté les mesures dynamiques, essayer
d’identifier les origines des divers comportements observés. Pour cela, nous utilise-
rons une méthode d’extrapolation semi-analytique.

4.2 Méthode d’extrapolation semi-analytique

4.2.1 Intérêt de l’approche semi-analytique

Il est actuellement extrêmement difficile, avec une station de travail convention-
nelle utilisant un calculateur 32bits ne pouvant adresser que 4Go de mémoire, de
simuler précisément par la méthode des éléments finis les propriétés électrodyna-
miques des inductances de puissance mesurées. En effet, les noyaux magnétiques
sont constitués par de nombreuses couches possédant des facteurs de forme extrê-
mement élevés (de 50 à 100nm d’épaisseur pour les couches d’isolant sur plus de
5mm de longueur dans notre cas, soit des facteurs de formes de l’ordre de 105) très
difficile à mailler correctement avec un logiciel de simulation par la méthode des élé-
ments finis. De plus, les courants induits rendent les densités de courant et de flux
magnétique très inhomogènes. Par conséquent, le nombre d’éléments finis nécessaires
à l’obtention d’une bonne précision peut dépasser les capacités de calculateurs 32bits
conventionnels.
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Nous avons donc utilisé une méthode semi-analytique permettant d’extrapoler le
comportement électrodynamique de nos inductances à partir de simulations électro-
cinétiques et magnétostatiques de mise en œuvre aisée, et comme nous l’avons vu
dans le chapitre 3, donnant des résultats présentant un bon accord avec les données
expérimentales. Cette méthode permet d’estimer l’importance relative des contribu-
tions de chacun des phénomènes électromagnétiques impliqués dans le comportement
dynamique de nos composants.

Nous allons maintenant présenter les différents modèles utilisés. Par la suite,
dans tous les calculs nous considèrerons que les propriétés des matériaux magné-
tiques sont linéaires et indépendantes de la fréquence (nous reviendrons par la suite
sur les limites de cette approximation). Nous utiliserons dans tout le reste de ce
mémoire la notation complexe en utilisant la convention exp (j · ω · t) pour décrire
la variation des grandeurs électromagnétiques en fonction du temps, et nous négli-
gerons les courants de déplacement dans les parties conductrices. On utilisera donc
la notation µ = µ′ − j · µ′′ pour écrire la perméabilité complexe.

En ce qui concerne les courants induits, les détails des calculs des modèles que
nous avons utilisés sont dans une très large mesure développés dans les ouvrages
de Stoll [127] ou de Lammeraner [128], qui font figures de références en matière de
méthodologie pour l’analyse des courants induits.

4.2.2 Courants induits dans le noyau magnétique

Nous avons vu que la perméabilité relative du permalloy Ni80Fe20 était de l’ordre
de µMAG = 1800. Sa conductivité est relativement élevée, de l’ordre de σMAG =
5 · 106S ·m−1. Il en résulte que même lorsque des couches minces d’épaisseur TMAG

de l’ordre du micron sont utilisées, les courants induits peuvent être très importants
pour des fréquences de l’ordre du mégahertz.

4.2.2.1 Cas du monocouche magnétique

Si l’on considère une couche mince dont les dimensions dans le plan sont très
supérieures à son épaisseur, on peut utiliser une approche unidimensionnelle ou la
seule coordonnée est selon l’axe perpendiculaire au plan du substrat. Étant donnés
les facteurs de forme mis en jeux dans la filière INFOVAL, cette approche est tout
à fait valide dans notre cas. On peut alors calculer de manière analytique le champ
magnétique à l’intérieur d’une couche de perméabilité relative µMAG, de conductivité
σMAG et d’épaisseur TMAG soumise à un champ magnétique sinusoïdal. On peut donc
calculer la valeur moyenne de la densité de flux magnétique traversant cette couche
et ainsi utiliser la notion de perméabilité magnétique complexe effective qui est le
rapport entre cette moyenne et le champ appliqué. On trouve alors que la perméa-
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bilité effective relative µeff tenant compte des courants induits est de la forme :

µeff = µMAG ·
tanh

(
(1 + j) · TMAG

2 · δ

)
(

(1 + j) · TMAG

2 · δ

) , (4.1)

avec δ =

√
2

µ0 · µMAG · σMAG · ω
(4.2)

l’épaisseur de peau dans la couche magnétique. La perméabilité effective possède
donc une partie réelle caractérisant la capacité à amplifier le flux magnétique, et une
partie imaginaire caractérisant les pertes. On définira pour la suite de ce mémoire
le facteur de qualité magnétique QMAG d’une couche de perméabilité complexe µ =
µ′ − j · µ′′ comme le rapport

QMAG =
µ′

µ′′
. (4.3)

On remarque dans l’équation 4.1 que la perméabilité effective est le produit de la
perméabilité intrinsèque µMAG et d’un facteur complexe, et que ce facteur dépend du
rapport entre l’épaisseur TMAG et l’épaisseur de peau δ tenant compte de la fréquence
ainsi que des caractéristiques physiques de la couche. La figure 4.6 illustre l’impact
de ce rapport sur la perméabilité effective et le facteur de qualité d’une couche
magnétique. On peut, en observant cette figure, faire plusieurs remarques :

• Tant que l’épaisseur TMAG reste inférieure à l’épaisseur de peau, la chute de
la partie réelle de la perméabilité effective sera très faible (< 10%), mais les
pertes pourront être importante et le facteur de qualité déjà limité (< 10).

• Il existe un rapport TMAG/δ pour lequel les pertes sont maximales. On peut
donc observer, pour une épaisseur fixée, un pic de résonance dû aux courants
induits à une certaine fréquence.

• Le facteur de qualitéQMAG décroît d’abord de manière exponentielle en fonction
du rapport TMAG/δ, puis tend vers une asymptote à l’unité lorsque ce rapport
est supérieur à trois.

(a) Perméabilité effective normalisée. (b) Facteur de qualité.

Fig. 4.6 – Perméabilité effective normalisée et facteur de qualité d’une couche mince
en fonction du rapport entre épaisseur TMAG de la couche et épaisseur de peau δ.
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4.2.2.2 Intérêt de la lamination

Du point de vue physique, la baisse de la perméabilité effective en fonction de
la fréquence s’explique par le fait que conformément à la loi de Lenz, les courants
induits s’opposent au champ magnétique appliqué

−→
H (figure 4.7(a)). Ces courants

interviennent donc de manière négative sur deux aspects, en augmentant les pertes
dans le noyau et en augmentant la réluctance effective du circuit magnétique, ce qui
augmente la résistance et diminue l’inductance. Il est donc nécessaire de contrarier
la circulation des courants induits. Nous avons vu dans le chapitre 2 que la meilleure
option consistait en la lamination du noyau avec un isolant (figure 4.7(b)). Cette
lamination contrarie la circulation des courants induits, et permet la bonne propa-
gation du champ magnétique à l’intérieur du noyau d’épaisseur TCORE, si bien que
l’on peut considérer que chacune des n couches du noyau se comporte comme une
couche simple d’épaisseur TCORE/n.

(a) Noyau monocouche. (b) Noyau laminé avec un isolant.

Fig. 4.7 – Circulation des courants induits dans un noyau magnétique (coupe trans-
versale).

Cependant, des effets dimensionnels peuvent survenir si l’on n’y prend pas garde.
En effet, il est connu que lorsqu’un noyau magnétique combine des matériaux magné-
tiques et diélectriques, la longueur d’onde effective à l’intérieur du noyau est réduite
et des résonances dimensionnelles peuvent survenir à des fréquences de l’ordre de la
dizaine de mégahertz [129] si les couches forment des motifs de taille importante.
Or, ce sera le cas dans nos composants où la longueur maximale intervenant dans
les dimensions du noyau magnétique est supérieure au millimètre. Il faudra donc
prendre garde d’éviter tout phénomène de résonance dimensionnelle. Ce problème
a été analysé lors de précédent travaux sur des couches minces laminées de type
(Ni80Fe20/SiO2)n

[12]. Il a été montré que la fréquence de résonance dimensionnelle
FD de type λ/2 pouvait être estimée de manière très simple, en se basant sur la
permittivité et la perméabilité moyenne du multicouche, d’après la formule

FD =
c

2 ·W ·
√
TMAG

TISO

· εISO · µMAG

. (4.4)

Dans le cas qui nous intéresse (largeur de motifW ≈ 2mm, épaisseur des couches ma-
gnétiques TMAG ≈ 1µm de perméabilité relative µMAG ≈ 1800, épaisseur des couches
isolantes TISO ≈ 70nm de permittivité diélectrique relative εISO ≈ 5), cet effet n’est
donc pas important car il intervient à des fréquences bien supérieures à la centaine de
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mégahertz. Cependant, il faudra toujours lors de la conception des dispositifs garder
à l’esprit la possibilité de ce phénomène physique afin de pouvoir s’en affranchir.

4.2.2.3 Application à la simulation des composants

Comme nous l’avons précédemment expliqué, il serait extrêmement difficile de
simuler en détail le comportement du noyau laminé de nos composants par la mé-
thode des éléments finis. Il est par contre possible d’injecter les résultats de calcul de
perméabilité effective dans une simulation. On peut également utiliser une conduc-
tivité effective anisotrope afin de prendre en compte l’effet de la lamination [130].
D’autres approches, plus complexes, permettent d’utiliser conjointement perméabi-
lité et permittivité effectives [131]. On pourrait également utiliser les formules bidi-
mensionnelles développées par Bewley dans son ouvrage pour une couche possédant
une conductivité anisotrope [132].

Dans le cas qui nous intéresse, nous préfèrerons utiliser une approche beaucoup
plus simple se basant sur les simulations magnétostatiques déjà présentées dans le
chapitre 3. Ces dernières permettent de calculer l’énergie magnétostatique à l’inté-
rieur et à l’extérieur du noyau magnétique, ce qui permet de dissocier les contri-
butions respectives LAIR de l’air et LMAG du noyau magnétique à l’inductance du
composant LS = LAIR +LMAG. Si l’on considère que la répartition du champ magné-
tique n’est pas affectée par une modification de la perméabilité du noyau magnétique
(ce qui n’est vrai que lorsque la variation de perméabilité reste modeste), alors LAIR

ne dépendra pas de la perméabilité et LMAG lui sera proportionnelle. Par conséquent,
nous pouvons en première approximation décrire l’influence des courants induits dans
le noyau sur l’impédance du composant d’après le modèle électrique ci-dessous :

ZAC (ω) = RDC + j · ω ·
(
LAIR + LMAG ·

µeff (ω)

µMAG

)
. (4.5)

Nous nous contentons donc de multiplier l’inductance LMAG par un facteur complexe
tenant compte des courants induits en fonction de la fréquence, ce qui revient à
considérer une inductance complexe dont la partie imaginaire correspond aux pertes
par courants induits dans le noyau magnétique. Les courants induits dans le bobinage
sont également un foyer de pertes.

4.2.3 Courants induits dans le bobinage

Les courants induits intervenant dans le bobinage peuvent être divisés en deux
catégories : les effets de peau et les effets de proximité.

4.2.3.1 Effets de peau

Un conducteur isolé parcouru par un courant alternatif d’amplitude I0 génère un
champ magnétique alternatif qui à son tour, conformément à la loi de Lenz, induit un
courant s’opposant au courant appliqué I0. Il en résulte une hausse de la résistance en
fonction de la fréquence. Press [133] a traité le cas général d’un conducteur de section
rectangulaire WW IN ×TW IN , de longueur LW IN et de conductivité σW IN correspondant
au cas de nos composants. En postulant que le champ électrique est constant sur
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la surface du conducteur (ce qui revient à considérer que le champ magnétique est
tangent à la surface du conducteur), et en utilisant une méthode de séparation des
variables puis une décomposition en série de Fourier, on peut calculer le champ
électrique à l’intérieur du conducteur et donc son impédance. Si WW IN � TW IN , le
modèle de Press tend vers l’expression de l’impédance ci-dessous :

ZSKIN =

LW IN ·
(

(1 + j)

2 · δ

)
σW IN ·WW IN · tanh

(
(1 + j) · TW IN

2 · δ

) (4.6)

avec δ =

√
2

µ0 · σW IN · ω
(4.7)

l’épaisseur de peau dans le bobinage. On remarque donc qu’il peut exister une contri-
bution des effets de peau dans le bobinage à l’inductance du composant. Cependant,
dans la plupart des cas cette composante est tout à fait négligeable et l’on se focali-
sera sur la contribution aux pertes. La figure 4.8 donne un aperçu des effets de peau
dans un conducteur de section rectangulaire en fonction du rapport entre épaisseur
TW IN et épaisseur de peau δ pour différents rapports WW IN/TW IN .

Fig. 4.8 – Influence des effets de peau sur la résistance d’un conducteur de section
rectangulaire WW IN × TW IN d’après le modèle de Press [133] pour différents rapports
WW IN/TW IN et pour WW IN � TW IN (cas 1D).

En observant cette figure on peut faire plusieurs remarques :
• Lorsque l’épaisseur de peau est grande devant les dimensions de la section du

bobinage, la résistance est égale à la résistance RDC.
• Lorsque l’épaisseur de peau est faible devant les dimensions de la section du bo-

binage (typiquement inférieure à la moitié de ces dimensions), la résistance est
inversement proportionnelle à l’épaisseur de peau, c’est-à-dire proportionnelle
à la racine carrée de la fréquence.
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Des modèles analytiques simples permettent de décrire les effets de peau. Cepen-
dant, les effets de proximité sont plus difficiles à modéliser.

4.2.3.2 Effets de proximité

Les conducteurs parcourus par un courant alternatif génèrent un champ magné-
tique à l’origine de l’effet de peau via le phénomène d’auto-induction. Mais si deux
conducteurs sont à proximité l’un de l’autre, le champ magnétique généré par un
conducteur peut induire un courant dans l’autre conducteur. Les effets de proximité
reposent donc sur le phénomène de mutuelle induction (figure 4.9).

Fig. 4.9 – Principes physiques des effets de peau (à gauche) et des effets de proximité
(à droite). Les dégradés de couleur représentent des variations de densité de courant.

Les effets de proximité sont donc des phénomènes complexes. En effet, les pertes
interviennent physiquement dans un conducteur, mais sont en fait causées par les
courants circulant ailleurs que dans ce conducteur. De plus, le champ magnétique
généré par ce dernier, à l’origine des pertes par effet de proximité, peut être am-
plifié par la présence d’un matériau magnétique à forte perméabilité. La hausse de
perméabilité procurée par le matériau magnétique pourra être compensée par une
hausse des effets de proximité pouvant aboutir à une dégradation du facteur de qua-
lité [15]. Par conséquent, ces effets seront importants dans les dispositifs magnétiques
intégrés, combinant une grande promiscuité entre parties conductrices et matériaux
à forte perméabilité.

Il n’existe à notre connaissance pas de modèle analytique général pouvant s’appli-
quer à notre cas. Néanmoins, on peut citer la méthode de Dowell [134], combinant
effets de peau et effets de proximité, datant de 1966 mais encore très utilisée en
électrotechnique, et ayant fait l’objet de quelques adaptations à des composants in-
ductifs intégrés [135]. Nous allons pour notre part adapter la méthode utilisée par
Kuhn sur des inductances intégrées de type spirale pour applications micro-ondes
[136]. La méthode développée utilise, à l’instar de Kuhn, une extrapolation à partir
de calculs magnétostatiques. Elle consiste en l’utilisation d’une approximation li-
néaire du champ d’induction

−→
BN normal à la surface des spires qui est à l’origine des

effets de proximité dans notre cas. Cette méthode se décompose en quatre étapes.
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1. Le bobinage du composant inductif considéré est divisé en sections. Plus le
nombre de sections sera important, meilleure sera la précision du calcul.

2. Le champ d’induction magnétique à l’intérieur de chaque section du bobinage
est déterminé par un calcul magnétostatique. On peut dans les cas simples
utiliser par exemple une méthode d’intégration numérique de la loi de Biot
et Savart [137] ou de la relation de Maxwell-Ampère [138], ou dans les cas
plus complexes (en pratique, ce sera le cas des composants comportant des
matériaux à forte perméabilité) utiliser la simulation magnétostatique. Cette
étape constitue la première différence avec l’approche de Kuhn qui repose sur
l’utilisation de formules analytiques simplifiées. L’utilisation de la méthode des
éléments finis, si elle implique des temps de calculs plus longs, permet alors de
généraliser la méthode à n’importe quel type de composants inductifs.

3. À l’intérieur de chaque section du bobinage, les composantes selon x et y
(respectivement selon la largeur et l’épaisseur de la section considérée) du
champ d’induction

−→
B dans la section du bobinage sont modélisées en fonction

du courant I0 parcourant l’ensemble du bobinage sous la forme de l’expression
linéaire ci-dessous :

Bx (y) = µ0 · I0 · (P1 · y + P2) (4.8)
By (x) = µ0 · I0 · (P3 · x+ P4) . (4.9)

Les coefficients P2 et P4, exprimés en m−1, peuvent être déterminés d’après la
moyenne spatiale du champ d’induction calculé dans la section de bobinage
considérée. Les coefficients P1 et P3, exprimés en m−2, peuvent être détermi-
nés d’après les moyennes des gradients du champ magnétique. Ces coefficients
seront appelés par la suite "coefficients de Kuhn". Ceci constitue la deuxième
différence avec la méthode de Kuhn qui considère que le champ à l’intérieur
de chaque section est homogène, et néglige la composante du champ d’induc-
tion selon x. L’utilisation d’expression linéaire nous procurera une meilleure
précision sans pour autant alourdir les calculs de manière excessive.

4. On calcule le champ électrique
−−−→
EP ROX induit selon l’axe Oz par le champ

−→
B

d’après la relation de Maxwell-Faraday :

∂EP ROX

∂y
= −j · ω · µ0 · I0 · (P1 · y + P2) (4.10)

∂EP ROX

∂x
= j · ω · µ0 · I0 · (P3 · x+ P4) . (4.11)

Si l’on considère que les contributions du champ d’induction selon les axes Ox
et Oy sont additives, on peut ensuite calculer facilement le champ électrique
induit selon Oz en intégrant les relations précédentes, ce qui donne

EP ROX (x, y) = j · ω · µ0 · I0 ·
(
P3 · x2

2
− P1 · y2

2
+ P4 · x− P2 · y

)
+ C, (4.12)

où C est une constante d’intégration qui se détermine à partir du courant tra-
versant le conducteur. En effet, les courants induits par les effets de proximité
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doivent être globalement nuls, ce qui permet de facilement calculer C :∫ WW IN
2

x=−WW IN
2

∫ TW IN
2

y=−TW IN
2

σW IN · Ez (x, y) · dx · dy = 0 (4.13)

⇒ C =
j · ω · µ0 · I0

24
· (P1 · T 2

W IN
− P3 ·W 2

W IN
) (4.14)

Le champ électrique
−−−→
EP ROX induit par les effets de proximité est donc de la

forme

EP ROX (x, y) =j · ω · µ0 · I0

×
(
P3 · x2

2
− P1 · y2

2
+ P4 · x− P2 · y +

P1 · T 2
W IN

− P3 ·W 2
W IN

24

)
.

(4.15)

Nous sommes donc en mesure de calculer les courants induits par effets de proxi-
mité. Si l’on néglige les interactions entre effets de peau et effets de proximité, les
pertes Joule P n

J
par effets de proximité se calculent donc dans chaque section n de

conducteur de dimensions W n

W IN
× Ln

W IN
× T n

W IN
d’après

P n

J
(ω) =

Ln

W IN
· σW IN

2
·
∫ W n

W IN
2

x=
−W n

W IN
2

∫ T n
W IN

2

y=
−T n

W IN
2

|EP ROX|2 · dx · dy (4.16)

=
1

2
·Rn

P ROX
· |I0|2. (4.17)

On en déduit la contribution Rn

P ROX
des effets de proximité dans la section n à la

résistance totale du composant :

Rn

P ROX
= ω2 · µ2

0 · σW IN · Ln

W IN

×
(
P n

1

2 · T n

W IN

2 ·W n

W IN
+ P n

3

2 ·W n

W IN

2 · T n

W IN

320
+
P n

2

2 · T n

W IN

3 ·W n

W IN
+ P n

4

2 ·W n

W IN

3 · T n

W IN

12

−P
n

1

2 · T n

W IN

5 ·W n

W IN
+ P n

3

2 ·W n

W IN

5 · T n

W IN

576
− P n

1 · P n

3 · T n

W IN

3 ·W n

W IN

3

288

)
(4.18)

On remarque que contrairement aux effets de peau qui sont proportionnels à la
racine carrée de la fréquence, les effets de proximité croissent comme le carré de la
fréquence ; ils seront donc toujours prédominants aux hautes fréquences. On note
également que de petites variations des dimensions WW IN et TW IN peuvent avoir
une grande influence sur les effets de proximité. D’une manière plus générale, cette
expression permet de mettre en évidence qu’une diminution de la résistance RDC par
une augmentation de la conductivité ou de la section WW IN × TW IN du bobinage se
fera au prix d’effets de proximité accrus. Le compromis optimal dépendra donc de
la fréquence de fonctionnement visée.
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La formule 4.18 est simple d’utilisation et peut s’appliquer à tous les bobinages
de section rectangulaire. Il est tout de même nécessaire de faire plusieurs remarques
sur les approximations utilisées pour le calcul des effets de proximité :

• Notre modèle tient compte pour le calcul des effets de proximité à l’intérieur
d’une section donnée du champ magnétique total généré par l’ensemble des
sections du bobinage. Or, en toute rigueur le champ généré par la section
considérée ne devrait pas être pris en compte afin de véritablement calculer les
seuls effets de proximité. Cependant, ceci nécessiterait autant de simulations
magnétostatiques que de sections dans le bobinage, ce qui serait trop long.
Par conséquent, nous préfèrerons, afin de n’utiliser qu’une seule simulation,
considérer le champ d’induction total. De plus, en considérant le champ normal
généré par la section considérée, on obtiendra une certaine complémentarité
avec le modèle des effets de peau de Press considérant le champ magnétique
comme parfaitement tangent à la surface du bobinage.

• Il serait envisageable d’utiliser un polynôme d’ordre supérieur à un pour l’ap-
proximation du champ d’induction, mais les expressions perdraient de leur
concision. Cependant, cette approche serait séduisante dans des cas où la géo-
métrie est simple comme par exemple pour l’étude de lignes coplanaires.

• L’équation de Maxwell-Ampère, du fait des approximations utilisées pour la
description du champ d’induction, n’est plus vérifiée. En effet, considérer que
la composante Bx ne dépend pas de x et que By ne dépend pas de y revient à
considérer que le flux magnétique normal à la surface n’est pas contré par les
boucles de courant induites générant des champs opposés conformément à la
loi de Lenz.

• L’utilisation de calculs magnétostatiques pour la détermination des courants
induits implique l’hypothèse selon laquelle la répartition du champ magnétique
n’est pas modifiée par les effets dépendant de la fréquence : effets de propaga-
tion, effets capacitifs, courants induits, variation des propriétés magnétiques
en fonction de fréquence (chapitre 5), etc.

4.2.3.3 Application à la simulation des composants

Nous avons vu dans le chapitre 3 que les calculs analytiques de résistance RDC

étaient moins précis que les simulations électrocinétiques. Par conséquent, nous uti-
liserons la valeur de résistance RDC simulée pour le calcul de la contribution RSKIN

des effets de peau à l’impédance du composant d’après

RSKIN = RSIM

DC
· <(ZSKIN)

RANA

DC

, (4.19)

où RSIM

DC
et RANA

DC
sont les valeurs de résistance à basse fréquence calculées respecti-

vement par la simulation et par méthode analytique. RSKIN tend donc vers RSIM

DC
à

basse fréquence. La contribution RP ROX des effets de proximité est purement résis-
tive d’après notre modèle. Elle sera tout simplement calculée comme la somme des
contributions de chaque section n du bobinage :

RP ROX =
∑

n

Rn

P ROX
. (4.20)
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Après avoir traité le cas des courants induits dans le bobinage et dans le noyau
magnétique, nous allons maintenant aborder le problème des effets capacitifs.

4.2.4 Effets capacitifs

La présence d’un noyau magnétique conducteur à proximité du bobinage aug-
mente les capacités parasites en parallèle dans le cas de nos composants (figure 4.10).
Si l’on applique le modèle du condensateur infini et que l’on considère que le noyau
se comporte comme un court-circuit idéal, la capacité parasite en parallèle de nos
composants peut être estimée d’après la formule

CP = N ·
(

2 · C1 +
C2

2

)
(4.21)

= N · ε0 · εISO ·WCORE ·
(

2 · TW IN

SW IN

+
WW IN

2 · TISO

)
(4.22)

≈ N · ε0 · εISO ·WCORE ·WW IN

2 · TISO

si
2 · TW IN

SW IN

� WW IN

2 · TISO

, (4.23)

où εISO est la permittivité diélectrique relative de l’isolant présent entre le bobinage
et le noyau magnétique (dans notre cas de l’ordre de 5 pour l’oxyde SiO2 déposé
par PECVD), et TISO l’épaisseur des deux couches utilisée (de l’ordre de 2µm dans
notre cas). Les autres notations ont été introduites dans le chapitre 3.

Fig. 4.10 – Capacités parasites dans un bobinage solénoïde à deux spires avec noyau
magnétique (coupe longitudinale).

4.2.5 Modèle équivalent

Nous avons développé une méthode d’extrapolation permettant de prendre en
compte divers aspects du comportement dynamique de composants inductifs. Nous
pouvons alors faire la synthèse de ces diverses contributions dans le modèle équivalent
de la figure 4.11.
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Fig. 4.11 – Modèle équivalent d’extrapolation de l’impédance.

L’impédance ZAC de nos composants peut donc être extrapolée d’après la formule

ZAC(ω) =

j · ω ·
(
LAIR +

LMAG · µeff

µMAG

)
+RSKIN +RP ROX

1 + j · ω · CP · (RSKIN +RP ROX)− ω2 · CP ·
(
LAIR +

LMAG · µeff

µMAG

) (4.24)

où µeff , RSKIN et RP ROX dépendent de la fréquence. Nous allons maintenant montrer
les résultats obtenus grâces à cette méthode.

4.3 Application de la méthode
Nous allons maintenant appliquer la méthode semi-analytique aux composants

de type 01 de la filière INFOVAL. Nous analyserons chacune des contributions à
l’impédance dynamique afin de mettre en évidence les importances relatives de ces
dernières. Nous commencerons par les effets de peau dans le bobinage.

4.3.1 Effets de peau dans le bobinage

Les effets de peau dans le bobinage, comme nous pouvons le voir sur la figure 4.12,
ne fournissent qu’une contribution très marginale à la hausse de résistance de nos
composants. En effet, l’épaisseur de peau dans le cuivre reste supérieure à 5µm pour
des fréquences de l’ordre de la centaine de mégahertz. Par conséquent, le rapport
entre épaisseur du bobinage et épaisseur de peau reste modeste et l’augmentation
de résistance est limitée et intervient à des fréquences supérieures à 10MHz. En
outre, si l’on s’intéressait à la variation d’inductance équivalente, on se rendrait
également compte que la contribution des effets de peau à cette dernière est tout à
fait négligeable.
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Fig. 4.12 – Contribution des effets de peau dans le bobinage à l’augmentation de
la résistance des composants de type 01 de la filière INFOVAL : comparaison entre
mesures expérimentales et extrapolations.

Les effets de peau dans le bobinage ne sont donc pas les principaux respon-
sables de la variation d’inductance ni de la hausse de résistance. Les effets de peau
intervenant dans le noyau magnétique sont par contre beaucoup plus importants.

4.3.2 Courants induits dans le noyau

Si l’on applique le modèle de perméabilité effective de l’expression 4.1 aux compo-
sants de la filière INFOVAL (épaisseur de couche magnétique TMAG = 1.25µm, 1µm
ou 0.7µm, conductivité σMAG = 5 · 106S ·m−1 et permabilité relative µMAG = 1800),
on s’aperçoit qu’à une fréquence de 10MHz, l’épaisseur de peau est d’environ 1.7µm.
Le rapport entre épaisseur TMAG et épaisseur de peau est tel que la chute de perméa-
bilité à cette fréquence est inférieure à 5%, mais les pertes ne sont pas négligeables
et le facteur de qualité magnétique QMAG déjà limité (figure 4.6). L’influence des
courants induits dans le noyau sur le niveau d’inductance reste donc limitée, mais
l’augmentation de la résistance autour de 10MHz est notable (figure 4.13). Cet effet
est d’autant plus fort que les épaisseurs des noyaux ainsi que des couches magné-
tiques les consituant seront importantes.
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Fig. 4.13 – Contribution des effets de peau dans le noyau magnétique à la variation
de l’impédance des composants de type 01 de la filière INFOVAL : comparaison
entre mesures expérimentales et extrapolations.

En outre, nous avons déjà remarqué que les composants de la tranche L7013P03
possédaient une moins bonne tenue en fréquence que les autres composants. Nous
pouvons émettre l’hypothèse qu’au moment de la gravure du noyau magnétique,
des courts-circuits sont apparus entres les couches conductrices aux bords du noyau.
Le comportement électromagnétique de ce dernier s’approche alors de celui d’une
couche unique non laminée. Or, si l’on considère dans le noyau de type CAM 6×1µm
seulement les couches bien orientées, on peut admettre que le noyau se comporte
comme une couche unique de 3µm d’épaisseur. Si l’on utilise cette épaisseur afin
d’extrapoler l’impédance, on se rend compte que les valeurs ainsi corrigées décrivent
fidèlement le comportement du composant de la tranche L7013P03 (figure 4.14).
Notre hypothèse est donc validée et par la suite nous utiliserons cette valeur d’épais-
seur pour nos calculs.
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Fig. 4.14 – Prise en compte des court-circuits entre couches magnétiques dans le
noyau CAM 6×1µm d’un composant de type 01 de la tranche INFOVAL L7013P03
pour l’extrapolation de l’impédance tenant compte des effets de peau dans le noyau
magnétique.

Néanmoins, mis à part le cas de la tranche L7013P03, les courants induits dans
le noyau n’expliquent pas à eux seuls le fort accroissement de la résistance. Il est
donc nécessaire de tenir compte des effets de proximité.

4.3.3 Effets de proximité

Nous avons choisi pour la modélisation des effets de proximité de diviser le bobi-
nage solénoïde à 12 spires des composants de type 01 en 24 demi-spires inférieures et
supérieures pour lesquelles nous avons estimé les coefficients de Kuhn afin de calcu-
ler les effets de proximité. La figure 4.15 récapitule les résultats obtenus lorsque les
effets de proximité sont combinés à l’effet des courants induits dans le noyau magné-
tique. On remarque que le modèle d’extrapolation des effets de proximité donne des
ordres de grandeur réalistes (nous avons également appliqué avec succès une version
simplifiée de ce modèle à des inductances de type spirale avec plans magnétiques
[139]). Cependant, ce modèle est dépendant de la représentativité des simulations
magnétostatiques réalisées. En effet, si l’inductance est surestimée, les coefficients
de Kuhn ainsi que les pertes dues aux courants induits dans le noyau magnétique le
sont également et vice-versa.
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Fig. 4.15 – Contribution des effets de proximité dans le bobinage et des effets de peau
dans le noyau magnétique à la variation de la résistance des composants de type 01
de la filière INFOVAL : comparaison entre mesures expérimentales et extrapolations.

Le modèle d’extrapolation que nous proposons donne néanmoins un bon aperçu
de la hausse de la résistance. On voit cependant que nous ne modélisons pas encore
la résonance du composant qui est d’origine capacitive.

4.3.4 Capacité parasite

L’utilisation d’une capacité parasite globale calculée de manière analytique à
partir de la formule du condensateur infini (relation 4.23) ne constitue qu’une mo-
délisation grossière de la réalité. En effet, il faudrait tenir compte de la circulation des
courants de fuite dans le noyau magnétique et de l’influence de ces courants de fuite
sur la configuration du champ magnétique. Cependant, la figure 4.16 montre que ce
modèle simpliste donne une bonne restitution de la résonance de nos composants
observée de manière expérimentale.
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Fig. 4.16 – Contribution de la capacité parasite, des effets de proximité dans le
bobinage et des effets de peau dans le noyau magnétique à la variation de la résistance
des composants de type 01 de la filière INFOVAL : comparaison entre mesures
expérimentales et extrapolations.

Le modèle d’extrapolation que nous avons utilisé permet donc, à partir de simples
simulations électrocinétiques et magnétostatiques faciles à mettre en œuvre, d’obte-
nir un bon aperçu du comportement dynamique. Il permet aussi d’analyser en détail
les limitations de nos composants et ainsi de proposer des voies d’amélioration.
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4.4 Discussion : amélioration du facteur de qualité
L’amélioration de la tenue en fréquence de l’inductance de nos composants peut

se résumer à un problème de réalisation technologique. En effet, il suffira d’utiliser
des couches magnétiques plus fines pour la réalisation du noyau et d’employer des
couches isolantes plus épaisses entre le noyau et le bobinage afin d’obtenir des compo-
sants possédant une inductance stable jusqu’à des fréquences au-delà de la centaine
de mégahertz (nous verrons toutefois dans le chapitre 5 que si les fréquences de
fonctionnement visées sont trop élevées des matériaux magnétiques autres que le
permalloy Ni80Fe20 devront être employés). Cependant, le facteur de qualité de tels
composants pourra être faible à cause d’effets de proximité trop importants. En ef-
fet, ces derniers sont proportionnels au carré de la fréquence et deviendront donc
prédominants à haute fréquence. Il peut donc être nécessaire de modifier la topologie
du bobinage. Or, une analyse des coefficients de Kuhn montre, si l’on s’intéresse aux
trois spires autour d’une des branches du noyau toroïdal, que la spire centrale est
moins sujette aux effets de proximité. En effet, il résulte de la structure localement
symétrique du bobinage que les champs magnétiques générés par les deux spires
adjacentes à la spire centrale se compensent dans une large mesure. Ce sont donc
les spires externes qui contribuent le plus aux effets de proximité.

Un problème analogue survient dans les inductances de type spirale. En effet, si
l’on s’intéresse à la répartition du champ magnétique dans ces dernières, on se rend
compte que les spires internes sont soumises à un plus fort champ, et sont donc le
siège de l’essentiel des pertes [136]. Or, nous pouvons voir dans la relation 4.18 que
les effets de proximité croissent avec la largeur WW IN des spires. Une solution connue
dans l’état de l’art [140] consiste donc à diminuer la largeur des spires internes afin
de réduire les effets de proximité, et à augmenter celles des spires externes afin de
conserver une résistance basse fréquence raisonnable. Cette solution peut permettre
d’augmenter le facteur de qualité de composants inductifs (figure 4.17).

Fig. 4.17 – Bobinage de type spirale à largeur variable et amélioration du facteur
de qualité obtenue [140].
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Nous proposons pour notre part d’adapter individuellement la largeur WW IN de
chaque spire solénoïde afin de limiter les effets de proximité. Cette fois-ci, les spires
internes seront plus larges que les spires externes. Des simulations réalisées sur des
topologies simplifiées [141] ont permis de démontrer la possibilité d’augmenter le
facteur de qualité de composants inductifs, mais aussi d’appliquer sur un noyau
magnétiques un champ plus homogène (l’impact de l’homogénéité du champ sur la
saturation des inductances sera étudié dans le chapitre 6). En pratique, le bobinage
de type tressé que nous avons introduit dans le chapitre 3 se prêtera bien à l’utilisa-
tion de ce principe car les spires sont rigoureusement parallèles les unes aux autres.
La compensation du champ magnétique se fera donc dans des conditions optimales
(figure 4.18 ).

Fig. 4.18 – Composant combinant noyau magnétique de type cadre à 4 branches et
bobinage "tressé à largeur variable" comportant 20 spires dont les largeurs suivent
une progression géométrique.

La figure 4.19 montre les résultats de simulations obtenus pour composant de
type cadre à quatre branche, muni d’un noyau magnétique d’épaisseur 12 + 4µm et
de rapport WF/WCORE = 0.7 optimisé dans le chapitre 3 en terme de rapport QDC.
Ici, nous avons choisi de porter l’épaisseur du bobinage de type tressé à 40µm et de
simuler les pertes dans le bobinage (annexe B.2) à une fréquence de 100MHz. Les
largeurs des spires du bobinage suivent une progression géométrique de raison QW

(figure 4.18). On voit qu’il existe une raison QW optimale pour laquelle le facteur
de qualité est augmenté d’environ 45% par rapport au cas où toutes les spires sont
identiques. Ces résultats très prometteurs démontrent le potentiel de ce type de
topologie.
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Fig. 4.19 – Simulation du facteur de qualité normalisé d’un composant combinant
noyau magnétique de type cadre et bobinage "tressé à largeur variable" en fonc-
tion de la raison QW fixant la progression géométrique de la largeur des spires. La
simulation ne tient compte que des pertes dans le bobinage.

Nous nous sommes contentés dans ce chapitre d’étudier des phénomènes pure-
ment électromagnétiques. Or, des phénomènes de résonance magnétique peuvent
également intervenir dans le comportement de nos composants. Ces résonances fe-
ront l’objet du prochain chapitre.
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Nous nous sommes bornés, pour l’instant, à utiliser la notion de perméabilité
magnétique posant de manière implicite l’hypothèse d’un rapport constant et réel
entre champ magnétique appliqué et aimantation. Nous allons voir dans ce chapitre
le raisonnement physique permettant d’utiliser un matériau magnétique de manière
à pouvoir considérer cette hypothèse comme réaliste. De plus, nous avons pour l’ins-
tant éludé la problématique liée à la variation de perméabilité dynamique intrinsèque

111
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en fonction de la fréquence. En effet, cette dernière est régie par des phénomènes
oscillatoires sujets à des résonances, dont notamment la résonance gyromagnétique
qui fixe la limite dynamique ultime. Nous allons donc aborder toutes ces questions
complexes dans ce chapitre. Cependant, notre but ici ne sera pas d’apporter des amé-
liorations aux nombreux modèles existants, mais au contraire d’utiliser des modèles
aussi simples que possible en adoptant le point de vue pratique du concepteur de
composants inductifs intégrés.

Nous commencerons donc par présenter les différents phénomènes physiques contri-
buant aux propriétés magnétiques des couches minces. Nous montrerons comment la
concurrence entre ces contributions aboutie, du point de vue microscopique, à l’éta-
blissement d’une structure en domaines magnétiques. Les origines possibles des réso-
nances magnétiques pouvant survenir dans nos composants seront ensuite détaillées
en insistant principalement sur la résonance gyromagnétique. Le modèle Landau-
Lifchitz-Gilbert, décrivant les phénomènes gyromagnétiques, sera introduit, puis en-
fin utilisé pour la conception de noyaux magnétiques fonctionnant à des fréquences
au-delà du gigahertz.

5.1 Contributions à l’énergie magnétique
Nous avons jusqu’à présent utilisé la notion de perméabilité magnétique, qui est

une grandeur macroscopique, en considérant que la relation entre champ magnétique
et aimantation est linéaire et homogène. Nous allons donc maintenant nous intéres-
ser aux différents phénomènes magnétiques à prendre en compte pour une bonne
compréhension des propriétés magnétiques réelles. Ces propriétés résultent de l’état
de la couche magnétique à l’échelle microscopique, qui elle-même est le fruit d’une
minimisation de l’énergie magnétique incluant diverses contributions.

5.1.1 Couplage de Heisenberg

Comme nous l’avons vu dans le chapitre d’introduction, il existe dans les ma-
tériaux ferromagnétiques des forces de couplage entre les moments magnétiques
d’atomes voisins qui tendent à orienter ces moments selon une orientation rela-
tive unique. L’interaction la plus connue est le couplage de Heisenberg qui parvient
à dominer le désordre provoqué par l’agitation thermique (pour des températures
inférieures à la température de Curie) et à aligner localement tous les moments dans
la même direction. Heisenberg a proposé de traduire les interactions d’échange entre
deux atomes ou ions voisins i et j par une énergie d’échange Ee proportionnelle au
produit scalaire de leurs moments magnétiques −→mi et −→mj :

Ee =
−Jij

2µB
2
· −→mi · −→mj. (5.1)

Jij est l’intégrale d’échange de Heisenberg caractérisant le recouvrement des orbitales
électroniques. Jij est positive dans le cas des matériaux ferromagnétiques et négative
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dans celui des matériaux antiferromagnétiques. µB est appelé le magnéton de Bohr
et constitue la valeur élémentaire du moment magnétique au niveau quantique. Dans
les matériaux ferromagnétiques, le couplage de Heisenberg tendra donc à l’obtention
d’une aimantation homogène. Cependant, la direction de cette aimantation sera fixée
par d’autres contributions.

5.1.2 Anisotropies magnétoscristalline et induite

Un monocristal magnétique s’aimante plus ou moins facilement selon certains
de ses axes cristallographiques. Il existe donc dans les cristaux magnétiques une
anisotropie résultant de l’influence des propriétés cristallines sur les propriétés ma-
gnétiques, et appelée anisotropie magnétocristalline (figure 5.1). L’énergie corres-
pondante peut être exprimée par le développement en série des fonctions trigonomé-
triques des angles que fait le vecteur aimantation avec les axes cristallographiques.
Ces expressions sont établies en tenant compte des conditions de symétrie. Pour un
cristal de structure cubique, la densité volumique d’énergie magnétocristalline EK

peut se développer selon les puissances croissantes des cosinus directeurs de l’aiman-
tation α1, α2, α3, et en fonction des constantes d’anisotropie magnétocristalline K1,
K2, K3 relatives à chaque axe cristallographique :

EK = K1 · ((α1 · α2)
2 + (α1 · α3)

2 + (α2 · α3)
2) +K2 · (α1 · α2 · α3)

2 + ... (5.2)

Les constantes d’anisotropie cristalline dépendent principalement de la composition
de l’alliage et varient en fonction de la température. Généralement, les constantes
d’anisotropie diminuent avec la température et tendent vers des valeurs nulles aux
abords de la température de Curie.

(a) (b)

Fig. 5.1 – Visualisation de directions d’aimantation privilégiées d’après l’anisotropie
magnétocristalline pour une structure cristalline cubique (a) et hexagonale (b).

Il existe un autre type d’anisotropie, le plus souvent uniaxiale, dite induite car
due aux conditions d’élaboration de l’alliage : recuit ou dépôt sous champ, direction
de croissance du matériau, trempe rapide, etc. Dans notre cas, nous appliquons un
champ magnétique uniaxial pendant le dépôt du matériau, ce qui introduit un ordre
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atomique à courte distance selon un axe unique privilégié. Pour un matériau magné-
tique uniaxial, lorsque l’aimantation fait un angle θ avec l’axe de facile aimantation
- qui à de très rares exceptions près [18] est parallèle au champ magnétique appliqué
durant le dépôt - la densité d’énergie d’anisotropie induite est de la forme

EI = −KI · cos2 θ, (5.3)

où KI est la constante d’anisotropie induite. Nous avons considéré de manière impli-
cite que les constantes d’anisotropie (magnétocristalline ou induite) étaient homo-
gènes dans le matériau considéré. Cependant, il peut arriver qu’une fluctuation de
l’anisotropie soit observée. Ce cas de figure a été traité de manière analytique par
Horst Hoffmann [142, 143] pour la détermination des propriétés magnétostatiques.
Le cas plus complexe des propriétés dynamiques n’a jamais été traité par un modèle
analytique à notre connaissance.

5.1.3 Énergie de Zeeman

L’énergie de Zeeman correspond à l’interaction entre les moments magnétiques
et un champ extérieur appliqué. Elle est minimale lorsque tous les moments sont
alignés avec le champ extérieur. La densité d’énergie de Zeeman EZ s’écrit

EZ = −
−→
M ·

−→
H. (5.4)

5.1.4 Énergie démagnétisante

Si un corps ferromagnétique de dimensions finies est aimanté de manière ho-
mogène, il existe alors à la surface de ce corps une discontinuité de l’aimantation.
La divergence de l’aimantation à la surface du conducteur est non nulle, d’où l’ap-
parition d’un champ magnétique

−→
HD appelé champ démagnétisant permettant de

compenser la discontinuité d’aimantation (figure 5.2), et tel que

−→
∇ ·

−→
B =

−→
∇ · (µ0 ·

−→
HD +

−→
M) = 0. (5.5)

Si aucun courant ne circule dans le corps magnétique, l’équation de Maxwell-Ampère
nous apprend que le rotationnel du champ

−→
HD est nul. Par conséquent, on peut

utiliser la notion de potentiel magnétique scalaire φ, qui est choisi tel queHD = −
−→
∇φ.

On peut alors donner la condition sur le potentiel scalaire φ pour la nullité de la
divergence de

−→
B :

4 φ =
−→
∇ ·

−→
M. (5.6)

Par analogie avec la relation de Gauss utilisée en électrostatique, on dit souvent que
la discontinuité de l’aimantation à la surface d’un corps ferromagnétique crée une
densité surfacique de charges magnétiques ρM =

−→
∇ ·

−→
M (figure 5.2).
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Fig. 5.2 – Représentation des lignes de champs démagnétisants et des charges ma-
gnétiques dans un parallélépipède uniformément aimanté.

Une fois le champ
−→
HD calculé, on peut déterminer la valeur de la densité d’énergie

démagnétisante ED d’après

ED = −1

2
·
−→
HD ·

−→
M. (5.7)

D’une manière pratique, on utilise la notion de tenseur de coefficient de démagné-
tisation [ND], tenseur d’ordre 2 liant champ démagnétisant et aimantation par la
relation suivante :

−→
HD = − [ND] ·

−→
M

µ0

. (5.8)

Les coefficients de démagnétisation traduisent de manière macroscopique les effets
de forme. En effet, le champ démagnétisant n’est dans le cas général pas homogène.
Il n’y a que dans un corps magnétique uniformément aimanté et de forme ellipsoï-
dale que le champ démagnétisant est homogène. Si l’on choisi un repère dont les axes
correspondent aux axes principaux de l’ellipsoïde, alors seules les composantes dia-
gonales du tenseur [ND] sont non nulles. Ces coefficients ont été calculés par Osborn
en 1945 [144]. Plus récemment, Aharoni a calculé les coefficients moyens de déma-
gnétisation selon les axes d’un parallélépipède aimanté [113]. Dans les deux cas, la
somme des termes diagonaux est égale à 1. Dans le cas particulier d’un couche mince
dont l’épaisseur est négligeable devant ses autres dimensions, seul le coefficient dé-
magnétisant selon l’axe perpendiculaire au plan du substrat sera non nul et donc
égal à 1.

Après avoir présenté les différentes forces en jeu, nous allons maintenant voir
comment ces contributions aboutissent à l’obtention d’une structure en domaines
magnétiques, et dans quelle mesure cette dernière peut affecter le comportement
dynamique de nos composants.
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5.2 Structure en domaines magnétiques
Dans cette partie nous essaierons d’exposer de manière concise l’influence que

peut avoir la structure en domaines magnétique sur les performances de nos compo-
sants. Cette thématique ayant été déjà traitée en détail lors de la thèse de doctorat
de Rachid Hida précédemment effectuée au LETI [12], nous n’en rappellerons que
les grandes lignes.

5.2.1 Origine physique

Les couches ferromagnétiques sont le siège de divers phénomènes contribuant à
l’énergie magnétique. La minimisation de l’énergie magnétique totale amène géné-
ralement l’aimantation à se répartir en domaines magnétiques. Les domaines ma-
gnétiques sont des zones à l’intérieur desquelles l’aimantation reste globalement ho-
mogène. Ainsi, l’énergie de Heisenberg est minimisée. En outre, en passant d’un
domaine magnétique à l’autre, l’aimantation subit généralement une rotation à 90̊
ou à 180̊ de manière à conserver localement la divergence de l’aimantation nulle, et
ainsi minimiser l’énergie démagnétisante. La zone dans laquelle l’aimantation subit
une rotation entre deux domaines magnétiques aimantés de manière homogène est
appelée paroi magnétique (figure 5.3). On pourra alors parler, par abus de langage,
de parois magnétiques à 90̊ ou à 180̊ selon la rotation que subit l’aimantation à
l’intérieur de la paroi.

(a) Deux domaines orientés à
180̊ .

(b) Huit domaines orientés à
180̊ .

(c) Présences de domaines orien-
tés à 90̊ et 180̊ .

Fig. 5.3 – Différentes configurations de structures en domaines magnétiques.

Si, à l’intérieur d’un domaine donné, l’énergie de Heisenberg est minimisée, dans
les parois magnétiques la densité d’énergie est importante. On peut modéliser cette
densité d’énergie par une densité linéique d’énergie de paroi Eδ qui dépendra du
matériau magnétique considéré ainsi que de l’angle de rotation et de la nature de
la paroi magnétique considérée. En effet, il existe plusieurs modes de rotation de
l’aimantation dans les parois magnétiques. On peut, d’une manière générale, distin-
guer deux types de parois. Dans les parois de Bloch, l’aimantation subit une rotation
hors du plan de la couche (figure 5.4(a)). Si l’épaisseur est réduite, la configuration
en parois de Néel, dans laquelle l’aimantation subit une rotation dans le plan de la
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couche, est plus favorable du point de vue énergétique (figure 5.4(b)). Il peut éga-
lement exister des parois magnétiques de formes plus complexes pouvant combiner
parois de Bloch et de Néel.

(a) Paroi de Bloch. (b) Paroi de Néel.

Fig. 5.4 – Différentes configurations de parois magnétiques.

Après ces considérations générales, nous allons aborder le cas pratique d’une
couche mince uniaxiale.

5.2.2 Cas d’une couche mince uniaxiale

Dans des motifs créés à partir d’une couche mince ferromagnétique uniaxiale, on
observe généralement, une structure comprenant deux types de domaines magné-
tiques (figure 5.5) :

- Des domaines magnétiques hexagonaux allongés selon la direction fixée par
l’axe d’anisotropie induit par le champ magnétique appliqué durant le dépôt
de la couche. Si la taille du motif considéré n’est pas trop restreinte selon la
direction de facile aimantation, ces domaines occupent la majeure partie du
motif. Ces domaines sont séparés entre eux par des parois à 180̊ .

- Des domaines magnétiques triangulaires aux bords des motifs avec une aiman-
tation perpendiculaire à l’axe de facile aimantation. Ces domaines ont pour
fonction de conserver la divergence de l’aimantation nulle afin de minimiser
l’énergie démagnétisante. On les appelle domaines de fermeture. Ces derniers
sont séparés des domaines hexagonaux par des parois à 90̊ .

Ici encore, il est important de garder à l’esprit qu’une couche mince magnétique
n’est jamais véritablement uniaxiale. Ainsi, s’il existe une direction d’aimantation fa-
vorable selon un axe perpendiculaire au plan du substrat, une structure en domaines
magnétiques en rubans ("stripe domains" en anglais), présentant des propriétés ma-
gnétiques très différentes de la structure classique avec domaines de fermetures, peut
parfois être observée si l’épaisseur de la couche magnétique dépasse une certaine va-
leur critique [145, 146, 147]. Néanmoins, même si le modèle de la couche uniaxiale
est simplifié par rapport à la réalité, ce dernier permet généralement une bonne
description du comportement statique et dynamique des propriétés magnétiques.
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Fig. 5.5 – Observation au microscope à effet Kerr d’un motif de Ni80Fe20 déposé
sous champ magnétique par PVD d’épaisseur 1µm et de largeur 100µm. La structure
en domaines magnétiques comprend des domaines de fermeture.

Ainsi, lorsqu’un champ magnétique est appliqué suivant l’axe facile, il y a dispa-
rition des domaines dont l’aimantation est opposée au champ au profit des domaines
dont l’aimantation est dans la direction du champ (figure 5.6(a)). Le renversement
d’aimantation implique donc des déplacements de parois importants. Ce mode d’ai-
mantation est connu comme étant particulièrement dissipatif, car les parois magné-
tiques doivent alors franchir des barrières de potentiels dues notamment aux défauts
magnétiques à l’intérieur de la couche. On obtiendra donc en régime statique un
comportement hystérétique, et en régime dynamique une perméabilité qui dépen-
dra fortement de l’amplitude du champ magnétique appliqué et dont la tenue en
fréquence sera très limitée. Ce mode de fonctionnement ne sera donc pas utilisable
dans des composants dont la fréquence de fonctionnement est fixée au-delà du mé-
gahertz.

On préfèrera donc appliquer un champ magnétique selon l’axe difficile. Dans ce
cas, si l’on ne s’intéresse pas aux domaines de fermeture qui seront examinés dans
le paragraphe suivant, on peut considérer que l’on n’induit qu’un mouvement de
rotation cohérente de l’aimantation. Chaque moment tourne d’un même angle et
aucun domaine n’est privilégié (figure 5.6(b)). Nous obtenons donc un mécanisme
de rotation collective et homogène des moments magnétiques indépendamment de
la mobilité des parois. Par conséquent, on retrouve un comportement quasi linéaire
(nous verrons cependant dans le chapitre 6 que le caractère non-linéaire peut per-
sister dans certains cas), et surtout une tenue en fréquence permettant l’obtention
d’une perméabilité magnétique quasiment constante jusqu’à des fréquences pouvant
dépasser le gigahertz.
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(a) Application selon l’axe facile : déplace-
ment des parois.

(b) Application selon l’axe difficile : rotation co-
hérente de l’aimantation.

Fig. 5.6 – Effet de l’application d’un champ magnétique sur la structure en domaines.
Les domaines de fermeture éventuels ne sont pas considérés.

Cependant, les domaines de fermeture pourront, si l’on n’y prend pas garde,
limiter les performances dynamiques des dispositifs.

5.2.3 Résonance des domaines de fermeture

Lorsque l’on applique un champ magnétique selon l’axe difficile, l’aimantation
subit une rotation cohérente à l’exception des domaines de fermeture dont les parois
à 90̊ entrent en mouvement. Il en résulte un très léger effet hystérétique qui n’est pas
gênant en régime statique mais qui peut se révéler pénalisant en régime dynamique.
En effet, si l’on applique un champ alternatif, la taille des domaines de fermeture
augmente puis diminue autour d’une position d’équilibre (figure 5.7).

Fig. 5.7 – Déplacement des parois à 90̊ des domaines de fermeture sous l’effet d’un
champ magnétique appliqué selon l’axe difficile.

La dynamique des parois à 90̊ délimitant les domaines de fermeture peut, dans le
cadre d’une approximation au premier ordre, être décrite par un modèle d’oscillateur
harmonique entretenu pouvant présenter un pic de résonance [148]. Le cas de couches
de permalloy a été étudié en détail dans le cadre de la thèse de Rachid Hida [12]. Il en
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ressort que pour des motifs de dimensions inférieures ou égales à la centaine de mi-
crons, l’importance relative des domaines de fermeture est telle que leur résonance,
qui peut survenir à des fréquences de l’ordre de quelques dizaines de mégahertz,
peut être responsable de sérieuses limitations dans le comportement dynamique de
composants inductifs. Cependant, l’importance de la résonance des domaines de fer-
meture décroît avec l’augmentation de la taille des motifs car l’importance relative
des domaines de fermeture est amoindrie. Ainsi, dans le cas des composants de la
filière INFOVAL utilisant des motifs magnétiques de dimensions millimétriques, ces
phénomènes de résonances sont négligeables. Toutefois, nous avons sur certains des
composants de la filière INFOVAL observé de telles résonances parasites d’impor-
tance secondaire pour des fréquences comprises entre 30MHz et 50MHz, vraisembla-
blement dues à des résonances des domaines de fermeture (figure 5.8).

Fig. 5.8 – Résonance parasite observée sur un composant de type 03 de la tranche
L6731P04 de la filière INFOVAL.

Ainsi, les domaines de fermeture peuvent être à l’origine de résonances para-
sites néfastes au fonctionnement de composants inductifs. Néanmoins, ces derniers
peuvent être supprimés en laminant le noyau magnétique de manière judicieuse.

5.2.4 Configuration en Edge Curling Wall

Si l’on considère un noyau magnétique laminé par des couches isolantes, il existe
entre ces couches des interactions magnétostatiques pouvant modifier la structure
en domaines magnétiques. Ainsi, si la structure avec domaines de fermeture est
toujours possible, selon les cas on pourra également obtenir une structure dite en
"Edge Curling Wall" [119]. Cette dernière est caractérisée par l’absence de domaines
de fermeture. La conservation de la divergence de l’aimantation n’est plus assurée
dans le plan de la couche, mais dans l’épaisseur du noyau avec un rebouclage du
flux magnétique s’effectuant à travers les couches isolantes. Ainsi, si l’épaisseur de
ces couches isolantes est suffisamment faible, la structure "Edge Curling Wall" est
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la plus avantageuse du point de vue de la minimisation de l’énergie. La structure en
"Edge Curling Wall" peut présenter deux configurations :

1. Si les champs démagnétisants selon l’axe facile sont prédominants, on observe
une configuration dite en "axe difficile" (figure 5.9(a)) : la minimisation de
l’énergie aboutit à un basculement de l’aimantation selon l’axe difficile. Cette
configuration est défavorable car la réponse dynamique des couches magné-
tiques selon l’axe difficile dépend de mouvements de parois magnétiques.

2. Si les champs démagnétisants selon l’axe facile restent suffisamment faibles,
on conserve une configuration dite en "axe facile" (figure 5.9(b)) : l’aiman-
tation est bien orientée conformément à l’axe facile induit par les conditions
de dépôt, et l’absence de domaines de fermeture confère au multicouche ma-
gnétique d’excellentes propriétés dynamiques selon l’axe difficile. C’est donc le
cas le plus favorable. De plus, il a été prouvé lors de travaux connexes qu’il
était possible d’obtenir une telle structure en domaines magnétiques dans un
multicouche de type CAM en couplant deux à deux les couches [149].

(a) Configuration en axe difficile. (b) Configuration en axe facile.

Fig. 5.9 – Configurations de type "Edge Curling Wall".

Ainsi, si les domaines magnétiques sont en configuration "Edge Curling Wall axe
facile", la structure en domaines magnétiques n’interviendra plus sur le comporte-
ment dynamique selon l’axe difficile. Ne restera alors que la résonance gyromagné-
tique pour limiter les propriétés dynamiques intrinsèques des couches magnétiques
(nous avons vu dans le chapitre 4 que des effets purement électromagnétiques pou-
vaient également intervenir).
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5.3 Résonance gyromagnétique
Dans cette partie, nous allons développer quelques considérations sur la réso-

nance gyromagnétique utiles à la conception de composants inductifs intégrés. Nous
présenterons le modèle Landau-Lifchitz-Gilbert ainsi que l’approximation linéaire
utilisée pour le calcul de la perméabilité, puis nous appliquerons ce modèle au cas
particulier d’une couche mince uniaxiale.

5.3.1 Présentation du modèle LLG

Le modèle Landau-Lifchitz-Gilbert, proposé en 1955 dans un très court article
de Gilbert [150], et qui sera dénommé par la suite modèle LLG, est le modèle le
plus couramment utilisé pour la description du comportement dynamique des ma-
tériaux ferromagnétiques. C’est un modèle phénoménologique extrêmement robuste
qui permet de décrire le comportement dynamique macroscopique de la plupart des
matériaux ferromagnétiques. On peut, pour les détails des calculs relatifs au modèle
LLG, se référer par exemple à la thèse de doctorat de Damien Pain [151].

Le modèle LLG postule que la dynamique de l’aimantation
−→
M d’un matériau

magnétique soumis à un champ magnétique
−→
H est régie par l’équation vectorielle

ci-dessous :
d
−→
M

dt
= −γ ·

−→
M ∧

(
−
−−−→
∇MG+

−→
H
)

+
α

MS

·
−→
M ∧ d

−→
M

dt
(5.9)

où G est l’enthalpie libre tenant compte de toutes les contributions magnétiques
constantes. Le champ appliqué

−→
H , considéré comme variable dans le temps, n’est

pas inclus dans G. L’expression −
−−−→
∇MG correspond au gradient selon l’aimantation

de l’enthalpie libre G, et peut être comprise comme l’expression d’un champ effectif−−→
Heff tel que G = −

−−→
Heff ·

−→
M tenant compte de toutes les contributions magnétiques

constantes à l’énergie magnétique. Le premier terme à la droite de la relation 5.9
traduit la relation entre moment cinétique et moment magnétique. En effet, la méca-
nique quantique nous apprend qu’au niveau atomique le moment cinétique est égal
au moment magnétique que divise γ, appelé rapport gyromagnétique (ce dernier est
en théorie calculable, mais en pratique nous le considèrerons comme un paramètre
phénoménologique variant faiblement d’un matériau à l’autre). Par conséquent, la
dynamique du moment magnétique est régie par une équation identique, au rapport
gyromagnétique près, à celle du moment cinétique. Le premier terme correspond
donc à un mouvement de précession non amortie. Les pertes sont modélisées par
le deuxième terme, le coefficient phénoménologique d’amortissement α caractérisant
leur importance (figure 5.10).
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Fig. 5.10 – Mouvement de précession amortie de l’aimantation d’après le modèle
LLG.

On peut utiliser les coordonnées sphériques (θ;ϕ) afin de repérer le vecteur ai-
mantation de manière simple. En effet, localement la norme du vecteur

−→
M reste

constante et égale à MS. L’expression 5.9 peut alors s’exprimer, sans aucune ap-
proximation, comme un système d’équations différentielles couplées :

dθ

dt
=

−γ
MS · sin θ

· ∂G
∂ϕ

− α · sin θ · dϕ
dt

+ γ · [Hy · cosϕ−Hx · sinϕ]

dϕ

dt
=

γ

MS · sin θ
· ∂G
∂θ

+
α

sin θ
· dθ
dt
− γ ·

[
Hx ·

cosϕ

tan θ
+Hy ·

sinϕ

tan θ
−Hz

]
.

(5.10)
L’équation différentielle du modèle LLG est donc fortement non linéaire (la valeur
des dérivées de G dépend de la position de l’aimantation) et ne peut être résolue de
manière analytique que dans quelques cas particuliers [152]. Dans les autres cas on
devra soit utiliser des méthodes d’analyse numérique, soit utiliser l’approximation
linéaire valable seulement si les variations du champ appliqué

−→
H sont de faible

amplitude devant le champ effectif
−−→
Heff .

5.3.2 Approximation linéaire

Dans le cas où le champ appliqué
−→
H peut se décomposer en une partie constante−−→

HDC et une partie variable
−→
h de faible amplitude devant le champ effectif

−−→
Heff , on

peut considérer que l’aimantation oscille autour d’une de ses positions d’équilibre
notée (θ0;ϕ0). Dans ce cas, les dérivées de l’enthalpie libre G (qui inclue alors le
terme correspondant à l’énergie Zeeman due au champ

−−→
HDC) par rapport aux coor-

données angulaires de l’aimantation sont nulles et on peut utiliser le développement
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au deuxième ordre de l’enthalpie libre comme ci-dessous :

G(θ0 + ∆θ, ϕ0 + ∆ϕ) =G(θ0, ϕ0)

+
1

2
· ∂

2G

∂θ2
(θ0, ϕ0) ·∆θ2 +

1

2
· ∂

2G

∂ϕ2
(θ0, ϕ0) ·∆ϕ2

+
∂2G

∂θ · ∂ϕ
(θ0, ϕ0) ·∆ϕ ·∆θ.

(5.11)

On peut donc exprimer les dérivées partielles de G en fonction de ∆θ et de ∆ϕ :

∂G

∂θ
=

∂2G

∂θ2
·∆θ +

∂2G

∂θ · ∂ϕ
·∆ϕ (5.12)

∂G

∂ϕ
=

∂2G

∂ϕ2
·∆ϕ+

∂2G

∂θ · ∂ϕ
·∆θ. (5.13)

Ces équations permettent, si l’on considère que le champ magnétique est de la forme−→
h (t) =

−→
h0 · exp (j · ω · t), de linéariser le système d’équation 5.10 qui devient alors :

(
j · ω +

γ

MS · sin θ0

· ∂2G

∂θ · ∂ϕ

)
·∆θ =(

−γ
MS · sin θ0

· ∂
2G

∂ϕ2
− α · sin θ0 · j · ω

)
·∆ϕ+ γ · [hy · cosϕ0 − hx · sinϕ0](

j · ω − γ

MS · sin θ0

· ∂2G

∂θ · ∂ϕ

)
·∆ϕ =(

γ

MS · sin θ0

· ∂
2G

∂θ2
+
α · j · ω
sin θ0

)
·∆θ − γ ·

[
hx ·

cosϕ0

tan θ0

+ hy ·
sinϕ0

tan θ0

− hz

]
.

(5.14)
Le système 5.14 ainsi linéarisé peut alors être mis sous forme matricielle :[

∆θ
∆ϕ

]
= [LLG (ω)] ·

 hx

hy

hz

 (5.15)

L’expression de la matrice [LLG(ω)], bien que calculable dans sa forme la plus géné-
rale, ne sera pas détaillée ici. Cette matrice est utilisable afin d’obtenir l’expression
générale de la susceptibilité magnétique dynamique [χ] définie telle que[

d
−→
M

dt

]
= [χ] ·

[
d
−→
h

dt

]
. (5.16)

L’expression de la matrice [χ] en coordonnées cartésiennes se déduit d’après :

[χ] = MS ·

 cos θ0 · cosϕ0 − sin θ0 · sinϕ0

cos θ0 · sinϕ0 sin θ0 · cosϕ0

− sin θ0 0

 · [LLG(ω)] . (5.17)

Ici encore, même si tous ces développements sont toujours possibles dans le cas
général, nous ne les exposerons pas ici car ils sont assez lourds, et nous préfèrerons
nous focaliser sur le cas concret qui nous intéresse, c’est-à-dire celui d’une couche
mince uniaxiale.
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5.3.3 Cas d’une couche mince uniaxiale

Soit une couche mince uniaxiale idéale de constante d’anisotropie KI selon l’axe
Oy, soumise à un champ magnétique constant, et formant un motif de dimensions
finies. Si l’on considère que l’aimantation à l’intérieur de ce motif est homogène,
l’énergie de Heisenberg est minimisée et son enthalpie libreG s’écrit d’après le modèle
de Stoner-Wohlfarth [45], ce qui donne en coordonnées sphériques si l’on considère
que les coefficients de démagnétisation Nx, Ny et Nz sont connus :

G =−KI · (sin θ · sinϕ)
2

+
MS

2

2 · µ0

·
(
Nx · (sin θ · cosϕ)

2
+Ny · (sin θ · sinϕ)

2
+Nz · cos2 θ

)
−MS ·

(
HDC

x
· sin θ · cosϕ+HDC

y
· sin θ · sinϕ+HDC

z
· cos θ

)
.

(5.18)

Si l’on néglige les champs démagnétisants dans le plan du substrat (Nx = Ny = 0) et
que seule la composant HDC

x
du champ selon l’axe difficile est non nulle, il est facile

de montrer, par minimisation de l’énergie, que pour un champ supérieur ou égal à

HK =
2 ·KI

MS

, (5.19)

le basculement de l’aimantation par rotation cohérente selon l’axe difficile est to-
tal. On retrouve donc l’expression du champ d’anisotropie HK mesuré sur le cycle
d’hystérésis selon l’axe difficile. Le cas d’une couche soumise à un champ magnétique
continu sera traité lors de l’étude de la saturation des matériaux magnétiques dans
le chapitre 6. Dans la suite de ce chapitre, nous considèrerons une couche seulement
soumise à un champ sinusoïdal de faible amplitude. Dans ce cas, si l’on considère
que la contribution à l’énergie des champs démagnétisants dans le plan du substrat
est moindre que celle de l’anisotropie uniaxiale, ce qui peut se traduire du point de
vue énergétique par

KI >
MS

2

2 · µ0

· (Ny −Nx) , (5.20)

la position d’équilibre de l’aimantation est parallèle à l’axe facile Oy. On prendra
par exemple la position θ0 = ϕ0 = π/2. Dans ce cas particulier, on peut facilement
calculer les dérivées secondes de l’enthalpie libre G :

∂2G

∂θ2
= 2 ·KI +

MS

2

µ0

· (Nz −Ny) (5.21)

∂2G

∂ϕ2
= 2 ·KI +

MS

2

µ0

· (Nx −Ny) (5.22)

∂2G

∂θ · ∂ϕ
= 0. (5.23)

On vérifie bien que les dérivées secondes sont positives à la position d’équilibre car
dans le cas d’une couche mince on a bien Nz � Ny. Si l’on se place dans le cas idéal
de la couche mince infinie (les effets de formes seront traités ultérieurement), alors
on peut considérer que Nx = Ny = 0 et Nz = 1. De plus, en pratique, les champs
démagnétisants selon l’axe Oz sont supérieurs de plusieurs ordres de grandeur au
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champ d’anisotropie HK. Par conséquent, la perméabilité selon l’axe difficile peut
s’écrire

µxx ≈ µ0 +

γ ·MS ·
(
γ · MS

µ0

+ j · α · ω
)

−ω2 + (γ ·HK + j · α · ω) ·
(
γ · MS

µ0

+ j · α · ω
) , (5.24)

et la fréquence de résonance est de la forme

FR ≈ γ ·

√
MS

µ0

·HK. (5.25)

On remarque également qu’à basse fréquence la perméabilité tend vers

µDC

xx
= µ0 +

MS

HK

. (5.26)

Ces expressions montrent que dans ces conditions la perméabilité dynamique dépend
essentiellement de l’aimantation à saturation MS et du champ d’anisotropie HK. Il
est donc possible, en mesurant les propriétés statiques d’une couche mince uniaxiale,
d’avoir une idée relativement précise des limites dynamiques de cette même couche.

La rapport gyromagnétique γ sera typiquement de l’ordre de 2.21·105Hz ·m·A−1.
Par conséquent, seul le coefficient d’amortissement α pourra être ajusté afin d’obtenir
une bonne description de la perméabilité dynamique. Typiquement, ce coefficient
sera de l’ordre de 10−2. À titre d’exemple, on peut montrer la comparaison entre
courbes théorique et expérimentale d’une couche de Ni80Fe20 de 100nm d’épaisseur
déposée sous champ magnétique par PVD (figure 5.11). On voit que la résonance de
ce matériau, située aux alentours de 700MHz, n’intervient pas sur le comportement
des composants de la filière INFOVAL fonctionnant à des fréquences inférieures à la
cinquantaine de mégahertz : l’approximation utilisée dans le chapitre 4 selon laquelle
la perméabilité dynamique intrinsèque du noyau est constante et réelle est donc
justifiée. On remarque également que le facteur de qualité magnétique, c’est-à-dire
le rapport entre parties réelle et imaginaire de la perméabilité, décroît rapidement
en fonction de la fréquence et devient faible (inférieur à 10) pour des fréquences bien
inférieures à la fréquence de résonance gyromagnétique. Cet aspect devra être pris
en compte afin de ne pas dégrader le facteur de qualité de nos composants.
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Fig. 5.11 – Comparaison entre perméabilités dynamiques intrinsèques mesurée et
calculée d’après le modèle LLG (MS = 1T , HK = 440A·m−1, γ = 2.21·105Hz ·A−1 ·m
et α = 1.5 · 10−2) pour une couche de Ni80Fe20 d’épaisseur 100nm déposée par PVD
sous champ magnétique formant un motif 4mm × 4mm (l’influence des champs
démagnétisants dans le plan du substrat est négligeable).

Les deux expressions précédentes montrent également que l’on aura intérêt à uti-
liser un matériau présentant l’aimantation MS la plus forte possible qui permettra
d’obtenir à la fois une forte perméabilité et une bonne tenue en fréquence. L’influence
du champ d’anisotropie HK est plus complexe, car une augmentation de ce dernier
est favorable à une bonne tenue en fréquence mais diminue le niveau de perméabilité
initiale. Il existera donc pour chaque cas un compromis à déterminer.

La résonance gyromagnétique fixe donc la limite ultime d’utilisation du matériau
magnétique en terme de fréquence. Or, nous pouvons voir sur la figure 5.11 que si la
résonance gyromagnétique du Ni80Fe20 n’est pas un problème pour des applications
visant des fréquences de quelques dizaines de mégahertz, il en va tout autrement
d’applications micro-ondes.
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5.4 Noyaux magnétiques pour les micro-ondes
La résonance gyromagnétique, survenant généralement à des fréquences infé-

rieures à 2GHz, peut être un handicap pour des applications à la communication
sans fils utilisant des fréquences comprises pour la plupart entre 900MHz et 2GHz
environ. Nous allons voir, en prenant l’exemple de composants inductifs à bobinage
solénoïde devant fonctionner dans cette plage de fréquences, quels moyens nous
pouvons utiliser afin de contourner ce problème. Notre but ici n’est pas de simuler
précisément le comportement de nos dispositifs, mais de mettre en évidence les li-
mitations ultimes de nos composants ainsi que les différents compromis qui doivent
être déterminés pour une conception pertinente du circuit magnétique. Deux ap-
proches sont alors possibles. Nous pouvons utiliser la méthode classique consistant
à utiliser les effets de forme via les champs démagnétisants, ou bien introduire une
nouvelle classe de matériaux magnétiques, les matériaux à couplage d’échange, qui
permettent de synthétiser des propriétés magnétiques remarquables.

5.4.1 Utilisation des effets de forme

Il est connu depuis longtemps dans l’état de l’art que les effets de forme peuvent
être utilisés afin d’obtenir une meilleure tenue en fréquence des matériaux magné-
tiques [153]. Nous allons montrer ici comment intégrer cet aspect dans la démarche
de conception puis d’optimisation du facteur de qualité de composants inductifs.

5.4.1.1 Conception préliminaire

Considérons à nouveau une inductance composée d’un bobinage solénoïde com-
portant N spires autour d’un noyau parallélépipédique de dimensions WCORE ×
LCORE × TCORE (figure 5.12). Si les dimensions du noyau magnétique dans le plan
du substrat sont suffisamment restreintes, les champs démagnétisants liés aux ef-
fets de forme ne sont plus négligeables. Le modèle LLG nous apprend alors que
si les effets de forme ne modifient pas la position d’équilibre de l’aimantation, la
perméabilité dynamique µxx selon l’axe difficile sera en théorie régie par l’équation :

µxx ≈ µ0+

γ ·MS ·
(
γ ·MS · (Nz −Ny)

µ0

+ j · α · ω
)

−ω2 +

(
γ ·
(
HK +

MS · (Nx −Ny)

µ0

)
+ j · α · ω

)
·
(
γ ·MS · (Nz −Ny)

µ0

+ j · α · ω
) .

(5.27)

Avec Nx, Ny et Nz les coefficients de démagnétisation selon les axes Ox, Oy et
Oz calculés d’après la formule d’Aharoni [113] à partir des dimensions du noyau
magnétique. En pratique, si l’on considère un noyau magnétique réalisé à partir
de couches minces, nous nous placerons toujours dans le cas où le coefficient de
démagnétisation Nz est très proche de 1. De plus, nous avons vu que la structure
en domaines magnétiques tendait dans tous les cas à minimiser, voire à éliminer les
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champs démagnétisants selon l’axe facile. On considèrera donc que le coefficient Ny

est nul. On pourra alors écrire la perméabilité sous la forme simplifiée

µxx ≈ µ0 +

γ ·MS ·
(
γ ·MS

µ0

+ j · α · ω
)

−ω2 +

(
γ ·
(
HK +

Nx ·MS

µ0

)
+ j · α · ω

)
·
(
γ ·MS

µ0

+ j · α · ω
) . (5.28)

On remarque alors que dans ce cas, l’expression 5.28 est équivalente à l’expression
5.24 si l’on considère que le matériau se comporte comme s’il possédait une "aniso-
tropie effective" Heff

K
telle que

Heff

K
= HK +

Nx ·MS

µ0

. (5.29)

Les champs démagnétisants permettent donc de décaler la fréquence de résonance
gyromagnétique vers les hautes fréquences, mais auront également pour effet d’abais-
ser le niveau de perméabilité. De plus, nous avons déjà vu dans le chapitre 2 que
l’inductance LS d’un composant utilisant un noyau magnétique ouvert dépend des
effets de forme. On peut transposer l’expression 2.18 aux régimes dynamiques en y
injectant la perméabilité µxx calculée d’après la formule 5.24 (on utilise donc la per-
méabilité intrinsèque et non l’expression 5.28 conformément à ce qui sera expliqué
à la fin de ce chapitre), ce qui donne :

LS (ω) ≈ µxx (ω) ·N 2 ·WCORE · TCORE

LCORE · (1 + (µxx (ω)− 1) ·Nx)
. (5.30)

On obtient donc une inductance complexe dont la partie imaginaire exprime les
pertes gyromagnétiques. Nous supposerons par la suite que les courants induits dans
le noyau magnétique sont limités par une lamination adéquate, et que cette lamina-
tion n’intervient pas sur les champs démagnétisants. La perméabilité dynamique est
alors entièrement régie par le modèle LLG. Si l’on néglige les courants induits dans
le bobinage, la contribution à la résistance RW IN des pertes dans le bobinage peut
être estimée d’après la formule

RW IN ≈
2 ·N 2 ·WCORE

σW IN · TW IN · (LCORE − (N − 1) · SW IN)
, (5.31)

avec σW IN la conductivité du matériau constitutifs du bobinage. La capacité parasite
en parallèle CP du composant est de l’ordre de

CP ≈ ε0·εI·
(

2 ·N ·WCORE · TW IN

SW IN

+
N ·WCORE · (LCORE − (N − 1) · SW IN)

2 · TI

)
, (5.32)

avec εI la constante diélectrique relative de l’isolant utilisé pour la réalisation du
composant. L’impédance équivalente ultime ZAC du composant peut donc être esti-
mée d’après l’équation :

ZAC (ω) ≈ j · LS · ω +RW IN

1− LS · CP · ω2 + j ·RW IN · CP · ω
, (5.33)
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dans laquelle LS est un paramètre dépendant de la fréquence de manière à tenir
compte de la résonance gyromagnétique. Nous sommes donc en mesure d’estimer la
limite supérieure du facteur de qualité de nos composants. Cependant nous devons
encore, afin de faciliter l’optimisation de ces composants et de tenir compte des
contraintes technologiques, imposer des règles de dessin pertinentes.

Fig. 5.12 – Exemple de conception d’une inductance avec bobinage solénoïde à
N = 5 spires et noyau parallélépipédique. Vue d’ensemble (à gauche) et coupe
transversale (à droite).

5.4.1.2 Règles de dessin

L’optimisation de composants inductifs pour applications micro-ondes est un
problème complexe car de nombreux paramètres géométriques doivent être pris en
compte. Cependant, il est possible de réduire le nombre de paramètres nécessaires
en imposant des règles de dessin prenant en compte des contraintes physiques ou
technologiques.

Ainsi, l’épaisseur TW IN du bobinage ne devra pas être supérieure à deux fois
l’épaisseur de peau à la fréquence de fonctionnement FOP visée afin de limiter l’effet
des courants induits. Ce qui nous permet d’éliminer ce paramètre. On posera donc

TW IN =
2√

π · µ0 · FOP · σW IN

. (5.34)

On peut ensuite tenir compte des contraintes technologiques liées à la photo-
lithographie. On considèrera que si l’on veut rester dans des conditions standards
de photolithographie tout en conservant une bonne compacité du bobinage, l’es-
pacement interspire SW IN sera égal à l’épaisseur TW IN . Aussi, la largeur des spires
ne pourra être inférieure à leur épaisseur. Par conséquent, le nombre maximum de
spires NMAX est limité à

NMAX 6
LCORE

2 · TW IN

+
1

2
. (5.35)
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En outre, l’épaisseur TI de matériau isolant entre le noyau magnétique et le bobinage
est limitée à l’épaisseur du bobinage TW IN afin de permettre la réalisation des vias
dans de bonnes conditions.

L’optimisation des composants se fera à coût constant afin de pouvoir effectuer
des comparaisons pertinentes. Or, ce dernier est fonction de la surface occupée par le
dispositif qui dans notre cas est de l’ordre deWCORE×LCORE. Nous fixerons donc, pour
chaque optimisation, la surface occupée par le noyau, et seul le rapport WCORE/LCORE

pourra varier.
Ainsi, si l’on choisit un matériau de conductivité σW IN donnée pour la réalisation

du bobinage (dans notre cas ce sera du cuivre électrolysé de conductivité σW IN =
5 ·107S ·m−1) et un matériau isolant de constante diélectrique relative εI (dans notre
cas ce sera de l’oxyde SiO2 déposé par PECVD de constante εI ≈ 5), une épaisseur
TCORE et une surface occupée SCORE = WCORE×LCORE pour le noyau magnétique ainsi
qu’une fréquence de fonctionnement visée FOP , le facteur de qualité du composant ne
dépendra que du rapport WCORE/LCORE, du nombre de spire N et des caractéristiques
du matériau magnétique employé. Il sera alors aisé d’effectuer une optimisation
systématique de la topologie du composant.

5.4.1.3 Présentation des matériaux magnétiques

Nous allons donc chercher à estimer pour chaque cas le compromis optimal en
termes de facteur de qualité et de densité d’inductance pour des fréquences de
900MHz et 2GHz. Le permalloy Ni80Fe20, nous l’avons vu, n’est pas adapté à des
applications au-delà de la centaine de mégahertz. Nous évaluerons donc les perfor-
mances offertes par deux matériaux magnétiques nitrurés développés et optimisés au
LETI : le FeHfN [18] et le CoFeHfN [21]. Ces deux alliages proposant une forte
aimantation, une résistivité élevée (> 100µΩ · cm) ainsi qu’un faible facteur d’amor-
tissement sont d’excellents candidats pour des applications micro-ondes (annexes
A.1.2 et A.1.3).

La figure 5.13 expose les spectres de perméabilité dynamique de ces deux ma-
tériaux. On remarque que la fréquence de résonance gyromagnétique de ces deux
matériaux est inférieure à 2GHz et que le facteur de qualité magnétique intrinsèque
est faible aux fréquences qui nous intéressent. L’utilisation des effets de forme est
donc obligatoire si l’on veut obtenir un facteur de qualité correct.
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(a) Spectres de perméabilité dynamique. Comparaisons des mesures expéri-
mentales avec le modèle LLG.

(b) Facteurs de qualité magnétique QMAG = µ′/µ′′ calculés d’après le modèle
LLG.

Fig. 5.13 – Propriétés dynamiques des alliages FeHfN [18] et CoFeHfN [21]
développés au LETI et caractérisés sur des échantillons de dimensions 4mm× 4mm
de 100nm d’épaisseur (les effets de forme sont négligeables).
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5.4.1.4 Optimisation

Nous exécuterons l’optimisation pour des épaisseurs de noyau TCORE fixées à
500nm, 1µm, 2µm et 5µm. La surface SCORE occupée par le noyau magnétique sera
successivement fixée à 10−2mm2, 2 · 10−2mm2, 3 · 10−2mm2 et 4 · 10−2mm2. Tous les
paramètres de l’optimisation sont donc connus et nous calculerons pour tous les cas
de figure qui nous intéressent le facteur de qualité maximal atteignable ainsi que le
niveau d’inductance correspondant.

Les figures 5.14 et 5.15 récapitulent tous les résultats obtenus avec les alliages
FeHfN et CoFeHfN pour toutes les combinaisons possibles de fréquences FOP ,
épaisseurs TCORE et surfaces occupées SCORE, et illustrent bien les compromis entrant
en jeu dans la conception de composants inductifs utilisant les effets de forme. Le
facteur de qualité est toujours une fonction décroissante du nombre de spires du
bobinage. En effet, plus ce dernier est important, plus l’importance relative des
pertes dans le bobinage est grande. On doit donc, afin de limiter ces pertes, utiliser
un noyau magnétique de longueur LCORE accrue. Le coefficient Nx est alors plus faible
et les pertes gyromagnétiques augmentent, d’où une dégradation globale du facteur
de qualité d’autant plus brutale que la fréquence est élevée. Le nombre de spires
du bobinage fixera donc le compromis entre un facteur de qualité acceptable et un
niveau d’inductance suffisant.

Ainsi, la figure 5.14 montre qu’à 2GHz au moins un microns de FeHfN est
nécessaire à l’obtention d’un facteur de qualité supérieur à 20. On remarque égale-
ment que plus les épaisseurs employées seront importantes, plus le compromis entre
inductance et facteur de qualité sera intéressant. En effet, d’après les formules d’Aha-
roni, le coefficient de démagnétisation Nx sera une fonction croissante de l’épaisseur
TCORE. Par conséquent, si les épaisseurs employées sont importantes, la longueur
LCORE nécessaire à la limitation des pertes gyromagnétiques sera plus importante.
La compacité du bobinage en sera améliorée. Le facteur de qualité optimal à 900MHz
ne dépend par contre que peu de la surface occupée SCORE par le noyau magnétique,
mais permet d’augmenter le niveau d’inductance. Cependant, si à 2GHz on retrouve
globalement les même tendances en fonction de l’épaisseur, on remarque que la sur-
face SCORE joue un rôle plus important. En effet, la capacité parasite en parallèle
est au premier ordre proportionnelle à cette surface, et sa contribution à 2GHz est
beaucoup plus importante qu’à 900MHz (de plus, d’après les règles de dessin que
nous avons imposées, les épaisseurs de diélectriques sont réduites). On trouve donc
que le facteur de qualité maximal atteignable est une fonction décroissante de la
surface SCORE. Au contraire, à 900MHz l’utilisation de surfaces restreintes diminue
la compacité du bobinage, ce qui peut limiter (dans une faible mesure) le facteur de
qualité.
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(a) Facteur de qualité à 900MHz. (b) Inductance à 900MHz.

(c) Facteur de qualité à 2GHz. (d) Inductance à 2GHz.

Fig. 5.14 – Optimisation de noyaux magnétiques parallélépipédiques en FeHfN en
fonction du nombre de spires.

Sur la figure 5.15 on peut voir que l’alliage CoFeHfN est plus performant. Ainsi,
si l’on vise des fréquences de fonctionnement de l’ordre de 2GHz 500nm de matériau
suffisent à l’obtention de facteur de qualité supérieurs à 20. Cependant, des couches
d’épaisseurs supérieures à 500nm sont nécessaires à l’obtention conjointe d’induc-
tances supérieures à 5nH et de facteur de qualité supérieur à 20. Le compromis
entre inductance et facteur de qualité reste tout de même meilleur que celui offert
par le FeHfN . La différence entre les performances offertes par le CoFeHfN et
celles offertes par le FeHfN tient essentiellement à la différence entre les facteurs
d’amortissement de ces deux matériaux mais aussi de leur champ d’anisotropie. En
effet, l’anisotropie naturelle plus importante du CoFeHfN permet de moins dé-
pendre des effets de forme pour l’obtention d’une forte anisotropie effective. Par
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conséquent, il est possible d’utiliser des noyaux magnétiques présentant un rapport
WCORE/LCORE plus faible. Or, plus ce rapport sera faible, plus on s’approchera du
cas du solénoïde idéal et le rapport QDC du composant sera donc amélioré, d’où un
facteur de qualité potentiellement plus important. De plus, le CoFeHfN présente
une résistivité plus élevée. Ce matériau sera donc plus indiqué que le FeHfN pour
des fréquences comprises entre 900MHz et 2GHz.

(a) Facteur de qualité à 900MHz. (b) Inductance à 900MHz.

(c) Facteur de qualité à 2GHz. (d) Inductance à 2GHz.

Fig. 5.15 – Optimisation de noyaux magnétiques parallélépipédiques en CoFeHfN
en fonction du nombre de spires.

Les effets de forme peuvent donc permettre d’utiliser des matériaux ferromagné-
tiques classiques à des fréquences de plusieurs gigahertz. Cependant, ces derniers ne
permettent pas d’utiliser des circuits magnétiques fermés qui, comme nous l’avons vu
dans le chapitre 2, sont les plus efficaces pour l’obtention d’un bon facteur QDC. Les
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matériaux à couplage d’échange, que nous allons maintenant aborder, permettent
cela.

5.4.2 Utilisation de matériaux à couplage d’échange

Nous allons maintenant aborder le thème récent des matériaux à couplage d’échange
en insistant sur les implications de leurs propriétés magnétiques sur la conception et
l’optimisation de composants inductifs utilisant un circuit magnétique fermé.

5.4.2.1 Propriétés remarquables

Si l’on considère un empilement constitué de couches ferromagnétiques et an-
tiferromagnétiques (figure 5.16(a)), il peut exister entre elles un couplage appelé
couplage d’échange. L’origine physique de ce couplage est encore mal comprise, et
plusieurs modèles permettent de décrire ce phénomène [154, 155]. Cependant, on
peut considérer en première approximation que l’effet de ce couplage sur les pro-
priétés des couches ferromagnétiques est équivalent à l’application d’un champ

−−→
HEX

appelé champ d’échange et appliqué selon leur axe facile. On observe alors selon l’axe
facile, du point de vue macroscopique, un décalage du cycle d’hystérésis pouvant être
tel que l’état rémanent soit saturé (figure 5.16(b)). Cette propriété est intéressante
car elle nous permet, si le couplage est suffisamment fort, d’éluder complètement
tous les problèmes liés à la présence de domaines magnétiques. En effet, l’état réma-
nent étant complètement saturé, le matériau ferromagnétique se comporte comme
un matériau doux selon son axe difficile quelque soit son champ coercitif initial dans
l’état non couplé. On pourra donc utiliser en régime dynamique de nombreux ma-
tériaux magnétiques ne présentant pas forcément un caractère naturellement doux.
C’est le cas de l’alliage Fe65Co35 possédant une aimantation record de MS = 2.35T
qui procure d’après le modèle LLG le meilleur compromis possible entre tenue en
fréquence et niveau de perméabilité [21].

On utilisera par la suite l’expression matériau à couplage d’échange afin de dési-
gner par abus de langage un empilement hétérogène de matériaux ferromagnétiques
et antiferromagnétiques couplés.

L’intensité du champ d’échange
−−→
HEX peut être exprimée en fonction de l’aiman-

tation MS et de l’épaisseur TF des couches ferromagnétiques, ainsi que de la densité
surfacique d’énergie de couplage d’échange JEX selon la formule suivante :

HEX =
JEX

TF ·MS

. (5.36)

La densité d’énergie de couplage JEX dépend du couple de matériaux ferromagnétique
et antiferromagnétique choisi, mais également des conditions d’élaboration de ces
matériaux ainsi que de l’épaisseur TAF des couches antiferromagnétiques. En effet,
on observe expérimentalement qu’il existe une épaisseur TAF minimale telle que la
densité d’énergie de couplage JEX soit maximale [21].
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(a) (b)

Fig. 5.16 – Principe du couplage d’échange : empilement constitué par des couches
ferromagnétique (F) et antiferromagnétiques (AF)(a) et cycles d’hystérésis idéaux
selon les axes faciles (EA) et difficiles (HA) d’un matériau à couplage d’échange (b).

Si l’on applique le modèle LLG à des couches minces ferromagnétiques couplées,
on trouve que la perméabilité dynamique selon leur axe difficile peut être exprimée
comme ci-dessous :

µxx ≈ µ0 +

γ ·MS ·
(
γ · MS

µ0

+ j · α · ω
)

−ω2 + (γ · (HK +HEX) + j · α · ω) ·
(
γ · MS

µ0

+ j · α · ω
) . (5.37)

En comparant les expressions 5.24 et 5.37, on remarque que les couches ferromagné-
tiques couplées se comportent comme si elles présentaient une anisotropie effective
Heff

K
telle que (figure 5.16(b)) :

Heff

K
= HK +

JEX

TF ·MS

. (5.38)

Or, si l’on choisi un couple de matériaux ferromagnétique et antiferromagnétique
donné, et que l’on fixe l’épaisseur minimale TAF telle que le couplage soit maximal,
on peut donc ajuster l’anisotropie effective, et donc la tenue en fréquence des couches
ferromagnétiques, en jouant simplement sur l’épaisseur des couches ferromagnétiques
TF indépendamment de tout effet de forme. Il est alors possible de concevoir des
circuits magnétiques fermés fonctionnant à des fréquences de plusieurs gigahertz.

5.4.2.2 Règles de dessin

Les règles de dessin à appliquer à un composant utilisant un circuit magnétique
fermé sont légèrement différentes de celles utilisées pour l’optimisation de circuits
magnétiques ouverts. En effet, afin d’utiliser des formules analytiques simples, nous
nous placerons dans le cas idéal du solénoïde infini. Nous introduirons le rapport
s > 1 entre la largeur WW IN et l’épaisseur TW IN des spires du bobinage. On peut
alors, en utilisant la règle de dessin TW IN = SW IN = TI déjà employée exprimer
l’inductance complexe LS (la perméabilité µxx étant cette fois calculée d’après la
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relation 5.37), la résistance RW IN ainsi que la capacité parasite en parallèle CP en
fonction de s, TW IN , TCORE et SCORE et des propriétés des matériaux employés :

LS =
µxx · TCORE

(1 + s)
2 · TW IN

2 · SCORE (5.39)

RW IN =
2

σW IN · s · (1 + s) · TW IN

3 · SCORE (5.40)

CP =
ε0 · εI

(1 + s) · TW IN

· s+ 4

2
· SCORE. (5.41)

On remarque que les trois paramètres sont proportionnels à la surface SCORE : les
densités surfaciques de perte, d’inductance et de capacité sont donc indépendantes de
la surface SCORE. Cependant, si l’on calcul l’impédance équivalente, nous n’obtenons
plus une expression proportionnelle à SCORE. Par conséquent, la densité surfacique
d’inductance et de résistance équivalente dépendra de la surface occupée, et le fac-
teur de qualité sera donc également fonction de SCORE. De plus, comme dans le cas
précedent, l’expression de la contribution à la résistance des pertes dans le noyau
magnétique ne tient compte que des pertes gyromagnétiques décrites par le modèle
LLG. Cependant, si l’on considère toujours que les courants induits sont limités
par l’utilisation d’une lamination avec une isolant, et que cette lamination n’inter-
vient pas sur le niveau de perméabilité du noyau magnétique, on doit maintenant
tenir compte de la compacité du multicouche. En effet, la perméabilité µCORE utilisée
dans les formules précédentes est la perméabilité moyenne du multicouche dans son
ensemble. Or, cette dernière est égale à

µCORE ≈ µ0 + ρCORE ·
γ ·MS ·

(
γ · MS

µ0

+ j · α · ω
)

−ω2 + (γ · (HK +HEX) + j · α · ω) ·
(
γ · MS

µ0

+ j · α · ω
) ,
(5.42)

où ρCORE est le facteur de remplissage du multicouche défini comme

ρCORE =
TF

TAF + TF

. (5.43)

Une diminution de l’épaisseur TF aura donc pour conséquence une amélioration de
la tenue en fréquence de la perméabilité µCORE, mais également une baisse de la
valeur initiale de cette dernière via l’augmentation de l’anisotropie effective Heff

K
et

la baisse du facteur de remplissage ρCORE. On devra alors déterminer la valeur de TF

maximisant le facteur de qualité.

5.4.2.3 Présentation des matériaux magnétiques

La conductivité du bobinage σW IN et la constante diélectrique relative de l’iso-
lant εI seront identiques au cas précédent. En ce qui concerne le matériau à couplage
d’échange, nous avons choisi d’optimiser des empilements utilisant l’alliage ferroma-
gnétique Fe65Co35 et l’alliage antiferromagnétique Mn80Ir20. Le choix du matériau
ferromagnétique est naturellement motivé par la recherche de l’aimantation la plus
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forte possible. Le choix du matériau antiferromagnétique est le fruit d’un travail pré-
liminaire d’optimisation [156] ayant prouvé que ce matériau présentait le meilleur
compromis entre force de couplage (JEX = 6 · 10−4J ·m−2 avec le Fe65Co35) et épais-
seur minimale nécessaire à l’obtention de ce couplage (TAF = 8nm). Nous utiliserons
par la suite un rapport gyromagnétique γ = 2.21 · 105Hz ·m ·A−1, une aimantation
MS = 2.35T , un coefficient d’amortissement α = 10−2 et un champ d’anisotropie
intrinsèque HK = 4000A ·m−1. Le champ d’échange

−−→
HEX sera calculé en fonction de

MS, JEX et TF . Ces paramètres sont basés sur des observations expérimentales [21]
mais ne décrivent pas de manière absolue le comportement dynamique du matériau
à couplage d’échange. Ainsi, la valeur du coefficient d’amortissement pourra aug-
menter avec la force du couplage d’échange [157], et l’anisotropie effective calculée
d’après 5.38 ne représente pas fidèlement l’augmentation effective de l’anisotropie
en régime dynamique [21]. Tous les paramètres utilisés ne doivent donc être vu que
comme des grandeurs phénomènologiques utilisées pour des raisons de simplification
du problème. Tout en étant conscient des approximations que nous avons faites,
nous pouvons maintenant utiliser le modèle LLG afin de décrire le comportement
de la perméabilité dynamique moyenne µCORE des matériaux à couplage d’échange
en fonction de la fréquence pour diverses épaisseurs employées (figure 5.18). On re-
marque bien que plus les épaisseurs des couches ferromagnétiques TF sont faibles,
meilleures sont la tenue en fréquence et le facteur de qualité magnétique, mais plus
faible est la perméabilité. Il faudra donc déterminer dans chaque cas l’épaisseur TF

telle que le facteur de qualité du composant soit maximal.

(a) (b)

Fig. 5.17 – Cycles d’hystérésis d’une couche de 100nm de Fe65Co35 non couplée (a)
et d’une couche de 25nm de Fe65Co35 couplée entre deux couches de Mn80Ir20 de
8nm d’épaisseur (b) selon leurs axes faciles (EA) et difficiles (HA) respectifs [21].
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(a) Perméabilité dynamique.

(b) Facteur de qualité magnétique.

Fig. 5.18 – Propriétés de matériaux à couplage d’échange basés sur les alliages
Fe65Co35 et Mn80Ir20 d’après le modèle LLG pour diverses épaisseurs de matériau
ferromagnétique TF : 60nm, 45nm et 25nm.

5.4.2.4 Optimisation

Nous exécuterons l’optimisation dans les mêmes cas que précédemment à la dif-
férence près que l’on calculera le facteur de qualité maximal en fonction du rapport
s entre la largeur des spires et la distance interspire.
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(a) Facteur de qualité à 900MHz. (b) Inductance à 900MHz.

(c) Facteur de qualité à 2GHz. (d) Inductance à 2GHz.

Fig. 5.19 – Optimisation de noyaux magnétiques fermés à couplage d’échange à base
d’alliages Fe65Co35 et Mn80Ir20 en fonction du rapport s entre largeur et épaisseur
des spires.

La figure 5.19 récapitule tous les résultats obtenus pour toutes les combinaisons
possibles de fréquences FOP , épaisseurs TCORE et surfaces occupées SCORE. Si l’on s’in-
téresse aux facteurs de qualité optimisés, on remarque que lorsque le rapport s est
important, ce dernier ne dépend que de l’épaisseur TCORE. En effet, si s est grand
la densité d’inductance est faible et les capacités parasites qui sont proportionnelles
à SCORE n’interviennent plus. Si s s’approche de 1 on remarque que logiquement
on obtient des facteurs de qualité plus important pour des composants occupant
une surface moindre. Cette tendance sera d’autant plus forte que la fréquence sera
élevée. On note également, en comparant avec les figures 5.14 et 5.15, que l’utilisa-
tion d’un noyau magnétique dont la compacité décroît induit des facteurs de qualité
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théoriques moindres que ceux obtenus avec un noyau magnétique ouvert. Il est ce-
pendant possible d’obtenir à 900MHz et à 2GHz un facteur de qualité de l’ordre
de 20 avec une inductance de 5nH pour des épaisseurs TCORE respectives de l’ordre
de 1µm et 2µm. De plus, on peut présumer que l’utilisation d’un circuit magné-
tique fermé dans lequel l’essentiel du champ électromagnétique est confiné rendra
le composant moins sensible aux propriétés du substrat ou à la proximité d’autres
composants, ce qui en pratique pourra mener à l’obtention de facteurs de qualité
plus importants qu’avec des noyaux magnétiques ouverts plus sensibles à leur en-
vironnement. Néanmoins, il faudra garder à l’esprit qu’il sera pour cela nécessaire
d’utiliser des noyaux magnétiques pouvant être composés de plusieurs dizaines de
couches ferromagnétiques et antiferromagnétiques de quelques nanomètres d’épais-
seur présentant un coefficient d’amortissement modéré de l’ordre de 10−2. Ces travaux
d’optimisation complémentaires aux développements du chapitre 2 montrent ainsi
qu’à basse ou haute fréquence, la réalisation de composants magnétiques intégrés
performants doit passer par le développement de couches magnétiques de plusieurs
microns d’épaisseur conservant de bonnes propriétés statiques et dynamiques.

Jusqu’à présent, nous nous sommes appuyés sur une approche volontairement
simpliste afin de facilement mettre en évidence les compromis à déterminer. Ce-
pendant, seule une simulation électromagnétique complète incluant les phénomènes
gyromagnétiques peut permettre de prévoir de manière précise le comportement de
nos composants.

5.4.3 Utilisation du modèle LLG pour la simulation

La prise en compte des effets gyromagnétiques en utilisant un logiciel de calcul
électromagnétique peut être problématique car ces derniers ne permettent générale-
ment que l’utilisation de la notion de perméabilité. Or, il est nécessaire de déterminer
quelle valeur de perméabilité utiliser.

La simulation de circuits magnétiques fermés utilisant des matériaux à couplage
d’échange est aisée car les effets de formes sont négligeables, et l’on pourra se conten-
ter d’utiliser la perméabilité selon l’axe difficile données par la formule 5.42, les
autres termes diagonaux étant fixés à µ0, et les termes non diagonaux étant considé-
rés comme nuls. En effet, ces termes pourraient être inclus dans la simulation mais
ne présentent pas d’intérêt étant donnés les applications visées.

La simulation de circuits magnétiques ouverts où les champs démagnétisants
jouent un rôle important semble plus délicate. Nous allons montrer que dans le cas
qui nous intéresse, il n’en n’est rien. Lors de travaux portant sur la simulation d’in-
ductances de type spirale munies de plans magnétiques en FeHfN , il a été montré
que les simulations utilisant tout simplement la perméabilité selon l’axe difficile don-
née par la formule de la couche mince 5.24 étaient celles offrant le meilleur accord
avec les mesures expérimentales, et tenaient compte non seulement de l’abaisse-
ment de la perméabilité en fonction des champs démagnétisants, mais également
du décalage vers les hautes fréquences de la résonance gyromagnétique [158]. Ce
résultat a priori surprenant peut facilement s’expliquer. En effet, la formule de la
couche mince donnée par le modèle LLG tient compte des champs démagnétisants
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selon l’axe normal au plan du substrat. De plus, dans le cadre de l’approximation
linéaire, le modèle LLG prévoit un mouvement de précession autour de l’axe facile
donnant une susceptibilité magnétique nulle selon cet axe. Or, la simulation électro-
magnétique tient compte des effets de forme seulement dans le cas où il existe une
différence de susceptibilité magnétique entre deux milieux, ce qui n’est le cas ici que
selon l’axe difficile. Si l’on applique un champ externe

−→
HE homogène aux bornes du

noyau magnétique, ce dernier crée à l’intérieur de ce noyau un champ magnétique−→
HI. Or, si l’on considère que les champs démagnétisants

−→
HD sont uniformes à l’in-

térieur du noyau magnétique, on pourra exprimer le champ interne en fonction du
champ externe en suivant le raisonnement ci-dessous :

−→
HI =

−→
HE +

−→
HD (5.44)

avec
−→
HD = − [ND]

µ0

·
−→
M (5.45)

soit
−→
HD = − [ND]

µ0

· [χ] ·
(−→
HE +

−→
HD

)
. (5.46)

En tenant compte de la continuité du champ d’induction à la surface du noyau
magnétique, on peut écrire

µ0 ·
−→
HE = (µ0 + [χ]) ·

(−→
HE +

−→
HD

)
, (5.47)

ce qui donne
−→
HI =

(
1−

(
1 +

[ND]

µ0

· [χ]

)−1

· [ND]

µ0

· [χ]

)
·
−→
HE (5.48)

On remarque sur cette formule que si l’on considère que seul le terme diagonal de la
susceptibilité selon l’axe difficile est non nul, seul le champ démagnétisant selon cet
axe est pris en compte. La relation 5.24 donne la perméabilité intrinsèque liant le
champ interne et l’aimantation. Or, il est possible de définir ce champ en fonction
du champ externe appliqué. On peut donc, à condition d’admettre que les champs
démagnétisants n’ont pas d’influence sur la position d’équilibre de l’aimantation (ce
qui sera vérifié dans la plupart des cas pratiques qui nous intéressent dans lesquels la
dimension du selon l’axe facile du matériau magnétique sera supérieure aux autres
dimensions), définir la relation entre l’aimantation et le champ externe qui sera par
la suite appelée la susceptibilité effective [χeff ] :

[χeff ] = [χ] ·
(

1−
(

1 +
[ND]

µ0

· [χ]

)−1

· [ND]

µ0

· [χ]

)
. (5.49)

On trouve alors que la susceptibilité magnétique effective selon l’axe difficile Ox est
égale à

χeff

xx
=

γ ·MS ·
(
γ ·MS

µ0

+ j · α · ω
)

−ω2 +

(
γ ·
(
HK +

MS ·Nx

µ0

)
+ j · α · ω

)
·
(
γ ·MS

µ0

+ j · α · ω
) . (5.50)

On retrouve donc bien une expression correspondant au cas de la relation 5.28. On
pourra donc utiliser la formule 5.24 pour la simulation de noyaux magnétiques ou-
verts dans les cas où le coefficient de démagnétisation Nz est proche de 1 et où les
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champs démagnétisants selon l’axe facile sont négligeables. Ce sera toujours vrai
dans les cas pratiques qui nous intéressent. Cependant, il est nécessaire de garder
à l’esprit les limites de cette approximation que nous utiliserons dans le chapitre 7
pour la simulation d’inductances variables.

L’optimisation du noyau magnétique des inductances afin d’obtenir le meilleur
facteur de qualité possible est cruciale pour des applications micro-ondes. Cependant,
la capacité du noyau magnétique à supporter de forts champs magnétiques sans
souffrir de non-linéarités peut également être très importante.
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Effets des phénomènes de saturation
magnétique sur les propriétés des
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Nous avons vu dans le chapitre précédent que le calcul de la perméabilité ma-
gnétique dynamique supposait une approximation linéaire au premier ordre postu-
lant une oscillation de faible amplitude autour d’une position d’équilibre dépendant
uniquement des propriétés des couches magnétiques considérées. Or, si les champs
magnétiques sont intenses, l’approximation linéaire peut ne plus être valide, ou la
position d’équilibre peut être modifiée. Par conséquent, les propriétés magnétiques va-
rieront en fonction de l’intensité des champs magnétiques appliqués. Ces variations
non linéaires doivent donc être prises en compte lors de la conception des disposi-
tifs intégrés dans lesquels les densités de courants, et donc les champs magnétiques,
peuvent être fortes.

145
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Nous commencerons donc par introduire la problématique de la non-linéarité de
la relation entre aimantation et champ magnétique appliqué dans les composants in-
ductifs intégrés. Nous présenterons ensuite les résultats des caractérisations des com-
posants de la filière INFOVAL soumis à de forts courants continus. Nous proposerons
une interprétation des résultats obtenus ainsi que des possibilités d’amélioration de
la densité d’énergie dans nos composants. Enfin, nous utiliserons le modèle LLG
non linéarisé afin d’extrapoler le comportement de composants inductifs lorsqu’ils
sont soumis à de fortes variations de courant.

6.1 Problématique
Nous avons vu dans le chapitre 2 que les épaisseurs jouaient un rôle crucial dans

l’obtention de bonnes caractéristiques à basse fréquence. Nous allons maintenant
montrer que l’épaisseur de matériau magnétique influence grandement le niveau de
puissance que les composants peuvent supporter. En effet, l’énergie magnétostatique
EMAG contenue dans un composant d’inductance LDC traversé par un courant continu
IDC est, si l’on considère l’inductance constante, de la forme

EMAG =
LDC · IDC

2

2
. (6.1)

Or, nous avons vu que dans le cas de composants utilisant un noyau magnétique to-
roïdal de perméabilité relative µCORE, on pouvait considérer que l’essentiel de l’énergie
magnétostatique était stockée dans le noyau. Si l’on fait l’hypothèse que le champ
magnétique

−−−→
HCORE, proportionnel au courant IDC passant dans le bobinage, est ho-

mogène dans le noyau (nous avons déjà vu sur la figure 3.2 que cette hypothèse est
peu réaliste ; néanmoins elle permet de mettre facilement en évidence la probléma-
tique de la saturation des composants inductifs), et que la perméabilité est isotrope
(ici aussi, cette hypothèse est contestable mais est choisie pour des raisons de com-
modité), l’énergie magnétostatique contenue dans le composant inductif est égale
à

EMAG =
µ0 · µCORE · ‖HCORE‖2 · VMAG

2
, (6.2)

où VMAG est le volume de matériau magnétique utile dans le noyau du composant
considéré. Or, si l’on considère que la perméabilité magnétique suit le comportement
idéal d’un matériau ferromagnétique uniaxial selon son axe difficile (figure 1.10),
la perméabilité relative µCORE peut être exprimée en fonction du module du champ
‖
−−−→
HCORE‖, du champ d’anisotropieHK et de l’aimantationMS du matériau constituant

le noyau magnétique : µCORE = 1 +
MS

HK · µ0

si ‖
−−−→
HCORE‖ < HK,

et µCORE = 1 si ‖
−−−→
HCORE‖ ≥ HK.

(6.3)

Ainsi, si l’on veut que le niveau d’inductance LDC reste stable, il faudra que le
module du champ magnétique ‖

−−−→
HCORE‖ reste inférieur au champ d’anisotropie HK.
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Par conséquent, l’énergie magnétostatique maximale EMAX

MAG
pouvant être stockée dans

le noyau magnétique ne peut excéder

EMAX

MAG
=

µ0

2
·
(

1 +
MS

µ0 ·HK

)
·HK

2 · VMAG (6.4)

≈ MS ·HK · VMAG

2
. (6.5)

On peut tirer deux conclusions de la relation 6.5 :
1. Si l’on considère que les hypothèses utilisées pour le calcul de EMAX

MAG
restent

valables en régime harmonique, la puissance maximale PMAX pouvant traverser
le composant à la pulsation ω sans affecter sa valeur d’inductance est propor-
tionnelle à EMAX

MAG
:

PMAX ∝ EMAX

MAG
· ω. (6.6)

Par conséquent, il est nécessaire de travailler à la fréquence la plus élevée pos-
sible afin de pouvoir offrir la puissance de fonctionnement maximale la plus
élevée possible. Bien évidemment, la relation précédente ne tient pas compte
des résonances magnétiques ou des effets liés aux pertes - et donc aux échauf-
fements - en régime dynamique, mais permet de fixer les ordres de grandeur
des limitations ultimes de nos composants.

2. Les propriétés du noyau magnétique fixent entièrement le compromis entre le
niveau d’inductance LDC et le courant de saturation ISAT , défini ici comme le
courant maximal tel que le niveau d’inductance reste constant. En effet, en
utilisant l’équivalence entre les différentes expressions de l’énergie magnéto-
statique EMAG, on peut fixer le courant de saturation théorique ultime pour un
niveau d’inductance LDC donné d’après la relation suivante :

ISAT =

√
2 · EMAX

MAG

LDC

≈
√
MS ·HK · VMAG

LDC

. (6.7)

Les relations 6.6 et 6.7 nous montrent que le niveau d’énergie EMAX

MAG
est un critère

important dans le cas de composants devant supporter de fortes puissances ou des
courants importants. Or, ce niveau d’énergie dépend seulement de MS, HK et VMAG.
L’aimantation MS dépend de la nature du matériau. Il est donc difficile de l’ajuster.
De plus, l’aimantation ultime disponible dans la nature est celle de l’alliage Fe65Co35

de l’ordre de 2.35T . Par conséquent, il n’est pas possible de gagner plusieurs ordres
de grandeur en jouant sur cette valeur. Le champ d’anisotropie HK dépend lui aussi
de la nature du matériau, mais aussi des conditions d’élaboration du matériau. Il
n’est donc pas un paramètre indépendant de l’aimantation, même si ce dernier peut
être ajusté dans une certaine mesure. Nous avons également vu dans le paragraphe
5.4.2 que le couplage d’échange pouvait être utilisé afin d’ajuster l’anisotropie effec-
tive du matériau dans une plus large mesure indépendamment de MS. Cependant,
l’ajustement du niveau de HK peut se révéler problématique, que ce soit pour des ap-
plications à basse ou haute fréquence. En effet, à basse fréquence, nous savons que la
perméabilité du noyau magnétique est inversement proportionnelle au champ d’ani-
sotropie HK. Une augmentation de ce dernier aurait pour effet d’abaisser le niveau
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du rapport QDC calculé d’après la relation 2.15. En ce qui concerne les propriétés
dynamiques, nous avons vu dans le chapitre 5 qu’il existait un niveau d’anisotropie
intrinsèque ou effective (le couplage d’échange ou l’anisotropie de forme intervenant
alors) maximisant le facteur de qualité Q à une fréquence donnée. Une variation
de HK pourra donc avoir pour effet une baisse du facteur de qualité. On préfèrera
donc jouer sur le volume VMAG. Or, la surface occupée par un composant intégré est
directement proportionnelle à son coût. Par conséquent, le volume VMAG ne pourra
être ajusté qu’en faisant varier l’épaisseur des couches magnétiques déposées.

Ainsi, nous allons voir par la suite que l’épaisseur totale des couches magnétiques
déposées mais aussi la manière d’utiliser ces dernières jouent un grand rôle dans le
compromis entre inductance et courant de saturation.

6.2 Saturation des inductances INFOVAL
Comme nous l’avons fait pour les propriétés à basse fréquence et les propriétés

dynamiques, nous allons maintenant caractériser le comportement des composants
de la filière INFOVAL lorsque ces derniers sont soumis à de forts courants continus.

6.2.1 Procédure de caractérisation

Comme pour la caractérisation des propriétés dynamiques, nous avons utilisé
un analyseur d’impédance Agilent 4294A, muni cette fois d’un adaptateur 42942A
monté sur les ports de l’analyseur, ainsi que d’un adaptateur 16200B connecté sur le
premier adaptateur. L’adaptateur 16200B, permettant des mesures à des fréquences
comprises entre 1MHz et 100Mhz, est également connecté à une alimentation four-
nissant un courant continu. Ainsi, le courant continu de décalage IBIAS fourni par
l’alimentation est superposé au courant alternatif de faible amplitude (de l’ordre du
milliampère) généré par l’analyseur d’impédance, et permet la mesure de l’impé-
dance des composants inductifs en fonction du courant de décalage IBIAS appliqué
et de la fréquence. On peut donc mesurer la saturation de ces composants.

Afin de permettre la comparaison systématique de toutes les puces de chaque
tranche, nous avons choisit de fixer la mesure de l’impédance à 1MHz pour un
courant IBIAS allant de 0 à 500mA. L’ensemble des puces de chaque tranche est
ensuite caractérisé de manière automatique, puis, pour chaque type de composant,
la puce présentant l’intégrale∫ 500mA

IBIAS=0mA

LS (IBIAS) · dIBIAS (6.8)

la plus élevée, c’est à dire le meilleur compromis entre niveau d’inductance initiale
et tenue en courant, est choisie. Nous présenterons également ponctuellement des
mesures réalisées à des fréquences supérieures à 1MHz et pour des courants IBIAS

supérieurs à 500mA.



6.2. SATURATION DES INDUCTANCES INFOVAL 149

6.2.2 Inductance

Le niveau d’inductance de nos composants peut fortement varier en fonction du
courant de décalage IBIAS. Les composants toroïdaux présentent tous des comporte-
ments similaires malgré les différentes épaisseurs employées avec une chute de 30%
de l’inductance pour des courants typiquement compris entre 150 et 200mA selon les
cas (figure 6.1). On observe également que pour des courants de l’ordre de 500mA,
le composant est entièrement saturé et le niveau d’inductance est de l’ordre de 10%
de la valeur initiale. En outre, il est flagrant que l’on n’observe pas, contrairement à
ce qui est habituellement constaté sur des composants inductifs, un pallier d’induc-
tance constante, mais une décroissance sensible dès de faibles valeurs de courant. Ce
comportement inattendu observé sur la totalité des composants toroïdaux testés est
également défavorable aux applications à la conversion de puissance.

Fig. 6.1 – Variation d’inductance mesurée à 1MHz en fonction d’un courant de
décalage IBIAS pour des composants de type 01 de la filière INFOVAL. Inductance
réelle LS(IBIAS) (à gauche) et inductance normalisée LS(IBIAS)/LS(0mA) (à droite).
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Ces caractéristiques constituent le principal inconvénient de nos composants par
rapport aux composant discrets, utilisant des volumes de matériau magnétique de
l’ordre de plusieurs dizaines de mm3, et dont les spécifications donnent, à niveau
d’inductance similaire, une saturation de 10% pour des courants supérieurs à 1A.
En fait, seuls les composants utilisant une technologie hybride permettent de concur-
rencer les composants discrets sur cet aspect. En outre, on peut remarquer dans la
littérature que les composants intégrés de type spirale présentent généralement un
compromis plus intéressant entre inductance et courant de saturation [89, 90, 64].
Ceci peut s’expliquer par le fait que dans ce type de topologie, le matériau magné-
tique est moins sollicité. Par conséquent, le rapport entre inductance et résistance
n’est pas optimal mais le matériau magnétique aura moins tendance à se saturer,
d’où une meilleure tenue en courant. Cependant, deux points en faveur de nos com-
posants sont à noter :

1. Nous n’avons pas observé d’effets irréversibles sur les composants soumis à de
forts courants (des essais ont été réalisés jusqu’à 2A). Ainsi, si le courant de
décalage est coupé, l’inductance retrouve son niveau initial. Cet avantage est
dû à l’utilisation de couches minces uniaxiales présentant un comportement
linéaire non rémanent selon leur axe difficile. Or, certaines ferrites utilisées
dans les composants discrets peuvent présenter un caractère rémanent. Un
courant de trop forte amplitude peut donc altérer de manière irréversible le
caractère inductif de ce type de composant.

2. Nous n’avons pas observé de problèmes d’échauffements même lorsque les cou-
rants appliqués sont de l’ordre de 2A. Aussi, bien que les conditions de test
soient assez éloignées de conditions d’utilisation réelles, nous pouvons confirmer
que le substrat en silicium joue son rôle de radiateur. En effet, des composants
discrets testés dans des conditions identiques ont montré des signes d’échauf-
fement flagrants (bobinage chauffé au rouge). Cet aspect n’a cependant pas
encore été quantifié.

Les tests ont été effectués de manière systématique à la fréquence de 1MHz. On
peut également se poser la question de l’influence de la fréquence sur la saturation
de l’inductance. La figure 6.2 montre que l’application d’un courant de décalage
ne modifie pas fondamentalement le comportement dynamique de nos composants.
On note toutefois que la résonance est décalée vers les hautes fréquences lorsqu’un
courant de décalage est appliqué, ce qui conforte l’hypothèse de la résonance RLC.
En effet, la baisse du niveau d’inductance, la capacité parasite restant constante,
induit une augmentation de la fréquence de résonance RLC. On remarque égale-
ment que lorsque le courant de décalage est important, on n’observe plus un pallier
d’inductance constante en fonction de la fréquence mais une légère décroissance.
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Fig. 6.2 – Inductance d’une puce de type 01 de la tranche L7341P01 mesurée en
fonction de la fréquence pour divers niveaux de courant de décalage IBIAS.

Comme nous l’avons déjà vu, le compromis entre niveau d’inductance et tenue en
courant peut être caractérisé par l’énergie magnétostatique EMAG, qui dans le cas où
l’inductance n’est pas constante en fonction du courant peut être exprimée d’après
l’intégrale

EMAG (IDC) =

∫ IDC

0

LS (IBIAS) · IBIAS · dIBIAS. (6.9)

Dans notre cas, LS est mesurée à 1MHz. Par conséquent, l’énergie magnétostatique
calculée ne sera pas l’énergie effectivement stockée dans l’inductance mais devra
être comprise comme un critère permettant de comparer des composants entre eux.
C’est ce que nous pouvons faire sur la figure 6.3 qui montre que conformément à nos
prévisions, l’énergie magnétostatique est en première approximation proportionnelle
au volume, donc à l’épaisseur totale de matériau magnétique utilisé.
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Fig. 6.3 – Énergie magnétostatique extrapolée à partir des mesures d’inductance à
1MHz en fonction d’un courant de décalage IBIAS pour les composants de type 01 de
la filière INFOVAL.

On peut également comparer les différents types de composants entre eux afin de
déterminer lequel offre l’énergie magnétostatique la plus importante. Nous pouvons
voir sur la figure 6.4 que l’énergie magnétostatique mesurées sur les composants
toroïdaux suit le même profil en dents de scie que l’inductance LDC de la figure 3.3(d).
Le volume total de matériau magnétique utilisé pour la réalisation des composants
n’est donc pas parfaitement corrélé à leur énergie magnétostatique. En effet, si c’était
le cas, on obtiendrait une décroissance de l’énergie en fonction du type de puce car ces
derniers sont classés par volume magnétique décroissant. De plus, l’observation d’un
saut d’énergie entre les composants 4 et 5, puis 7 et 8, montre qu’à noyau magnétique
identique, un changement au niveau du bobinage peut jouer sur le niveau énergétique
du composant. Ainsi, la manière d’appliquer le champ magnétique à l’intérieur du
noyau joue également un rôle important dans le compromis entre inductance et tenue
en courant.
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Fig. 6.4 – Énergie magnétostatique extrapolée à partir des mesures d’inductance à
1MHz pour divers courants de décalage IBIAS en fonction du type des composants
toroïdaux de la tranche L7013P03 de la filière INFOVAL.

L’application d’un courant de décalage influe donc sur le niveau d’inductance de
nos composants. Nous allons voir qu’il pourra en être de même pour la résistance.

6.2.3 Résistance

Du point de vue des applications, la variation de résistance en fonction du cou-
rant n’est pas un paramètre aussi crucial que la variation d’inductance, et en général
ces caractéristiques ne sont même pas spécifiées dans l’état de l’art des compo-
sants inductifs. Généralement, la baisse de la conductivité du bobinage due aux
échauffements, ou les phénomènes d’électromigration pouvant détruire les compo-
sants intégrés, sont les seuls sujets abordés. Cependant, la variation de résistance en
fonction d’un courant de décalage apporte un complément d’information permettant
de mettre en évidence les phénomènes physiques mis en jeu dans le comportement
dynamique de nos composants.

Le comportement de la résistance en fonction d’un courant de décalage, comme
on peut le voir sur la figure 6.5, dépend fortement de la fréquence de mesure ainsi que
des épaisseurs des couches magnétiques et conductrices utilisées pour la réalisation
des composants. À 1MHz, les variations de résistance ne sont pas significatives, ce
qui montre que la contribution du noyau magnétique aux pertes est minime à cette
fréquence (figure 6.5(a)). À 5MHz et à 10MHz, les variations de résistance sont
d’autant plus importante que la fréquence est élevée. De plus, on remarque que pour
des courants importants, la résistance de chacun des composants tend vers une valeur
spécifique ne dépendant que des propriétés du bobinage. On remarque notamment
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sur les figure 6.5(b) et 6.5(c) que les composants des tranches L6731P04 et L7013P03
tendent vers une valeur unique proche de la résistance en régime continu RDC. Ceci
confirme le raisonnement exposé dans le chapitre 4 selon lequel les effets de peau
dans le bobinage sont négligeables pour des fréquences inférieures à 10MHz, car
lorsqu’un fort courant est appliqué, on peut considérer que le noyau magnétique ne
contribue plus aux pertes. Or, les variations de résistance mesurées montrent que
c’est ce dernier qui est la principale source de pertes, que ce soit directement avec
les effets de peau ou indirectement avec les effets de proximité.

(a) Mesure à 1MHz. (b) Mesure à 5MHz.

(c) Mesure à 10MHz.

Fig. 6.5 – Résistances mesurées à 1, 5 et 10MHz en fonction d’un courant de décalage
IBIAS pour les composants de type 01 de la filière INFOVAL.
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L’examen de l’influence du courant de décalage sur le spectre dynamique de ré-
sistance confirme que pour des fréquences au-delà de la dizaine de mégahertz, les
variations de résistance peuvent être considérables (figure 6.6). On retrouve égale-
ment un décalage du pic de résistance, correspondant à une résonance RLC, vers les
hautes fréquences.

Fig. 6.6 – Résistance d’une puce de type 01 de la tranche L7341P01 mesurée en
fonction de la fréquence pour divers niveaux de courant de décalage IBIAS.

Par ailleurs, la figure 6.7 montre que la baisse d’inductance n’est pas compensée
par la baisse de résistance, et que le facteur de qualité de nos composants en pâtit.
On peut également remarquer que pour de fortes valeurs de courant de décalage,
la fréquence de résonance est décalée au-delà de la centaine de mégahertz, et on
retrouve le comportement d’un composant sans noyau magnétique.
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Fig. 6.7 – Facteur de qualité d’une puce de type 01 de la tranche L7341P01 mesurée
en fonction de la fréquence pour divers niveaux de courant de décalage IBIAS.

Nous venons donc de voir que le comportement du niveau d’inductance de nos
composants présentait un aspect inattendu. Nous allons voir dans quelle mesure
nous pouvons interpréter ces observations.

6.3 Modélisation de la saturation des inductances
Nous traiterons ici de la modélisation du niveau d’inductance en fonction du cou-

rant de décalage IBIAS appliqué. Nous pointerons les limites du modèle idéal utilisé
au début de ce chapitre, puis nous emploierons le modèle LLG linéarisé déjà utilisé
dans le chapitre 5 afin d’extrapoler les courbes de saturation en fonction des simu-
lations magnétostatiques présentées dans le chapitre 3. Ces simulations permettront
notamment d’étudier la répartition des champs magnétiques à l’intérieur du noyau
ainsi que leur influence sur les caractéristiques énergétiques de nos composants.
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6.3.1 Limites du modèle idéal

On peut utiliser la relation 6.7 afin de calculer le courant de saturation théorique
en fonction du volume de matériau magnétique utilisé. Nous pouvons donc établir
que le courant de saturation théorique I th

SAT
peut s’écrire, en fonction des dimensions

LCORE, WCORE, TCORE du noyau et de la valeur de l’inductance LDC obtenue par
simulation :

I th

SAT
≈

√
MS ·HK · TCORE ·

(
LCORE

2 − (LCORE − 2 ·WCORE)
2
)

LDC

. (6.10)

Dans le cas d’un noyau de type CAM, l’aimantation doit être divisée par deux car on
considère ici encore que seule une couche magnétique sur deux est active selon une
direction donnée. Les résultats obtenus avec la relation 6.10 pour les composants de
type 01 (LCORE = 5100µm et WCORE = 1800µm) sont récapitulés dans le tableau 6.1.
La comparaison avec la figure 6.1 montre que cette approche ne donne qu’un ordre de
grandeur du courant de saturation. De plus, le modèle idéal prévoit l’existence d’un
pallier d’inductance constante jusqu’à un courant ISAT , alors que nous observons une
baisse d’inductance progressive pour des valeurs très inférieures aux valeurs calculées
avec ce modèle.

Tranche TCORE(µm) ISAT(mA)

L7798P38 1.4 (CAM) 350
L1813P15 2.5 (2 niv.) 400
L6731P04 2 (CAM) 360
L7013P03 6 (CAM) 395
L7341P01 16 (CAM) 420

Tab. 6.1 – Valeur théorique du courant de saturation ISAT calculé avec la relation
6.10 pour les composants de type 01 de la filière INFOVAL.

La comparaison entre les valeurs du tableau 6.1 et la figure 6.2 met en donc
évidence les limitations du modèle idéal, et nous pousse à développer des approches
plus fines basées sur le modèle LLG.

6.3.2 Utilisation du modèle LLG linéarisé

On peut utiliser le modèle LLG linéarisé afin de modéliser la courbe de l’induc-
tance en fonction d’un courant de décalage IBIAS appliqué pour n’importe quelle
fréquence. En effet, si l’on considère que le champ appliqué dans le noyau magné-
tique par le bobinage l’est essentiellement selon l’axe difficile des matériaux utilisés,
et que l’on néglige l’influence des domaines de fermeture, on pourra considérer que
les parois magnétiques n’interviennent pas dans le processus de rotation de l’ai-
mantation. On pourra alors, pour chaque valeur de courant appliqué correspondant
à une valeur de champ magnétique pouvant être calculée par une simulation ma-
gnétostatique, calculer la position d’équilibre de l’aimantation d’après le modèle de
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Stoner-Wohlfarth. On sera donc en mesure de calculer dans chaque cas le spectre de
perméabilité magnétique.

(a) Spectres dynamiques pour diverses valeurs de champ appliqué.

(b) Perméabilités relatives dynamiques en fonction du champ appliqué pour diverses fréquences.

Fig. 6.8 – Perméabilités dynamiques relatives selon l’axe difficile calculées en fonc-
tion de la fréquence et d’un champ continu appliqué selon l’axe difficile avec le
modèle LLG linéarisé pour le permalloy Ni80Fe20 déposé par PVD (MS = 1T ,
HK = 440A ·m−1, α = 0.015 et γ = 2.21 · 105Hz ·m · A−1).

La figure 6.8 nous montre les prédictions du modèle LLG en ce qui concerne
la perméabilité dynamique selon l’axe difficile d’une couche mince de permalloy
Ni80Fe20 déposé par PVD en fonction de la valeur d’un champ magnétique statique
appliqué selon ce même axe. Les résultats obtenus ne constituent qu’une grossière
modélisation des phénomènes réels, mais permettent une interprétation physique des
phénomènes mis en jeux. En effet, la figure 6.8(a) montre qu’à basse fréquence on
n’observe que de très faibles variations de perméabilité à moins que l’intensité du
champ appliqué soit très proche du champ d’anisotropie HK. Ceci s’explique par
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le fait que la rotation de l’aimantation sous l’effet d’un champ magnétostatique,
tendant à abaisser le niveau de perméabilité, est compensée par une diminution de
l’anisotropie effective. Par conséquent, le niveau de perméabilité reste sensiblement
constant à basse fréquence, mais la résonance gyromagnétique est décalée vers les
basses fréquences du fait de la baisse de l’anisotropie effective. Ce phénomène pour-
rait ainsi expliquer le profil en pente de l’inductance en fonction de la fréquence
lorsque de forts courants sont appliqués (figure 6.2).

Cependant, la figure 6.8(b) montre que pour des fréquences inférieures à 100MHz,
la baisse de la perméabilité en fonction du champ appliqué est très proche du compor-
tement idéal de l’axe difficile de la figure 1.10. L’écart entre les résultats du modèle et
les mesures ne s’explique donc pas directement par des effets de résonances gyroma-
gnétiques. On remarque également que la partie imaginaire de la perméabilité reste
modérée pour des fréquences inférieures à 50MHz et un champ appliqué inférieur
aux deux tiers du champ d’anisotropie.

Fig. 6.9 – Contributions des demi-spires inférieures et supérieures au champ appliqué
dans le noyau magnétique.

Une observation du bobinage de nos composants (figure 3.1) permet d’ajouter
un élément d’analyse. En effet, nous avons jusqu’alors postulé que le champ ma-
gnétique était exclusivement orienté selon l’axe difficile du noyau magnétique. Cette
hypothèse est largement justifiée du point de vue du calcul de l’énergie magnétosta-
tique - et donc de celui de l’inductance LDC - à faible courant. En effet, le matériau
magnétique étant anisotrope, seul le champ magnétique selon l’axe difficile offrant
un forte perméabilité dynamique contribue véritablement à l’énergie magnétique (ce
raisonnement est également valable dans un noyau magnétique de type CAM car
on peut considérer que seul le champ magnétique dans les couches bien orientées
est utile). Cependant, si l’on observe une spire du solénoïde constituant le bobi-
nage de nos composants, on remarque que la partie supérieure du bobinage n’est
pas rigoureusement parallèle à l’axe facile du matériau magnétique. Par conséquent,
le matériau magnétique est soumis à un champ décalé d’un angle ψ par rapport
à son axe difficile (figure 6.9). Si l’on considère que le champ magnétique généré
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par chaque demi-spire est perpendiculaire à cette dernière, on peut, si l’on néglige
les dimensions GW IN et SW IN , estimer simplement l’angle ψ d’après les dimensions
LCORE, WCORE et le nombre de spires N :

ψ ≈ arctan

 cos

(
arctan

(
N ·WCORE

4 · (LCORE − 2 ·WCORE)

))
1 + sin

(
arctan

(
N ·WCORE

4 · (LCORE − 2 ·WCORE

)

))
 (6.11)

Or, l’angle ψ, même s’il est faible et n’a pas un fort impact sur la perméabilité sous
champ nul, peut avoir une grande importance lorsque des courants importants tra-
versent le bobinage, car la composante du champ magnétique parallèle à l’axe facile
accroît l’anisotropie effective du matériau, d’où une baisse sensible de perméabilité
pour des valeurs bien inférieures au champ d’anisotropie HK. Dans le cas des com-
posants toroïdaux de la filière INFOVAL, l’angle ψ est estimé entre 8̊ et 16̊ . Si l’on
s’intéresse à la perméabilité selon l’axe difficile en fonction de l’intensité d’un champ
de décalage appliqué selon cet angle ψ, le modèle LLG prédit une décroissance inver-
sement proportionnelle à l’intensité du champ et non plus un pallier de perméabilité
magnétique constante (figure 6.10). De plus, le modèle prévoit que plus l’angle ψ
sera grand, plus la décroissance de la perméabilité sera importante.

Fig. 6.10 – Perméabilités dynamiques relatives selon l’axe difficile calculées à 1MHz
en fonction d’un champ continu appliqué selon les angles ψ = 8̊ (à gauche) et
ψ = 16̊ (à droite) avec le modèle LLG linéarisé pour le permalloy Ni80Fe20 déposé
par PVD (MS = 1T , HK = 440A ·m−1, α = 0.015 et γ = 2.21 · 105Hz ·m · A−1).

Le modèle LLG prévoit également dans ce cas une perméabilité selon l’axe facile
pouvant être non nulle. Cependant, nous avons vu dans le chapitre 5 que l’aimanta-
tion selon l’axe facile était régie par la dynamique des parois des domaines magné-
tiques. Par conséquent, nous ne tiendrons pas compte de la perméabilité selon l’axe
facile et nous considérerons par la suite que seule la composante µCORE selon l’axe
difficile est différente de 1.

Les variations de perméabilité ainsi calculées, même si elles sont plus conformes
à nos observations, ne permettent pas encore de prédire de manière quantitative le
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niveau d’inductance. En effet, pour cela nous devons tenir compte du caractère non
homogène du champ magnétique dans le noyau de nos composants.

6.3.3 Répartition des champs magnétiques

Nous avons déjà vu dans le chapitre 3 que le champ magnétique à l’intérieur des
noyaux toroïdaux était très inhomogène, aussi bien en ce qui concerne son intensité
que son orientation (figure 3.2). Or, si certaines parties du noyau magnétique sont
soumises à des champs magnétiques beaucoup plus intenses que les autres, ces der-
nières seront saturées bien avant les autres, c’est-à-dire pour de faibles valeurs de
courant passant dans le bobinage. La baisse d’inductance résultante dès de faibles
valeurs de courant sera d’autant plus forte que les parties soumises à de forts champs
magnétiques contribuent plus fortement à l’énergie magnétostatique totale du com-
posant que les autres parties. Il est donc nécessaire de quantifier l’impact de ces
inhomogénéités sur la tenue en courant de nos composants.

Pour cela, nous utiliserons une méthode d’extrapolation de l’inductance à par-
tir du modèle LLG et des simulations magnétostatiques linéaires déjà utilisées dans
le chapitre 3. La plupart des logiciels commerciaux de calcul magnétostatique pro-
posent des fonctions de calcul à partir de courbes de perméabilité non linéaires.
Cependant, nous n’utiliserons pas ces fonctions essentiellement pour deux raisons :

1. D’une manière courante, les logiciels de calcul magnétostatique utilisent un
solveur non linéaire basé sur la méthode de Newton-Raphson. Cette méthode
est la plus rapide dans de nombreux cas usuels, mais si l’on veut calculer des
phénomènes fortement non-linéaires tels que la saturation magnétique, on s’ex-
pose à des problèmes de divergence de cette méthode. Il est possible d’adapter
cette méthode afin de forcer sa convergence ou d’utiliser un autre algorithme
[159], mais la résolution de problèmes fortement non linéaires peut impliquer
la résolution de plusieurs dizaines de problèmes linéaires. Les temps de calculs
seront alors prohibitifs.

2. Les propriétés non linéaires offertes par les logiciels commerciaux pour la mo-
délisation de la perméabilité sont généralement isotropes et ne tiennent pas
compte des effets précédemment exposés. Par conséquent, elles sont mal adap-
tées à la modélisation de couches minces ferromagnétiques uniaxiales. Quelques
essais de simulations non linéaires ont néanmoins été réalisées, mais ces der-
nières surestiment largement le courant de saturation de nos composants, et
n’offrent donc pas un compromis satisfaisant entre précision et temps de calcul.

Par conséquent, comme pour le calcul des caractéristiques dynamiques de nos
composants (chapitre 4), nous utiliserons une méthode d’extrapolation à partir des
simulations magnétostatiques linéaires utilisées dans le chapitre 3. Cette méthode
consiste à utiliser ces simulations afin de calculer le champ magnétique présent dans
le noyau magnétique lorsque ce dernier possède un comportement linéaire. On peut
connaître alors précisément le champ de vecteurs

−−−→
HCORE présents dans le noyau. On
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exprime le champ magnétique en m−1, grandeur normalisée de manière à ce que l’on
n’ait qu’à multiplier ces valeurs par l’intensité du courant de décalage IBIAS traversant
le bobinage afin de connaître la valeur réelle du champ exprimée en A ·m−1. Si l’on
postule que les non-linéarités dans le noyau magnétique ne modifient pas le champ
de vecteurs, on peut alors extrapoler l’expression de l’inductance en fonction du
courant IBIAS, en notant Eext

MAG
l’énergie magnétostatique normalisée contenue hors

du noyau et exprimée en J ·A−2 (c’est-à-dire en Henrys), et −→eHA un vecteur unitaire
orienté selon l’axe difficile, puis en intégrant l’énergie magnétique dans le volume du
noyau :

LS (IBIAS) = 2 ·
(
µ0 ·

∫∫∫
NOY AU

(
µHA

CORE

(−−−→
HCORE · IBIAS

)
·
(−−−→
HCORE · −→eHA

)2

+ ‖
−−−→
HCORE −

(−−−→
HCORE · −→eHA

)
· −→eHA‖2

)
· dΩ + Eext

MAG

)
.

(6.12)

On remarque dans l’expression 6.12 que l’on considère que seule la perméabilité se-
lon l’axe difficile est différente de µ0. La figure 6.11(a) expose les résultats obtenus
avec cette expression pour un composant de type 01 de la tranche L7013P03. Si
l’on compare les prédictions obtenues avec le modèle LLG et avec le modèle idéal
dans lequel on ne tient compte que du champ appliqué selon l’axe difficile pour le
calcul de la perméabilité selon l’expression 6.3, on remarque que la pente initiale de
l’inductance en fonction du courant est beaucoup plus forte avec le modèle LLG.
En effet, l’extrapolation à partir du modèle idéal prévoit un pallier d’inductance
constante à 10% près jusqu’à 250mA alors que l’on prévoit avec le modèle LLG une
décroissance d’inductance sensible dès de faibles valeurs de courant. Cependant, si
l’on compare les prédictions de ce modèle aux mesures expérimentales, on constate
que l’on sous-estime la chute d’inductance. Nous pouvons expliquer cet écart d’après
les limites du modèle utilisé :

1. Ce modèle d’extrapolation postule que la répartition du champ magnétique
à l’intérieur du noyau magnétique n’est pas modifiée par la saturation de ce
dernier. Or, dans le cas réel on sait que lorsque des parties du noyau magné-
tique sont saturées, le flux magnétique a tendance à se concentrer sur les zones
non saturées qui seront d’autant plus facilement saturées à leurs tours que le
flux magnétique est concentré. Or, seule une simulation non-linéaire peut tenir
compte de cet effet.

2. L’énergie de Heisenberg n’est pas prise en compte dans le modèle LLG. Or,
cette dernière favorise un mouvement uniforme de l’ensemble de l’aimantation
à l’intérieur d’un domaine magnétique donné. Cependant, nous considérons
dans notre modèle que sous l’effet d’un champ magnétique appliqué, l’aiman-
tation de chacune des parties du noyau magnétique considéré peut subir une
rotation indépendemment de l’état des autres parties du noyau.

3. Dans les composants de la filière INFOVAL, il existe des domaines magnétiques
de fermeture à l’état résiduel. Cependant, si un champ de forte amplitude est
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appliqué selon l’axe difficile, la surface occupée par les domaines de fermeture
augmente. Or, ces derniers présentent localement une perméabilité dynamique
nulle selon l’axe difficile, d’où une augmentation de la réluctance du noyau
magnétique et donc une diminution de l’inductance.

(a) Comparaison entre inductance mesurée,
extrapolée d’après le modèle LLG et d’après
le modèle idéal.

(b) Comparaison entre inductance normalisée
mesurée, extrapolée d’après le modèle LLG et
d’après le modèle idéal, et l’inductance nor-
malisée mesurée pour la tranche L1813P15.

Fig. 6.11 – Inductance en fonction d’un courant de décalage à 1MHz pour un compo-
sant de type 01 de la tranche L7013P03. Comparaison entre mesures expérimentales
et calculs théoriques.

Nous pouvons argumenter sur ce dernier aspect en comparant les inductances
normalisées mesurées sur la figure 6.1. Nous pouvons remarquer que la tranche
L1813P15 présente la pente initiale la plus faible. Or, les composants de cette tranche
sont les seuls à posséder un noyau magnétique en deux niveaux dont la structure
en domaines magnétiques est en configuration "Edge Curling Wall" ne présentant
donc pas de domaines de fermeture. La pente initiale des autres tranches peut être
classée par épaisseur croissante : à topologie identique, plus les épaisseurs sont impor-
tantes, plus la contribution des champs démagnétisants à la structure en domaines
magnétiques est grande, plus la surface occupée par les domaines de fermeture est
importante, et plus la pente initiale de l’inductance est grande. Si maintenant l’on
compare les mesures effectuées sur la tranche L1813P15 (présentant des épaisseurs de
matériau magnétique similaires à celles de la tranche L7013P03) aux prédictions du
modèle LLG, on constate une excellente prévision de la décroissance de l’inductance
jusqu’à des courants de l’ordre de 150mA (figure 6.11(b)).

La prise en compte du caractère non homogène du champ magnétique à l’in-
térieur du noyau peut également permettre d’expliquer en partie la variation des
caractéristiques énergétiques constatées sur la figure 6.4 entre deux composants pos-
sédant un noyau magnétique identique mais un nombre de spires différentes. Ainsi,
si l’on compare les prédictions énergétiques du modèle aux mesures effectuées sur
des composants de type 04 et 05 de la tranche L7013P03 pour lesquels on passe d’un
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bobinage de 12 à 16 spires, on retrouve bien une augmentation de l’énergie pour un
nombre de spires croissant (figure 6.11(a)).

Fig. 6.12 – Variation d’énergie magnétostatique mesurée à 1MHz en fonction du
courant de décalage appliqué et comparaisons avec les calculs d’extrapolation obte-
nue à partir du modèle LLG et du modèle idéal pour des composants de types 04 et
05 de la tranche L7013P03.

Nous avons donc pu identifier les différentes causes des limitations de la tenue
en courant de nos composants. Nous allons maintenant proposer des moyens d’en
améliorer les performances énergétiques.

6.4 Voies d’amélioration possibles
Nous pouvons jouer sur deux aspects afin d’améliorer les performances énergé-

tiques des composants inductifs : la topologie des composants peut être améliorée,
et la nature du matériau magnétique peut également avoir une influence.

6.4.1 Amélioration de la topologie des composants

La solution la plus communément utilisée afin d’augmenter le courant de satura-
tion d’un composant inductif utilisant un noyau magnétique fermé consiste à inclure
un ou plusieurs entrefers à l’intérieur de ce dernier. En effet, la présence d’un en-
trefer augmente la réluctance totale du circuit magnétique. Le flux magnétique à
l’intérieur de ce dernier est donc moindre, d’où un courant de saturation plus fort
de l’inductance. Cependant, cette augmentation de réluctance aura pour effet une
dégradation du rapport QDC, et de plus, selon les dimensions de l’entrefer, sa réali-
sation technologique pourra être problématique. Nous rechercherons donc une autre
solution.
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Nous avons vu précédemment que trois facteurs limitaient principalement la te-
nue en courant de nos composants :

1. Le volume de matériau magnétique est limité.
2. Le champ à l’intérieur du noyau magnétique est très inhomogène.
3. Le champ à l’intérieur du noyau magnétique n’est pas parfaitement appliqué

selon l’axe difficile de nos matériaux.
L’utilisation de composants utilisant des noyaux magnétiques de type cadre multi-
branche combiné avec un bobinage tressé permet de gagner sur ces trois aspects.
En effet, nous avons déjà vu dans le chapitre 3 que ce type de composant pouvait
présenter un rapport QDC analogue à celui d’un composant toroïdal tout en utili-
sant un volume de matériau magnétique significativement plus important. De plus,
le champ magnétique à l’intérieur d’un noyau de type cadre multi-branche est plus
homogène et mieux orienté. La figure 6.13 montre que d’après les simulations ma-
gnétostatiques, le champ magnétique est répartie de manière plus homogène dans
les composants de type cadre.

Fig. 6.13 – Analyse statistique de la contribution du volume de matériau magnétique
à l’inductance totale. Comparaison entre un composant toroïdal de type 01 de la
tranche L7341P01 (16µm de permalloy CAM) et un composant optimisé de type
cadre à 4 branches comportant deux couches magnétiques de 12µm et 4µm et un
rapport WF/WCORE = 0.7 avec bobinage de type tressé à 20 spires.

Si maintenant l’on s’intéresse à l’orientation du champ magnétique, on peut ob-
server qu’il existe une certaine symétrie entre les demi-spires inférieures et supé-
rieures du bobinage tressé. Par conséquent, le champ magnétique à l’intérieur des
branches est mieux orienté que dans un composant toroïdal classique. En effet, la
figure 6.14 montre que le champ magnétique y est majoritairement orienté selon
l’axe difficile alors que dans un composant toroïdal le champ magnétique est majo-
ritairement orienté selon un axe oblique.
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(a) (b)

Fig. 6.14 – Analyse statistique de l’orientation du champ dans le noyau magnétique.
Comparaison entre un composant toroïdal de type 01 de la tranche L7341P01 (a)
et un composant optimisé de type cadre à 4 branches comportant deux couches
magnétiques de 12µm et 4µm et un rapport WF/WCORE = 0.7 avec bobinage de type
tressé à 20 spires (b).

Nous disposons donc d’une certaine marge d’optimisation de la topologie de nos
composants. La largeur WF , le nombre de branches NB ainsi que les épaisseurs des
couches magnétiques devront être fixés en fonction du rapport QDC recherché mais
également de manière à améliorer la tenue en courant du composant. De plus, on
pourra également utiliser un bobinage de type tressé à largeur variable déjà présenté
dans le chapitre 4 de manière à homogénéiser plus encore le champ magnétique.
L’optimisation fine de ce type de composant est donc un problème complexe néces-
sitant de nombreuses heures de calcul, et que nous n’aborderons pas dans le cadre
de ce mémoire. Nous pouvons néanmoins présenter les résultats obtenus pour les
composants de type 11 à 16 de la tranche L1813P15. Ces composants, déjà pré-
sentés dans le chapitre 3, utilisent des noyaux de type cadre multi-branche, mais
présentent des bobinages solénoïdes non optimisés appliquant, d’après la formule
6.11, un champ décalé par rapport à l’axe difficile des matériaux d’un angle ψ im-
portant. La tenue en courant n’est donc pas optimale, néanmoins on remarque sur
la figure 6.15 que la meilleure configuration du champ magnétique appliqué dans
le noyau limite la chute d’inductance à faible courant jusqu’à présenter un pallier
d’inductance constante dans certains cas, ce que l’on ne retrouve dans aucun des
autres types de composants caractérisés.
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Fig. 6.15 – Mesures en fonction d’un courant de décalage à 1MHz de l’inductance
normalisée des composants de type 11 à 16 de la tranche L1813P15 de la filière
INFOVAL.

Nous avons donc vu comment des modifications de la topologie de nos composants
peuvent potentiellement améliorer les densités d’énergie maximales atteignables. Le
matériau magnétique utilisé pour la réalisation du noyau possède également une
influence sur les caractéristiques énergétiques des composants.

6.4.2 Utilisation de différents matériaux magnétiques

Le permalloy Ni80Fe20 est un matériau bien maîtrisé présentant des avantages
pratiques pour la réalisation technologique de démonstrateurs, mais n’est pas idéal
pour l’obtention de composants présentant un bon compromis entre inductance et
courant de saturation. En effet, son aimantation de l’ordre de 1T est modérée, et
l’on pourra utiliser d’autres matériaux magnétiques à plus forte aimantation. D’une
manière classique, on trouve typiquement dans l’état de l’art des composants intégrés
pour la conversion de puissance utilisant l’alliage Fe55Ni45 [64], des alliages plus
complexes à base de fer (FeBN [81], FeHfN [82], FeHfO [84]) et des alliages à base
de Co−Fe [85, 90], tous possédant des aimantations supérieures à celle du Ni80Fe20.
Les champs d’anisotropie HK de tous ces matériaux sont variables et les niveaux de
perméabilité correspondant le sont donc également. Cependant, on peut en première
approximation affirmer qu’à perméabilité constante, le courant de saturation est
proportionnel à l’aimantation. Idéalement, on pourra donc augmenter le courant de
saturation de plus de 100% en jouant sur la matériau magnétique. Un matériau très
utilisé en électrotechnique pour les application de puissance est l’alliage Fe − Si
à 6.5% de silicium qui pourrait se révéler très intéressant pour nos applications.
Cependant, ce matériau nécessite encore des développements technologiques pour
son utilisation en couches minces car ses propriétés dynamiques sont très sensibles
aux conditions d’élaborations. En outre, ce matériau a également été couplé avec
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succès à un matériau antiferromagnétique afin d’améliorer ses propriétés dynamiques
via le couplage d’échange [160, 161].

Or, les matériaux à couplage d’échange peuvent également présenter des ca-
ractéristiques intéressantes pour nos applications. Un de leurs avantages est qu’ils
peuvent permettre d’utiliser des matériaux ferromagnétiques à très forte aimanta-
tion sans se soucier de leur caractère dur ou doux. Ainsi, il est possible d’utiliser
l’alliage Fe65Co35 possédant l’aimantation record MS = 2.35T . Ce matériau est donc
le plus favorable du point de vu du compromis entre densité d’énergie magnéto-
statique maximal EMAX

MAG
(relation 6.5) et rapport QDC (relation 2.15) car ces deux

grandeurs sont proportionnelles à l’aimantation. Cependant, le principal avantage
des matériaux à couplage d’échange en ce qui concerne la tenue en courant est la
nature même de leur anisotropie qui est fondamentalement différente de celle des
matériaux uniaxiaux conventionnels. Nous considèrerons dans la suite de ce para-
graphe un matériau à couplage d’échange idéal tel que son anisotropie intrinsèque
soit nulle, et son champ d’échange soit égal au champ d’anisotropie de notre per-
malloy Ni80Fe20, les autres paramètres du modèle LLG étant identiques.

Si l’on néglige l’anisotropie intrinsèque HK du matériau considéré, le couplage
d’échange n’impose pas seulement une direction d’aimantation privilégiée - c’est le
cas d’un matériau uniaxial classique - mais permet également d’imposer le sens pri-
vilégié de l’aimantation. Par conséquent, lorsque l’on impose un champ magnétique
de décalage

−−−→
HBIAS, le matériau se comporte comme si son anisotropie effective

−−−→
HEF F

K

résultait d’une addition vectorielle du champ de décalage et du champ d’échange−−→
HEX orienté selon l’axe facile (figure 6.16).

(a) Champs perpendiculaires. (b) Champs orientés selon l’angle ψ.

Fig. 6.16 – Changement d’anisotropie d’un matériau à couplage d’échange idéal sous
l’effet de l’application d’un champ de décalage.

Ainsi, si l’on applique un champ magnétique perpendiculaire à l’axe d’anisotro-
pie (figure 6.16(a)), le vecteur d’anisotropie effective verra son module augmenter
et son orientation se décaler de manière continue vers l’orientation du champ de
décalage. Il en résulte donc une baisse sensible du niveau de perméabilité pour des
valeurs de champ appliqué bien inférieures à l’anisotropie d’échange. Cependant,
l’augmentation de l’anisotropie permet de garder de bonnes caractéristiques dyna-
miques, et même en théorie d’augmenter la fréquence de résonance gyromagnétique
(figure 6.17(a)). De plus, on peut voir sur la figure 6.17(b) que contrairement au
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cas d’un matériau uniaxial conventionnel, la perméabilité n’est pas nulle pour une
valeur de champ supérieure au champ d’échange HEX.

(a) Spectres dynamiques pour diverses valeurs de champ appliqué.

(b) Perméabilités relatives dynamiques en fonction du champ appliqué pour diverses fréquences.

Fig. 6.17 – Perméabilités dynamiques relatives selon l’axe difficile calculées en fonc-
tion de la fréquence et d’un champ continu appliqué selon l’axe difficile avec le
modèle LLG linéarisé pour un matériau a couplage d’échange idéal de propriétés
analogues à celle du permalloy Ni80Fe20 déposé par PVD (MS = 1T , HK = 0A ·m−1,
HEX = 440A ·m−1, α = 0.015 et γ = 2.21 · 105Hz ·m · A−1).

Ce type de comportement, fondamentalement différent de celui d’un matériau
uniaxial classique peut être intéressant si l’on cherche à garder un niveau de per-
méabilité - donc d’inductance - minimal quelque soit la situation, ou bien s’il est
important que la fréquence de résonance gyromagnétique soit peu influencée par l’ap-
plication d’un champ magnétique (cette caractéristique peut être importante pour
une application de type filtrage stop-bande par exemple [11]). Si maintenant l’on
s’intéresse aux inductances pour alimentations à découpage, on se rend compte que
le courant traversant l’inductance aura toujours le même sens. On peut donc tirer
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partie du caractère asymétrique de l’anisotropie d’échange afin d’améliorer la tenue
en courant de nos composants dans un sens donné. Il suffit de concevoir le compo-
sant inductif de manière à ce qu’il existe un angle obtus entre le champ d’échange
et le champ de décalage (figure 6.16(b)). La perméabilité à champ nul selon l’axe du
champ appliqué est alors inférieure à la perméabilité selon l’axe difficile. Cependant,
l’application d’un champ de décalage tend dans un premier temps à ramener l’aiman-
tation perpendiculaire au champ appliqué et à abaisser le niveau de l’anisotropie. Il
en résulte une augmentation de la perméabilité, puis une baisse lorsque le champ
appliqué continue de croître (figure 6.18). Si le signe du champ est inversé, l’angle
devient aigu et la chute de perméabilité est rapide. On peut donc obtenir, en utilisant
l’asymétrie du couplage d’échange, un noyau magnétique donc le comportement est
favorable ou défavorable selon le signe du courant appliqué.

Les calculs utilisés dans ce paragraphe ne constituent évidemment qu’une ap-
proximation car de tels matériaux à couplage d’échange idéaux n’existent pas, et
nous observerons en pratique un comportement intermédiaire entre matériau à cou-
plage d’échange idéal et matériau uniaxial conventionnel. Néanmoins, dans la plupart
des cas pratiques le champ d’échange est très supérieur à l’anisotropie intrinsèque
du matériau ferromagnétique, et l’on s’approchera fortement du cas idéal précédem-
ment étudié. De plus, la nature même du couplage d’échange est encore mal comprise
et la modélisation simple du couplage d’échange par le champ

−−→
HEX n’est ici encore

qu’une approximation. Néanmoins, les modèles utilisés ont déjà été validés dans de
nombreux cas de figure [21], et l’utilisation de champs d’échange supérieurs aux
champs coercitifs des matériaux ferromagnétiques utilisés permet d’évacuer les pro-
blématiques liées aux mouvements des parois de domaines. Les comportements réels
seront donc de mêmes natures que les comportements théoriques prévus, à moins le
modèle LLG linéarisé sorte de son domaine de validité.
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(a) ψ = 90̊ . (b) ψ = 100̊ .

(c) ψ = 110̊ . (d) ψ = 120̊ .

Fig. 6.18 – Perméabilités dynamiques relatives selon l’axe difficile calculées en fonc-
tion de la fréquence et d’un champ continu appliqué selon divers angles ψ avec le
modèle LLG linéarisé pour un matériau a couplage d’échange idéal de propriétés
analogues à celle du permalloy Ni80Fe20 déposé par PVD (MS = 1T , HK = 0A ·m−1,
HEX = 440A ·m−1, α = 0.015 et γ = 2.21 · 105Hz ·m · A−1).
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6.5 Utilisation du modèle LLG non linéarisé
Nous avons jusqu’à présent utilisé le modèle LLG linéarisé permettant une bonne

estimation du comportement de composants soumis à un courant pouvant se décom-
poser en une composante continue de forte intensité et une composante variable de
faible amplitude. Or, ce modèle n’est pas indiqué pour la modélisation de composants
soumis à des variations de courant à la fois rapide et de fortes amplitudes, comme
ce peut être le cas par exemple dans la chaîne d’émission d’un téléphone portable,
ou bien dans une alimentation à découpage lorsque les fluctuations de courant sont
importantes. Dans ce cas, il sera nécessaire d’utiliser des méthodes numériques (pour
notre part nous utiliserons des fonctions Matlab pré-implémentées) afin de résoudre
le système d’équations différentielles non linéaires 5.10 dans les cas qui nous inté-
ressent. On peut, à titre d’exemple, utiliser le modèle LLG afin de déterminer le
profil de la tension aux bornes d’un composant inductif quand ce dernier est soumis
à un courant en dents de scie. En effet, si l’on considère que le composant possède
un comportement purement inductif, le champ appliqué sur le matériau magnétique
est proportionnel au courant appliqué dans le bobinage et la tension à ses bornes
est proportionnelle à la dérivée du flux magnétique d’après la loi de Lenz.

On peut donc dans chaque cas évaluer de manière qualitative l’impact de la
résonance gyromagnétique en comparant les profils de la dérivée du flux magnétique
et de la dérivée du champ appliqué qui dans notre cas donne idéalement un profil en
créneaux (figure 6.19). A basse fréquence (figures 6.19(a) à 6.19(c)), on retrouve un
comportement analogue à celui de l’approximation linéaire utilisée sur la figure 6.8,
c’est-à-dire un profil de tension très proche du créneau avec une légère surtension
lorsque la tension change de signe. Cette surtension est d’autant plus importante
que l’amplitude du champ appliquée est grande. Pour des fréquences plus élevées
(figure 6.19(d) à 6.19(i)), la résonance gyromagnétique intervient plus largement.
En effet, l’application d’un signal non sinusoïdal sollicite des harmoniques d’ordres
élevés, si bien que l’on peut alors observer des phénomènes de résonance pour des
fréquences bien inférieures à la fréquence de résonance gyromagnétique en régime
sinusoïdal. Ces résonances occasionnent des oscillations de l’aimantation qui sont
d’autant plus importantes que l’amplitude du champ appliqué est grande, si bien
que pour une amplitude proche du champ d’anisotropie de la couche magnétique,
l’amplitude des oscillations de tension est plus importante que la valeur moyenne du
pallier de tension qui aura tendance à s’estomper. Le composant ne présente alors
plus un comportement inductif et n’est plus fonctionnel.
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(a) 10A ·m−1 à 1MHz. (b) 400A ·m−1 à 1MHz. (c) 439A ·m−1 à 1MHz.

(d) 10A ·m−1 à 20MHz. (e) 300A ·m−1 à 20MHz. (f) 439A ·m−1 à 20MHz.

(g) 10A ·m−1 à 100MHz. (h) 300A ·m−1 à100MHz. (i) 439A ·m−1 à 100MHz.

Fig. 6.19 – Profils de tension en fonction de courants appliqué en dents de scie de
différentes fréquences correspondant à des champs appliqués de diverses amplitudes
d’après le modèle LLG non linéaire pour le Ni80Fe20 déposé par PVD (MS = 1T ,
HK = 440A ·m−1, α = 0.015 et γ = 2.21 · 105Hz ·m · A−1).

Nous avons vu dans ce chapitre que l’application d’un champ magnétique de
forte amplitude pouvait modifier l’anisotropie effective d’un matériau uniaxial clas-
sique ou à couplage d’échange. Nous allons maintenant nous intéresser aux couplages
magnétoélastiques qui eux aussi peuvent induire une variation de perméabilité, et
peuvent donc être utilisés pour la réalisation d’inductances variables.
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Chapitre 7

Vers un nouveau type de MEMS à
inductance variable. Utilisation du
couplage magnétoélastique.
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Les effets magnétoélastiques revêtent une importance particulière dans la phy-
sique des couches minces magnétiques. En effet, selon les procédés de fabrication
utilisés, les contraintes internes, essentiellement d’origine thermique, peuvent être
extrêmement importantes (de l’ordre de plusieurs centaines de mégapascals) et altérer
les caractéristiques magnétiques des matériaux utilisés. Les effets magnétoélastiques
sont donc dans la plupart des cas des effets néfastes à éliminer. Cependant, si ces
derniers sont maîtrisés et utilisés à bon escient, ils peuvent permettre d’ajuster les
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propriétés de nos matériaux magnétiques et ainsi permettre la réalisation de compo-
sants à inductance variable.

Dans ce chapitre, nous exposerons le cheminement qui nous a amené à pro-
poser un nouveau type de MEMS (Micro-Electro-Mechanical System) à inductance
variable pour des circuits micro-ondes reconfigurables dédiés à la téléphonie mobile.
Tout d’abord, nous exposerons les objectifs de cette étude ainsi que les différentes
options qui s’offrent à nous. Un état de l’art des inductances variables proposées
dans la littérature permettra de mettre en évidence les qualités et les carences des
différents concepts existants. Nous introduirons ensuite un nouveau type de MEMS à
inductance variable basé sur l’utilisation des effets magnétoélastiques et utilisant un
actionnement piézoélectrique. Nous aborderons enfin la problématique de la concep-
tion électromécanique et électromagnétique de tels composants.

7.1 Problématique

7.1.1 Objectifs

Les composants passifs variables, incluant inductances et capacités variables,
peuvent être utiles à de nombreuses applications radiofréquences telles que l’ins-
trumentation, les télécommunications entre terminaux nomades, les télécommunica-
tions par satellite ou les radars, chacune de ces applications couvrant des gammes
de fréquences très diverses et impliquant des contraintes spécifiques [162]. Les com-
posants variables peuvent être utiles afin de remplir plusieurs fonctions : adaptation
d’impédance, réalisation de filtres ajustables, déphaseur variable, amplificateur mul-
tibande ou ajustable, etc. Les composants variables ou reconfigurables sont poten-
tiellement intéressants à deux titres :

1. La présence de fonctions variables peut permettre de compenser une dérive en
température, en fréquence, ou bien un vieillissement des composants, afin de
préserver les performances du circuit.

2. La présence de fonctions reconfigurables peut permettre, en remplaçant plu-
sieurs composants par un seul, de raccourcir les temps de conception, de limiter
l’empattement des circuits, et finalement d’abaisser les coûts de revient de la
puce.

Le terme multibande ou reconfigurable évoquera alors des variations discrètes des
propriétés des composants, alors que l’on préfèrera les termes variable ou ajustable
lorsque les variations sont continues. On peut remarquer qu’une fonction variable
dotée d’une plage de variation suffisamment importante peut remplacer une fonction
reconfigurable mais pas l’inverse.
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Notre étude se situe dans la problématique des circuits micro-ondes reconfigu-
rables pour la téléphonie mobile. En effet, les concepteurs de circuits s’orientent de
plus en plus vers des circuits permettant de traiter plusieurs bandes de fréquences.
Le but est de concevoir des téléphones portables ainsi que d’autres objets communi-
cants compatibles avec plusieurs normes et capables de s’ajuster automatiquement
sur le meilleur réglage à l’intérieur d’une bande donnée. Actuellement, les concep-
teurs doivent prévoir sur leurs circuits un jeu de composants passifs - capacités et
inductances - par bande de fréquences à traiter, d’où des problèmes d’encombre-
ment. On cherchera donc à introduire des fonctions inductance et capacité variables
afin de remplacer plusieurs composants par un seul capable de s’adapter à toutes les
bandes de fréquences, et offrant une possibilité d’ajustage fin à l’intérieur de chaque
bande. De plus, l’application visée induit de nombreuses spécifications qui peuvent
varier selon la norme de télécommunication utilisée. Cependant, on peut en dégager
quelques points essentiels sur les propriétés que doivent posséder les inductances
variables pour circuits micro-ondes reconfigurables.

• Une inductance initiale de l’ordre de quelques nanohenrys, et plus largement
dans une gamme allant de 1nH à 20nH.

• Une variation d’inductance significative, continue et réversible de manière à
pouvoir ajuster précisément la valeur de l’inductance.

• Un facteur de qualité du même ordre de grandeur que les inductances de type
spirale habituellement utilisées.

• Les fréquences de fonctionnement visées sont celles de la téléphonie mobile,
c’est à dire typiquement de l’ordre de 900MHz à 2GHz. Le composant devra
donc être capable de fonctionner dans une large gamme de fréquences.

• Un actionnement très basse puissance du MEMS et une tension d’actionnement
maximale de 3.6 volts idéalement, correspond à la tension nominale délivrée
par les batteries au lithium. On évitera donc tous les modes d’actionnement
basés sur de fortes tensions ou courants.

• Un encombrement raisonnable inférieur à l’espace total occupé par les compo-
sants devant être remplacés par le MEMS à inductance variable. On recher-
chera donc le concept offrant la meilleure densité d’inductance possible.

Ces spécifications sont relativement larges, mais permettront d’éliminer d’office
bon nombres de concepts de variation d’inductance ou d’actionnement.
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7.1.2 Principes utilisables

7.1.2.1 Variation d’inductance

D’une manière très générale, un composant inductif est constitué d’au moins une
pièce conductrice qui sera appelée par abus de langage bobinage, et éventuellement
d’une ou plusieurs pièces à proximité du bobinage possédant une forte perméabilité
magnétique, qui seront appelées noyaux magnétiques également par abus de langage.
Il existe, entre tous ces éléments, ainsi qu’à l’intérieur de ces éléments, des couplages
électromagnétiques divers. Dans le cas de composants inductifs, nous nous intéres-
serons principalement aux couplages magnétostatiques qui fixent le niveau d’induc-
tance LDC, les couplages d’autres natures pouvant être considérés comme des effets
parasites intervenant sur le comportement dynamique du composant. On pourra
donc, afin de faire varier le niveau d’inductance LDC, utiliser trois principes (figure
7.1) :

1. On peut jouer sur la géométrie du bobinage afin de faire varier les mutuelles
inductances au sein de ce dernier (figure 7.1(a)).

2. On peut jouer sur le couplage entre le bobinage et le noyau magnétique en
faisant varier leurs positions relatives (figure 7.1(b)).

3. On peut jouer sur la perméabilité du noyau magnétique (figure 7.1(c)).

(a) Variation de la géométrie
du bobinage.

(b) Variation du couplage
entre bobinage et noyau ma-
gnétique.

(c) Variation des propriétés
du noyau magnétique.

Fig. 7.1 – Principes utilisables pour la variation d’inductance.

Ces trois principes, dans leur mise en œuvre, peuvent nécessiter l’utilisation d’un
ou plusieurs moyens d’actionnement.

7.1.2.2 Moyens d’actionnement

De nombreux principes sont utilisables pour la réalisation de micro-actionneurs
intégrés [163, 164, 165, 166]. Cependant, la plupart de ces principes ne sont pas
envisageables pour la réalisation d’un composant intégré n’utilisant qu’une très faible
puissance pour son actionnement.

Ainsi, les actionneurs utilisant la dilatation thermique, par exemple sous la forme
de bilames, nécessitent l’utilisation de courants continus consommateurs d’énergie.
Il en sera de même des actionneurs électromagnétiques utilisant les mêmes principes
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physiques que les moteurs ou actionneurs habituellement rencontrés en électrotech-
nique. En effet, ces derniers nécessitent la génération de forts champs magnétiques,
ce qui implique l’utilisation de courants électriques importants.

Un actionnement nécessitant ponctuellement une puissance d’actionnement im-
portante mais possédant plusieurs états stables pourrait être intéressant car en
moyenne dans le temps la puissance consommée pourrait n’être que très faible
[167, 168]. Cependant, il n’existe à notre connaissance aucun mode d’actionnement
permettant d’atteindre un grand nombre d’états stables adaptable de manière conti-
nue. Ce genre d’actionneur pourra donc être intéressant pour un composant reconfi-
gurable ne nécessitant qu’un nombre restreint de commutations par unité de temps,
mais ne sera pas utilisable dans le cas d’un composant variable.

On peut également citer des dispositifs utilisant des matériaux fluides. Ce genre
de structure permet des déplacements continus de grande amplitude dans le plan
du substrat tout en ne nécessitant qu’une quantité raisonnable d’énergie. Une ca-
pacité variable a déjà été réalisée en utilisant deux fluides immiscibles possédant
des constantes diélectriques différentes [169]. Cependant, il n’existe à notre connais-
sance pas de fluides magnétiques possédant une forte perméabilité à des fréquences
de l’ordre du gigahertz. De plus, l’utilisation de fluides pose le problème de l’étan-
chéité et du remplissage de micro-canaux, ainsi que de la réalisation d’un système
de pompage intégré. Cette option n’est donc pas intéressante dans notre cas.

Les seuls modes d’actionnement effectivement utilisables dans notre cas sont donc
l’actionnement électrostatique et l’actionnement piézoélectrique, qui en théorie ne
nécessitent aucuns courants et donc ne consomment que très peu d’énergie.

L’actionnement électrostatique consiste à appliquer une différence de potentiel
entre deux pièces afin de créer des accumulations de charges qui, en interagissant
entre elles, créent une force tendant à rapprocher les pièces. Il existe de nombreuses
manières d’utiliser l’actionnement électrostatique. Si l’on désire obtenir un mouve-
ment hors du plan du substrat, on peut par exemple utiliser une membrane suspen-
due encastrée en un seul ou plusieurs points (figure 7.2(a)), ou utiliser l’actionnement
électrostatique en mode "zipping" (figure 7.2(b)). Si l’on souhaite obtenir un mouve-
ment dans le plan du substrat, on peut utiliser une structure en peignes interdigités
(figure 7.2(c)) ou bien un actionneur de type "scratch-drive" permettant des mouve-
ments pas-à-pas (figure 7.2(d)). Des rotors intégrés à actionnement électrostatique
ont également été réalisés.

En théorie, l’amplitude du mouvement n’est pas limitée à condition d’utiliser
une tension d’actionnement suffisamment importante. On notera également que la
force électrostatique utilisée ne peut être qu’attractive. Il sera donc nécessaire, si l’on
veut obtenir un mouvement réversible, de jouer par exemple sur les contraintes mé-
caniques résiduelles de la structure, ou d’utiliser un double système d’actionnement
permettant le mouvement dans les deux sens.
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(a) Membrane suspendue. (b) Zipping.

(c) Peignes interdigités (source : ANSYS). (d) Actionnement de type "scratch-
drive" (source : wikipedia).

Fig. 7.2 – Exemples d’utilisations de l’actionnement électrostatique.

Les matériaux piézoélectriques sont des matériaux possèdant une structure cris-
talline non centrosymétrique qui leur donne la faculté de se déformer de manière
linéaire (en première approximation) lorsqu’ils sont soumis à un champ électrique,
le sens de la déformation dépendant de la polarisation du champ électrique appli-
qué. Il est donc possible d’obtenir simplement un mouvement réversible dans les
deux sens. De plus, les matériaux piézoélectriques sont aussi généralement de bons
diélectriques. Ainsi, lorsque l’on appliquera une tension aux bornes du matériau pié-
zoélectrique, les courants de fuite et donc la puissance consommée seront très faibles.
En outre, il est possible de les déposer en couches minces par des techniques variées
et de les utiliser pour la réalisation de microsystèmes intégrés, capteurs, résonateurs
ou actionneurs [170]. Les matériaux piézoélectriques sont donc adaptés à nos appli-
cations. Les matériaux électrostrictifs, de structures cristallines centrosymétriques,
possèdent des propriétés similaires aux matériaux piézoélectriques, à la différence
près que les déformations de ces derniers sont une fonction quadratique du champ
électrique appliqué.
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Lorsqu’un champ électrique est créé à l’intérieur d’un matériau piézoélectrique,
ce dernier peut se déformer selon plusieurs modes d’élongation ou de cisaillement
selon la nature du matériau piézoélectrique mis en jeu. Deux modes sont utilisés
pour la réalisation d’actionneurs intégrés :

1. Avec des électrodes de type peignes interdigités, on peut créer un champ élec-
trique dans le plan de la couche mince et se servir de la déformation dans le
plan induite par effet piézoélectrique afin de jouer, par exemple, sur la flexion
d’un bilame (figure 7.3(a)). Cet effet est très utilisé pour la réalisation de réso-
nateurs acoustiques à ondes de surface (en anglais SAW pour Surface Acoustic
Waves).

2. Avec des électrodes situées au-dessus et en-dessous de la couche piézoélectrique,
on peut créer un champ électrique perpendiculaire au plan du substrat afin
de créer une déformation dans ce même plan, c’est à dire perpendiculaire au
champ électrique appliqué (figure 7.3(b)). Cet effet, utilisé pour la réalisation
de résonateurs acoustiques à ondes de volumes (en anglais BAW pour Bulk
Acoustic Waves), est généralement plus faible que l’effet précédent. Cependant,
dans le cas d’une couche mince, il est possible d’appliquer de très forts champs
électriques en utilisant des tensions modérées, ce qui compense la faiblesse de
cet effet car la véritable limite n’est alors que le champ de claquage du matériau
piézoélectrique utilisé.

(a) Commutateur de type poutre bilame
mono-encastrée utilisant un actionnement pié-
zoélectrique [171].

(b) Commutateur de type poutre bilame bi-
encastrée utilisant un actionnement piézoélec-
trique [172].

Fig. 7.3 – Exemples d’utilisation de l’actionnement piézoélectrique.

Nous retrouverons quelques uns des types d’actionnement abordés dans ce para-
graphe tout au long de l’étude de l’état de l’art des inductances variables intégrées
ci-après.
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7.2 État de l’art des inductances variables
Dans ce paragraphe, nous chercherons à faire un état de l’art aussi complet que

possible des inductances variables dont les caractéristiques sont intéressantes pour
nos applications. Nous éliminerons tout d’abord les composants non compatibles
avec nos objectifs, puis nous aborderons les différentes réalisations de l’état de l’art
en fonction du principe de variation d’inductance qu’elles utilisent.

7.2.1 Tri préliminaire

Nous cherchons à développer une inductance variable passive intégrée permettant
une variation continue et réversible d’inductance. Par conséquent, nous éliminerons
a priori tous les composants intégrés utilisant des réseaux d’inductances ou de spires
reconfigurables grâce à l’utilisation de commutateurs (figure 7.4) ayant fait l’objet
de plusieurs publications [173, 174, 175, 176, 177] et dépôts de brevets [178, 179,
180, 181, 182, 183], mais ne permettant que des variations discrètes d’inductance.

Nous éliminerons également les composants à base de gyrateurs utilisant des com-
posants actifs [184, 185, 186], ainsi que les composants discrets qui utilisent pour la
plupart un actionnement manuel ou externe [187, 188, 189, 190, 191] (figure 7.5(a)).
Le principe consistant à jouer sur les non-linéarités des matériaux magnétiques est
également exploité dans certains composants discrets afin d’obtenir une inductance
variable contrôlée par le courant [192, 193, 194, 195, 196, 197] (figure 7.5(b)). À
notre connaissance, il n’existe que très peu de travaux portant sur des inductances
variables discrètes munies d’un système d’actionnement électromécanique interne
[198].

(a) D’après [178]. (b) D’après [174].

Fig. 7.4 – Exemples d’inductances variables utilisant un réseau d’inductances ou de
spires reconfigurables par des commutateurs.



7.2. ÉTAT DE L’ART DES INDUCTANCES VARIABLES 183

Nous éliminerons aussi les composants ne permettant qu’un seul ajustement ir-
réversible d’inductance grâce à des procédés d’ablation, de gravure ou de soudure
[199, 200, 201, 202, 203].

Or, tous ces travaux constituent une grande partie des développements portant
sur la fonction inductance variable, et nous allons voir qu’une fois ces derniers éli-
minés, il ne reste que peu d’exemples de réalisation dans l’état de l’art. Néanmoins,
les trois principes illustrés par la figure 7.1 sont représentés.

(a) Utilisation d’un actionnement externe [190]. (b) Utilisation des non-linéarités du maté-
riau magnétique [192].

Fig. 7.5 – Exemple d’inductances variables discrètes.

7.2.2 Ajustement du bobinage

La solution consistant à ajuster la forme du bobinage en fonction de l’inductance
souhaitée est la plus répandue dans l’état de l’art car la plus simple. En effet, ce
type de composant ne nécessite pas l’utilisation de matériaux magnétiques, et mis
à part une indispensable étape de libération de certaine partie du composant afin
de permettre leur mouvement, on peut utiliser un procédé de réalisation standard.
À notre connaissance, trois types de variantes peuvent être recensés dans l’état de
l’art.

7.2.2.1 Utilisation d’une spirale déformable

La plupart des composants inductifs intégrés sont de type spirale. C’est donc tout
naturellement que des développements ont été menés afin d’obtenir une inductance
variable dérivant de ce type de topologie.

Le Tokyo Institute of Technology, en partenariat avec la société Fujitsu, a mené
quelques développements sur la réalisation d’inductances variables à base de bobi-
nage de type spirale réalisé en métal amorphe (dit aussi verre métallique) supportant
de fortes déformations [204, 205, 206] (figure 7.6(a)). Le facteur de qualité à 2GHz
est très faible (de l’ordre de 2) à cause de la grande résistivité du verre métallique.
Cet inconvénient peut être limité par l’utilisation d’un dépôt d’or. Cependant, le
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principal défaut de cette structure reste la très faible variation d’inductance possible
malgré des déformations importantes imposées par l’intermédiaire d’une plaque en
téflon à laquelle est collée la partie supérieure de la spirale (figure 7.6(b)).

(a) Spirale en verre métallique[204] . (b) Inductance mesurée à 2GHz en fonction de la
hauteur de la spirale [205].

Fig. 7.6 – Inductance variable du Tokyo Institute of Technologie.

J. M. Dell, de l’University of Western Australia, utilise une approche similaire,
mais utilise une membrane en nitrure de silicium déposé par PECVD [207] (figure
7.7(a)). Une tension continue d’actionnement est appliquée entre le bobinage et le
substrat afin de déformer la structure du bobinage de type spirale et ainsi obtenir
une variation d’inductance (figure 7.7(b)).

(a) Procédé de fabrication. (b) Inductance mesurée à 1MHz à tempéra-
ture ambiante en fonction de la tension d’ac-
tionnement.

Fig. 7.7 – Inductance variable à partir d’une membrane en nitrure de silicium à
l’University of Western Australia [207].
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L. Fan, de l’UCLA (University of California, Los Angeles), propose d’utiliser la
technique MESA (Micro-Elevator by Self Assembly) pour la réalisation de capacités
et d’inductances variables utilisant le même procédé de fabrication [208] (figure 7.8).

Fig. 7.8 – Utilisation de la technique MESA pour la réalisation d’une inductance
variable à l’UCLA [208].

Les réalisations précédentes utilisent des bobinages de type spirale ; il est égale-
ment possible d’utiliser d’autres types de bobinage.

7.2.2.2 Utilisation d’un bobinage à deux spires parallèles

Il est possible, afin d’obtenir une variation d’inductance, d’utiliser un bobinage
comportant deux spires connectées en parallèle et de jouer sur la distance entre ces
dernières.

Au Bell Laboratory de la société Lucent Technologies ont été réalisés plusieurs
démonstrateurs d’inductances variables utilisant une technique d’auto-assemblage
exploitant les contraintes mécaniques résiduelles présentes dans le bobinage [209,
210, 211, 212] (figure 7.9(a)). La structure est ensuite portée à diverses températures
afin de modifier la topologie du bobinage via la dilatation thermique. À 4GHz, le
facteur de qualité mesuré est aux alentours de 5 et la variation relative d’inductance
est de 18% (figure 7.9(b)).
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(a) Vue d’ensemble de la struc-
ture au repos.

(b) Facteur de qualité et inductance en fonction de la fré-
quence pour diverses températures.

Fig. 7.9 – Inductance variable réalisée au Bell Laboratory [209].

Imed Zine-El-Abidine, de l’University of Calgary, est à l’origine de plusieurs types
de démonstrateurs d’inductances variables [213, 214, 215, 216, 217]. Un démons-
trateur très simple n’utilisant qu’une seule couche métallique et un actionnement
thermique avec peignes interdigités (figure 7.10(a)) a permis l’obtention d’une va-
riation relative d’inductance de 13% en jouant sur les mutuelles inductances entre
la spire inférieure, commandée par l’actionneur, et la spire supérieure qui doit sa
position aux relâchement des contraintes internes lors de la libération du bobinage
[213] (figure 7.10(b)).

(a) Vue d’ensemble du composant avec actionneur
thermique de type peignes interdigités (encadré en
rouge).

(b) Détail de l’inductance. On aperçoit
l’ombre de la spire hors du plan en noir
et la spire dont la position est pilotée
par l’actionneur en jaune.

Fig. 7.10 – Inductances variables avec actionnement thermique de l’University of
Calgary d’après [213].



7.2. ÉTAT DE L’ART DES INDUCTANCES VARIABLES 187

Un autre démonstrateur basé sur un actionnement thermique de type bilame
(l’actionnement électrostatique pourrait également être utilisé) a également été réa-
lisé [214, 215] (figure 7.11(a)). La différence essentielle avec le précédent démons-
trateur tient au fait que le mouvement de la spire se fait vers le bas et non plus
vers le haut, ce qui peut faciliter le packaging du composant. Afin de permettre ce
mouvement vers le bas, le silicium en dessous du composant est enlevé par gravure
humide. Le facteur de qualité maximal est de l’ordre de 9 à 6GHz et la variation
relative d’inductance de l’ordre de 8% (figure 7.11(b)), la dilatation thermique du
bobinage étant induite par les échauffements dûs aux courants continus superposés
au signal traversant ce dernier.

(a) Vue d’ensemble du composant. On
remarque la cavité creusée dans le sub-
strat .

(b) Variation d’inductance en fonction de la fré-
quence.

Fig. 7.11 – Inductances variables avec actionnement thermique de l’University of
Calgary d’après [214, 215].

Des composants dérivant de ces démonstrateurs, utilisant non plus une deuxième
spire connectée en parallèle mais une deuxième boucle fermée disjointe du reste du
bobinage ont également été réalisés.

7.2.2.3 Utilisation de deux bobinages disjoints

Comme nous l’avons écrit précédemment, Imed Zine-El-Abidine a réalisé des
composants dans lesquels une spire est couplée à une deuxième spire refermée sur elle-
même [216, 217]. Il argumente en comparant les variations relatives d’inductances
atteignables par cette méthode à celles obtenues en utilisant une deuxième spire
connectée en parallèle (figure 7.12).
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(a) Utilisation de deux spires connec-
tées en parallèle.

(b) Utilisation de deux spires disjointes.

Fig. 7.12 – Comparaison des variations d’inductance obtenues avec un bobinage à
deux spires [217].

Si l’on pose k le coefficient de couplage inductif, compris entre les valeurs kmin et
kmax selon la position relative des spires, et tel que

k =
M√
L1 · L2

, (7.1)

alors si les deux spires sont connectées en parallèle, la variation relative d’inductance
est égale à [217] :

∆L

L
≈ 1 + kmax

1 + kmin

, (7.2)

et
∆L

L
≈ 1− kmin

2

1− kmax

2 (7.3)

si les deux spires sont disjointes. On peut alors voir sur les deux expressions pré-
cédentes que si l’on peut obtenir un fort kmax et un faible kmin, la variation relative
d’inductance est plus forte dans le cas des deux spires disjointes. Cependant, ces
équations négligent l’influence des pertes et des capacités parasites. En pratique,
la variation d’inductance, de l’ordre de 30% dans ce cas, pourra dépendre assez
fortement de la fréquence (figure 7.13).
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Fig. 7.13 – Variations d’inductance mesurées pour différentes tensions d’actionne-
ment (à gauche) pour un dispositif utilisant deux spires disjointes (à droite) réalisé
à l’University of Calgary [216].

Charles-Marie Tassetti, de l’ESIEE à Noisy le Grand, propose également d’uti-
liser ce principe de variation d’inductance. La différence essentielle avec le démons-
trateur précédent réside dans le système d’actionnement électrostatique, le bobinage
étant constitué de deux spires disjointes en regard [218, 219, 220, 221, 222] (figure
7.14(a)). Des variations d’inductance de l’ordre de 50% pour des tensions de 150V
ont été mesurées pour des fréquences comprises entre 1.5 et 5GHz.

(a) Système d’actionnement électrostatique
[222].

(b) Variation d’inductance pour des tensions
d’actionnement entre 0 et 150V [220].

Fig. 7.14 – Inductance variable réalisée à l’ESIEE.

Encore au Tokyo Institute of Technology, des démonstrateurs utilisant un plan
métallique de hauteur variable en interaction avec un bobinage de type spirale ont
été réalisés [223, 224, 225] (figure 7.15(a)). On joue alors sur la loi de Lenz selon
laquelle les courants induits dans le plan métallique s’opposent au champ magnétique
généré par la spirale, d’où une baisse de l’inductance lorsque l’on approche le plan
métallique. Le démonstrateur réalisé n’utilise pas un actionneur intégré mais une vis
de précision à actionnement manuelle afin d’ajuster la hauteur du plan métallique.
Des mouvements de grande amplitude - plus de 500µm - dans des directions dans le



190 CHAPITRE 7. MEMS À INDUCTANCE VARIABLE.

plan du substrat (figure 7.15(b)) et hors du plan du substrat (figure 7.15(c)) peuvent
alors être réalisés. Il est donc possible d’obtenir une variation relative d’inductance
de plus de 50%, mais le facteur de qualité est fortement dégradé par la proximité du
plan conducteur source de pertes.

(a) Bobinage de type spirale à
proximité d’un plan métallique.

(b) Variation d’inductance et facteur de qua-
lité à 2GHz en fonction du recouvrement du
plan métallique, sa hauteur étant de 10µm.

(c) Variation d’inductance et facteur de qua-
lité à 2GHz en fonction de la hauteur du plan
métallique, son recouvrement étant de 550µm.

Fig. 7.15 – Inductances variables du Tokyo Institute of Technology utilisant des
plans métalliques A et B de conductivités différentes [225].
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D.R. Pehlke propose également de jouer sur le couplage entre bobinages primaire
et secondaire en faisant varier le décalage de phase entre les courants traversant ces
deux bobinages [226, 227]. Cependant, ce concept, même s’il est intéressant, ne fait
que reporter le problème vers celui de l’ajustement du déphasage.

Les trois variantes utilisant une variation du bobinage présentent l’avantage de la
simplicité de réalisation, et peuvent être utilisables jusqu’à des fréquences supérieures
au gigahertz. Cependant, elles ne permettent que de modestes variations d’induc-
tance malgré des déplacements de grandes amplitudes (jusqu’à plusieurs centaines
de microns dans certains cas). Il peut alors être intéressant d’utiliser un matériau
à forte perméabilité magnétique qui en amplifiant les flux magnétiques permet non
seulement d’atteindre de plus forts niveaux d’inductance, mais également de plus
fortes variations d’inductance.

7.2.3 Variation du couplage bobinage-noyau

La manière la plus simple de faire varier le couplage entre matériau magnétique
et bobinage est de faire varier la distance entre ces derniers. On pourrait imaginer
utiliser un bobinage de type spirale avec un plan magnétique dont la hauteur va-
rie. Cependant, la variation d’inductance théorique ultime serait seulement de 100%
entre l’état sans matériau magnétique et celui avec un plan magnétique d’épaisseur
et de perméabilité infinies [117]. Les bobinages de type solénoïde, plus sensibles à la
présence d’un matériau magnétique, semblent donc plus indiqués pour l’obtention
de fortes variations.

Ainsi, N. Sarkar, de l’University of Waterloo Ontario, utilise une technique de
micro-assemblage pour la réalisation d’une inductance variable exploitant un mou-
vement de translation d’un noyau magnétique à l’intérieur d’un bobinage solénoïde
[228] (figure 7.16(a)). Un actionneur électrostatique hybride fonctionnant en mode
pas-à-pas est utilisé pour positionner un noyau en permalloy. À basse fréquence, une
variation relative d’inductance de plus de 300% est mesurée (figure 7.16(b)). À plus
haute fréquence, les pertes dans le permalloy deviennent prédominantes.
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(a) Translation du noyau magnétique à l’in-
térieur d’un bobinage solénoïde (en encadré)
grâce à un actionneur électrostatique pas-à-
pas.

(b) Variation d’inductance en fonction de la
fréquence pour différentes positions du noyau
magnétique.

Fig. 7.16 – Inductance variable réalisée à l’University of Waterloo [228].

W.-P Shih, de Cornell University Ithaca, utilise un actionnement thermique à
vibration afin de modifier la position d’une armature magnétique à proximité de
l’entrefer d’un noyau magnétique toroïdal [229, 230] (figure 7.17(a)). Selon la po-
sition de la pièce magnétique dont l’amplitude du mouvement est de l’ordre de
300µm, la réluctance du noyau est fortement modifiée, d’où une variation d’induc-
tance importante. En effet, des variations d’inductance dans un rapport de 18 à
1 ont été mesurées à des fréquences de l’ordre de 100kHz (figure 7.17(b)). La fré-
quence de fonctionnement relativement basse de ce composant est due à l’utilisation
de couches épaisses de permalloy (6µm) non laminées. Les pertes à l’intérieur des
couches magnétiques sont peut-être également à l’origine du comportement de la
variation d’inductance, pour laquelle une baisse d’inductance est constatée lorsque
l’armature s’approche de l’entrefer.

(a) Noyau magnétique à réluctance variable et
à actionnement thermique.

(b) Variation d’inductance en fonction de la
fréquence et de la position normalisée de l’ac-
tionneur.

Fig. 7.17 – Inductance variable réalisée à Cornell University Ithaca [229].
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Comme on peut le voir, il est nécessaire, afin d’obtenir de grandes variations
d’inductance, d’utiliser des mouvements de grandes amplitudes, ce qui peut poser
problème dans le choix du système d’actionnement. Il peut ainsi être plus judicieux
de jouer directement sur les propriétés du noyau magnétique afin d’obtenir une
variation d’inductance sans utiliser de tels mouvements.

7.2.4 Variation de la perméabilité du noyau

Si l’on considère un bobinage solénoïde infini avec noyau magnétique, l’induc-
tance est proportionnelle à la perméabilité du matériau magnétique utilisé. Ainsi,
si la perméabilité relative du noyau magnétique est supérieure à 100, on pourra, si
l’on arrive à annuler le caractère perméable de ce dernier, obtenir potentiellement
une division de l’inductance par 100. Dans le cas de composants réels, les variations
d’inductance seront moindres mais resteront potentiellement très importantes.

La manière la plus simple d’obtenir une variation contrôlée de perméabilité d’un
matériau magnétique consiste à superposer au signal traversant le bobinage du com-
posant un courant de décalage continu (figure 7.18(a)).

(a) Utilisation d’un courant de décalage IDC . (b) Utilisation d’un bobinage secondaire par-
couru par un courant continu IDC .

Fig. 7.18 – Utilisation des non-linéarités des matériaux magnétiques pour l’obtention
d’une inductance variable.

Ceci revient à utiliser le phénomène de saturation abordé dans le chapitre 6 non
plus comme une limitation des composants inductifs avec matériaux magnétiques,
mais comme un avantage. Si le courant de décalage appliqué est assez fort, on peut
obtenir une forte baisse d’inductance avec un composant inductif ordinaire [231, 232].
Cette approche est donc extrêmement simple mais possède trois défauts rédhibitoires
pour nos applications :

1. L’utilisation d’un courant de décalage implique de fortes dépenses énergétiques
dans le cas où l’on veut abaisser le niveau d’inductance, car il est alors néces-
saire de s’approcher du courant de saturation ISAT du composant considéré.

2. Le matériau magnétique partiellement saturé possèdera une tenue en fréquence
moindre que celle du matériau au repos (figure 6.8(a)). Or, en général on
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travaille à impédance constante et l’on cherchera à utiliser les inductances de
valeurs moindres à plus hautes fréquences, ce qui est défavorable dans ce cas-là.

3. Si l’on sature partiellement le matériau magnétique, ce dernier sera plus sen-
sible aux variations de courant dues au signal traversant le bobinage, si bien
que le courant de saturation du composant sera moindre qu’à l’état au repos.

Ces deux derniers défauts peuvent être corrigés en utilisant un bobinage secondaire
afin d’appliquer un champ magnétique perpendiculaire au champ magnétique généré
par le signal traversant le bobinage primaire, c’est-à-dire parallèle à l’axe facile du
noyau (figure 7.18(b)). On se retrouve alors dans un cas similaire à celui des ma-
tériaux à couplage d’échange, à la différence près que le champ

−−→
HEX (chapitre 5)

est ici créé par le bobinage secondaire. Cependant, le problème de la consommation
énergétique persiste et nous oblige à choisir une autre option.

Nous devons donc déterminer s’il existe un moyen plus pertinent de faire varier
les propriétés des matériaux magnétiques. Nous pourrions jouer sur la température,
mais il est difficile de faire varier la température de manière rapide et fiable, tout
en tenant compte de l’inévitable dégradation des propriétés magnétiques et de la
consommation énergétique importante qu’un tel procédé implique. Une autre alter-
native élégante pourrait être l’utilisation de matériaux dits multiferroïques qui sous
l’effet d’un champ électrique appliqué voient leurs propriétés magnétiques varier
[233]. Cependant, si ce genre de matériaux pourrait être extrêmement intéressant
dans un futur proche, ces derniers sont pour l’instant réalisés par épitaxie en couches
extrêmement minces (< 10nm), non compatibles avec nos applications et limité à
de faibles températures de fonctionnement.

La seule autre manière de jouer sur les propriétés magnétiques consiste à appli-
quer des contraintes mécaniques sur le matériau. En effet, il existe dans la plupart
des matériaux magnétiques une possibilité de couplage magnétoélastique [234]. On
appelle magnétostriction le phénomène d’élongation d’un matériau magnétique sous
l’effet de son aimantation. Ce phénomène, utilisée en électrotechnique pour la réali-
sation d’actionneurs, de résonateurs et de transducteurs [164], est un effet physique
complexe et anisotrope. Cependant, les couches magnétiques déposées par PVD sont
le plus souvent polycristallines et peuvent donc être considérées comme isotropes (du
point de vue cristallin, et donc de celui de la magnétostriction, l’anisotropie pure-
ment magnétique induite lors du dépôt subsistant) dans le plan du substrat. La
magnétostriction peut alors être caractérisée de manière macroscopique par le coef-
ficient de magnétostriction λS définit comme le rapport entre la variation relative de
longueur d’une pièce magnétique lorsqu’elle passe d’un état desaimanté à un état de
saturation magnétique :

λS =
∆l

l
. (7.4)

Le coefficient de magnétostriction λS peut être positif ou négatif selon le matériau
magnétique considéré. Il existe un effet inverse à la magnétostriction dit magnéto-
striction inverse ou effet Villari qui donne une variation des propriétés magnétiques
sous l’effet d’une contrainte mécanique appliquée. Si l’on considère un matériau
magnétique isotrope soumis à une contrainte mécanique uniaxiale d’intensité S, en
choisissant S < 0 pour une contrainte en compression et S > 0 pour une contrainte
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en traction, la densité d’énergie magnétique associée à la magnétostriction inverse
est de la forme

ES = −3

2
· λS · S · cos2 θ. (7.5)

Le terme cos2 θ, où θ est l’angle que fait l’axe de la contrainte avec l’aimantation,
traduit le fait que la magnétostriction inverse tend, selon le signe du produit λS ·S, à
aligner l’aimantation dans une direction parallèle ou perpendiculaire à la contrainte
appliquée. On peut alors, en jouant sur la contrainte S, ajouter à l’énergie un terme
équivalent à l’apparition d’un ou de plusieurs axes d’anisotropie magnétocristalline.
Selon le signe de la contrainte, on pourra rendre le matériau plus anisotrope, ce
qui tendra à abaisser sa perméabilité magnétique, ou bien au contraire diminuer
son caractère anisotrope afin d’augmenter sa perméabilité. En outre, si l’anisotropie
de la couche magnétique est augmentée, la résonance gyromagnétique sera décalée
vers les hautes fréquences : le composant dans un état de plus faible inductance sera
opérationnel à de plus hautes fréquences, ce qui est conforme à nos objectifs. Cet effet
a déjà été utilisé pour la réalisation de capteurs de contraintes ou de déformations
[235, 236] (figure 7.19).

(a) Vue d’ensemble de l’inductance de type
ligne sandwich dans le circuit LC.

(b) Variation de la fréquence de résonance du
circuit LC en fonction de la déformation.

Fig. 7.19 – Utilisation d’inductances avec matériaux magnétostrictifs pour la détec-
tion de déformations [236].
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La magnétostriction permet donc d’ajuster de manière réversible et bidirection-
nelle le niveau de perméabilité d’un matériau magnétique ainsi que sa fréquence
de résonance sans avoir recours à des mouvements de grandes amplitudes. Cepen-
dant, aucun démonstrateur d’inductance variable basé sur la magnétostriction avec
actionnement intégré n’a été réalisé. Le principe de l’utilisation de couches piézo-
électriques pour l’application de la contrainte mécanique contrôlant les propriétés
du noyau magnétique a été proposé [237] (figure 7.20), mais aucune utilisation pra-
tique n’a encore été démontrée. En effet, l’utilisation de ce principe se heurte à deux
problèmes d’ordre pratique :

1. Il est nécessaire, afin d’obtenir une variation d’inductance suffisante, d’appli-
quer une contrainte mécanique importante. En effet, les matériaux doux utili-
sables en couches minces pour des applications radiofréquences possèdent des
coefficients de magnétostriction relativement faibles généralement de l’ordre
de 10−6.

2. Il est important, afin de conserver un bon contrôle des propriétés magnétiques,
et en particulier de ne pas obtenir une structure en domaines magnétiques
défavorable, d’appliquer une contrainte la plus uniaxiale et la plus homogène
possible.

(a) Schéma de principe du dispositif. (b) Variation de la perméabilité relative sous
champ continu fonction du champ électrique
appliqué dans la couche piézoélectrique.

Fig. 7.20 – Utilisation d’un matériau piézoélectrique (PZT ) pour l’application de
contraintes mécaniques sur un matériau magnétique (FeSiB) afin de faire varier ses
propriétés magnétiques. On remarque ici le caractère non uniaxial de ces contraintes
[237].

Nous allons donc par la suite nous attacher à proposer un concept de MEMS à
inductance variable utilisant la magnétostriction inverse ainsi qu’un actionnement
piézoélectrique résolvant ces deux problèmes.
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7.3 Un nouveau concept d’inductance variable

7.3.1 Présentation

Nous proposons d’utiliser une poutre piézoélectrique bi-encastrée profilée sur
laquelle est déposé un noyau magnétique [238] (figure 7.21(a)). Des électrodes de part
et d’autre de la poutre piézoélectrique créent un champ électrique dans la poutre.
Ce champ génère des contraintes qui se transmettent au noyau magnétique autour
duquel est bobiné un solénoïde. D’autres topologies de bobinage sont également
possibles mais nous avons montré dans le chapitre 2 que ce type de bobinage était
le plus sensible à la perméabilité d’un noyau magnétique. Il permet donc à la fois la
plus forte densité et une forte variation d’inductance.

La poutre piézoélectrique est bi-encastrée à ses extrémités mais doit être libre
du point de vue mécanique de manière à faciliter l’application de contraintes. Le
profil de cette poutre s’inspire de celui d’un échantillon de traction [239] et peut être
divisé en quatre parties (figure 7.21(b)) :

1. Deux zones d’ancrage de part et d’autre de la poutre piézoélectrique assurant
la solidarité entre la poutre et le substrat.

2. Deux zones motrices qui sous l’effet d’une tension appliquée par les électrodes
génèrent des contraintes mécaniques.

3. Deux zones de transition dont le profil permet de transmettre une contrainte
homogène et uniaxiale à la zone utile.

4. Une zone utile sur laquelle est déposé le noyau magnétique, qui sous l’effet
des contraintes générées par les zones motrices voit ses propriétés magnétiques
changer.

(a) Schéma de principe. (b) Détail de la poutre piézoélectrique.

Fig. 7.21 – Inductance variable avec poutre piézoélectrique profilée [238].

Ainsi, si l’on place à proximité du noyau magnétique un bobinage, nous obtien-
drons une variation d’inductance en fonction de la tension appliquée aux bornes des
électrodes. Ce type de composant présente plusieurs avantages : l’actionnement pié-
zoélectrique ne nécessite que peu d’énergie, l’inductance est stable en fonction de la
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fréquence, de grandes densités d’inductance sont atteignables, et les variations d’in-
ductance sont potentiellement très importantes. Cependant, la réalisation du MEMS
peut être délicate.

7.3.2 Discussion du procédé de fabrication

L’inductance variable peut être réalisée grâce à un empilement s’inspirant de la
figure 7.22. Cette figure ne représente pas un procédé de fabrication à proprement
parler mais permet de visualiser les problèmes technologiques qui pourront surve-
nir. Ainsi, Nous pouvons voir sur cette figure que le type de composant que nous
proposons possède quatre spécificités ayant un impact important sur le procédé de
fabrication à utiliser :

• Au cœur de notre dispositif se trouve la poutre piézoélectrique devant per-
mettre d’obtenir une contrainte mécanique - c’est-à-dire une variation d’induc-
tance - maximale pour une tension minimale. Il est donc nécessaire d’utiliser
des matériaux présentant un fort caractère piézoélectrique. Or, deux alliages
piézoélectriques peuvent actuellement être déposés au LETI par des techniques
classiques de PVD [170] : l’AlN se déposant sur sous-couche de molybdène, et
les alliages de type PZT (zirconate-titanate de plomb) nécessitant une sous-
couche de platine (dans les deux cas les sous-couches peuvent être également
utilisées comme électrodes). Le PZT possède de meilleures propriétés piézo-
électriques que l’AlN , mais nécessite un recuit de recristallisation à une tem-
pérature typique de 650̊ C non compatible above IC. Le choix du matériau
piézoélectrique conditionnera donc en grande partie le reste du procédé de fa-
brication, notamment au niveau de la nature des couches sacrificielles.

• En effet, la libération de la poutre piézoélectrique et du bobinage est un point
délicat de la réalisation du composant. La libération des structures se fait par
l’utilisation de couches sacrificielles dont la nature (organique ou minérale) est
ici déterminée par le choix du matériau piézoélectrique. Si l’on souhaite uti-
liser l’AlN, on exploitera des couches sacrificielles à base de résines [240, 241]
dont l’élimination se fait par des procédés peu agressifs. Cependant, si l’on
choisit d’utiliser le PZT , le recuit à 650̊ C risque de détruire prématurément
les couches sacrificielles en résine. Il est donc nécessaire d’utiliser des couches
sacrificielles minérales, par exemple en oxyde SiO2 [242, 243], dont l’élimina-
tion nécessite des procédés chimiques beaucoup plus agressifs, typiquement à
base d’acide fluorhydrique. Il est donc nécessaire de protéger toutes les parties
du composant sensibles à cet acide. Notamment, la poutre en PZT ainsi que
le noyau magnétique devront être protégés par exemple par des couches d’or,
de platine ou de nitrure Si3N4 résistant à l’acide fluorhydrique.

• La mise en œuvre du bobinage solénoïde, qui utilisera de péférence le dépôt
électrolytique, devra également tenir compte de cet aspect. En effet, si l’on
souhaite utiliser une poutre en AlN , on pourra utiliser un bobinage classique
en cuivre. Cependant, si l’on souhaite utiliser une poutre en PZT , les sous-
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(a) Partie inférieure du bobinage.

(b) Vias et zones d’ancrage.

(c) Poutre piézoélectrique, électrodes et noyau magnétique.

(d) Partie supérieure du bobinage.

(e) Libération de la structure.

Fig. 7.22 – Type d’empilement possible pour la réalisation d’une inductance va-
riable : vue de dessus (à gauche), coupe transversale (au centre) et coupe longitudi-
nale (à droite). Le profil de la poutre n’est pas représenté ainsi que les sous-couches
d’électrolyse et les éventuelles couches de protection.
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couches Ti/Cu habituellement utilisées pour la réalisation des composants de
la filière INFOVAL seront remplacées par des sous-couches W/Au plus résis-
tantes à l’acide fluorhydrique. De plus, le recuit à 650̊ C pourra poser des
problèmes de diffusion des espèces chimique dans les sous-couches (on pourra
utiliser des barrières de diffusion en nitrure de tungstène WN), et l’on peut
également s’interroger sur l’importance des contraintes thermiques induites par
ce recuit qui pourront être problématiques lors de la libération de la structure.

• Nous avons vu dans le chapitre 5 que l’obtention d’un fort facteur de qua-
lité nécessitait l’utilisation de noyaux magnétiques épais (> 1µm). Or, il est
nécessaire de laminer ce noyau avec des couches isolantes afin de limiter les cou-
rants induits, et éventuellement d’y inclure des couches antiferromagnétiques
si l’on désire utiliser le couplage d’échange. La gravure de toutes ces couches
de différentes natures peut être problématique si l’on désire préserver la couche
piézoélectrique sous-jacente ; on préfèrera donc utiliser un procédé de lift-off
permettant d’utiliser un procédé unique pour la réalisation des noyaux magné-
tiques, et ce quelque soit le nombre de couches ou la nature de ces dernières.
Des essais préliminaires à épaisseurs restreintes avec la résine LOR (Lift-Off
Resist) commercialisée par la société Microchem et permettant le dépôt de
couches jusqu’à 5µm d’épaisseurs cumulées ont été réalisés et se sont révélés
concluants.

La réalisation de tels dispositifs est donc un problème complexe pour lequel des
solutions existent. Cependant, ces dernières nécessitent des ressources dépassant le
cadre de nos travaux. Nous nous focaliserons donc par la suite sur la conception de
ces dispositifs en faisant appel à la simulation numérique.

7.4 Simulation du dispositif
Nous allons aborder ici le problème complexe que constitue la conception du

dispositif précédemment proposé. Nous ne chercherons pas à atteindre des spécifica-
tions précises, mais plutôt à présenter une approche aussi générale que possible afin
de mettre en évidence les différents compromis intervenant.

7.4.1 Dimensionnement de la zone utile

Comme nous l’avons déjà dit, la poutre piézoélectrique bi-encastreé se trouve au
cœur de notre dispositif et doit permettre de générer des contraintes aussi intenses,
homogènes et uniaxiales que possible. Or, le dimensionnement de cette poutre doit
répondre à plusieurs critères (figure 7.23) :

• La surface minimale de la zone utile WUT ×LUT est conditionnée par les dimen-
sions du noyau magnétique qui dépendent des propriétés dynamiques recher-
chées (chapitre 5). Le dimensionnement électromécanique de la poutre devra
donc se faire de manière conjointe avec le dimensionnement électrodynamique
de l’inductance. Nous prendrons pour notre exemple une surface de zone utile
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de 2 · 10−2mm2 afin d’obtenir un compromis acceptable entre niveau d’induc-
tance et facteur de qualité.

• La longueur LT RAN de la zone de transition doit permettre de transmettre
les contraintes générées par la zone motrice dans de bonnes conditions sans
toutefois occuper une place trop importante. Nous la fixerons arbitrairement
à 70µm.

• L’encombrement de la poutre ne doit pas être trop important. Dans notre cas,
nous choisirons par exemple un encombrement total de 500µm × 500µm. On
en déduit donc la largeur de la zone motrice WMOT = 500µm et sa longueur
LMOT = 250µm − LT RAN − LUT/2. On remarque que la zone d’ancrage n’est
pas prise en compte ici car elle n’entre pas en jeu dans la simulation des
composants.

Ainsi, les deux seuls paramètres libres restant seront l’épaisseur de la poutre piézo-
électrique TP IEZ ainsi que le rapportWUT/LUT . L’ajustement de ces derniers dépendra
fortement des caractéristiques du noyau magnétique que l’on souhaitera utiliser.

Fig. 7.23 – Dimensions caractéristiques de la poutre piézoélectrique (à gauche, un
quart de la géométrie est représentée) et simulation numérique des contraintes prin-
cipales dans la zone utile (à droite).

On peut utiliser la simulation (annexe B.3) afin d’analyser les contraintes méca-
niques (ces dernières sont majoritairement tensiles dans les cas simulés) dans la zone
utile d’une poutre en fonction du rapport WUT/LLUT pour une tension appliquée don-
née (figure 7.24). Si l’on compare un dispositif utilisant une poutre en AlN (annexe
A.3.1 et figure 7.24(a)) à un dispositif utilisant une poutre en PZT (annexe A.3.2 et
figure 7.24(b) ), on se rend compte que pour des topologies identiques, une tension
de 20V génère avec la poutre en AlN des contraintes moindres que celles obtenues
avec la poutre en PZT soumise à une tension de 3.6V. L’intérêt du PZT , même
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si sa mise en œuvre lors de la réalisation du dispositif peut être délicate, est donc
évident et par la suite nous nous focaliserons sur des dispositifs utilisant ce matériau.
Si maintenant l’on s’intéresse dans le détail aux contraintes principales dans la zone
utile, on remarque sur la figure 7.23 que ces dernières sont essentiellement orientées
selon l’axe difficile du noyau magnétique. Une analyse statistique systématique per-
met de confirmer cette observation visuelle car la contrainte principale S1, qui est
en moyenne beaucoup plus importante que les deux autres composantes S2 (orientée
majoritairement selon l’axe facile) et S3 (orientée majoritairement perpendiculaire-
ment au substrat), est en chaque point analysé orientée à plus de 90% selon l’axe
difficile. De plus, on peut voir sur les figures 7.24(a) et 7.24(b) que quelque soit le
matériau piézoélectrique utilisé, il est possible d’obtenir une contrainte présentant un
écart-type faible devant l’intensité moyenne des contraintes uniaxiales. Le profil de
la poutre piézoélectrique permet donc bien de générer des contraintes sensiblement
uniaxiales et homogènes. On remarque toutefois que le rapportWUT/LUT possède une
influence non négligeable sur le compromis entre l’intensité des contraintes et leurs
caractères uniaxial et homogène. En effet, plus ce rapport sera faible, meilleure sera
la qualité des contraintes appliquées. Cependant, le volume de la zone motrice étant
plus faible, l’intensité des contraintes appliquées sera moindre. De plus, nous avons
vu dans le chapitre 5 que ce rapport aura une influence sur les propriétés électrique
du composant inductif. Il est donc nécessaire de prendre en compte les propriétés du
noyau magnétique correspondant afin de déterminer le rapport WUT/LUT optimal.

(a) Poutre en AlN avec électrodes en molyb-
dène.

(b) Poutre en PZT avec électrodes en platine.

Fig. 7.24 – Analyse des contraintes principales simulées dans la zone utile de poutres
piézoélectriques de 400nm d’épaisseur munies d’électrodes de 100nm d’épaisseur
pour une surface de zone utile WUT × LUT = 2 · 10−2mm2 en fonction du rapport
WUT/LUT . La tension d’actionnement est fixée à 3.6V.

Nous pouvons considérer, en première approximation, que la variation d’induc-
tance d’un bobinage solénoïde est proportionnelle à la perméabilité du noyau ma-
gnétique. Or, cette dernière est grandement influencée par les effets de forme. Nous
calculerons donc la perméabilité d’un noyau de FeHfN dont le coefficient de ma-
gnétostriction a été mesuré égal à λS = 2 · 10−5 [18], et présente donc la double
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particularité d’être performant à des fréquences supérieures au gigahertz tout en
présentant un coefficient de magnétostriction modéré permettant un bon contrôle
des propriétés magnétiques. Pour cela, nous utiliserons le modèle LLG exposé dans
le chapitre 5. L’enthalpie libre de Gibbs sera calculée en tenant compte des effets
des champs démagnétisants selon l’axe difficile Ox et l’axe hors du plan du substrat
Oz, et de la contribution des contraintes à l’énergie magnétique :

G =−KI · (sin θ · sinϕ)
2

+
MS

2

2 · µ0

·
(
Nx · (sin θ · cosϕ)

2
+Nz · cos2 θ

)
−3

2
· λS ·

(
〈Sxx〉 · (sin θ · cosϕ)

2
+ 〈Syy〉 · (sin θ · sinϕ)

2
+ 〈Szz〉 · cos2 θ

)
.

(7.6)

〈Sxx〉, 〈Syy〉 et 〈Szz〉 sont les valeurs moyennes des termes diagonaux du tenseur des
contraintes (les termes non diagonaux de cisaillement sont négligés). On remarque
que l’on considère que la magnétostriction est isotrope y compris hors du plan du
substrat (la composante Szz n’a de toute façon que peu d’importance). On peut
alors calculer la perméabilité dynamique relative µ+ à tension d’actionnement posi-
tive correspondant à des contraintes globalement tensiles. La perméabilité à tension
négative µ− est simplement obtenue en inversant le signe de la valeur moyenne des
contraintes. Nous sommes donc en mesure de calculer la variation relative ∆µ′ de la
partie réelle de la perméabilité d’après la formule

∆µ′ =
|µ′

− − µ′
+|

min
(
|µ′

−|, |µ′
+|
) , (7.7)

où min (A,B) est une fonction donnant la valeur minimale entre A et B. L’autre
information pertinente est le facteur de qualité magnétique qui doit, pour que le dis-
positif soit fonctionnel, toujours posséder la valeur la plus haute possible. Nous nous
intéresserons aux fréquences entre 900MHz et 2GHz, pour des noyaux magnétiques
d’épaisseurs comprises entre 100nm et 1µm. Nous considèrerons dans un premier
temps que la présence du noyau magnétique n’a pas d’influence sur la nature des
contraintes dans la zone utile. On utilisera donc les calculs de contraintes exposés
dans la figure 7.24(b) pour le calcul des perméabilités.

La figure 7.25 récapitule les résultats de ces calculs et illustre le compromis entre
variation d’inductance et performances dynamiques. En effet, l’utilisation d’un rap-
port WUT/LUT trop faible ne permet pas d’obtenir avec le FeHfN une anisotropie
effective suffisante à l’obtention d’un fort facteur de qualité dans la gamme de fré-
quence visée. De plus les contraintes mécaniques appliquées ne sont pas suffisam-
ment intenses pour obtenir une variation de perméabilité optimale. Si, au contraire,
le rapport WUT/LUT est important, le facteur de qualité sera meilleur. Cependant,
l’anisotropie de forme deviendra prédominante devant la contribution de la magné-
tostriction inverse, et l’on n’obtiendra qu’une faible variation de perméabilité. Il
existe donc un rapport maximisant la variation relative de perméabilité, mais ce
ne sera généralement pas celui permettant d’obtenir le facteur de qualité optimal.
Ainsi, il existe une contradiction entre ces deux aspects, et plus l’on cherchera à
travailler à des fréquences élevées, moins la variation d’inductance atteignable sera
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importante. De même, si l’utilisation de noyaux magnétiques épais permet l’obten-
tion de meilleures caractéristiques dynamiques, elle ne permettra potentiellement
que de faibles variations d’inductance.

L’approche que nous venons d’utiliser possède l’avantage de la simplicité. Ce-
pendant nous pouvons relever au moins trois aspects du comportement de notre
composant qui ne sont pas pris en compte :

1. Lorsque des contraintes en compression sont appliquées sur la poutre, il est
possible que l’on assiste à un phénomène de flambage. Or, nous nous conten-
tons de considérer que les contraintes appliquées sont une fonction impaire de
la tension d’actionnement, ce qui est faux en cas de flambage car ce phénomène
est non linéaire. Cependant, cette hypothèse peut être justifiée par la possibilité
de déposer le matériau piézoélectrique (PZT ou AlN) de manière à ce que ce
dernier possède des contraintes intrinsèques tensiles [244, 245, 246]. On raison-
nera alors sur une variation de contrainte, ce qui rendra valides les calculs en
compression. Cependant, la présence de contraintes intrinsèques importantes
pourra être problématique lors de la phase de libération de la structure.

2. Les calculs de perméabilité supposent un matériau magnétique parfaitement
uniaxial. Or, il peut exister une composante d’anisotropie magnétocristal-
line perpendiculaire au plan du substrat. Par conséquent, l’application de
contraintes pouvant diminuer l’anisotropie dans le plan du substrat (ce sera le
cas, si le coefficient de magnétostriction λS est positif, lorsque les contraintes
appliquées seront majoritairement compressives) peut changer la structure en
domaines magnétiques jusqu’à obtenir une structure dite de type "stripe do-
mains" pouvant fortement altérer les propriétés magnétiques du noyau [145,
146, 147].

3. Les fluctuations des contraintes dans la masse du noyau magnétique pourraient
avoir les mêmes effets que ceux de fluctuations d’anisotropie, pouvant aboutir à
l’échelle micrométrique à une dispersion angulaire de l’orientation de l’aiman-
tation. Il n’existe à notre connaissance aucune étude spécifique théorique ou
expérimentale de l’influence d’une telle fluctuation de contrainte. Néanmoins,
on peut présumer que si les gradients de contraintes sont importants (ce qui
n’est pas le cas dans les structures étudiées ici), l’anisotropie effective sera très
différente de celle calculée à partir de la moyenne des contraintes.

De plus, nous n’avons pour l’instant simulé que des poutres piézoélectriques isolées
sans prendre en compte l’influence du noyau magnétique sur les propriétés méca-
niques du dispositif.

7.4.2 Ajustement des épaisseurs

D’après les calculs précédents, nous considèrerons par la suite une zone utile de
dimensions WUT × LUT = 200µm × 100µm, qui constituent un compromis accep-
table entre variation d’inductance et facteur de qualité. Nous pouvons maintenant
simuler l’influence de l’épaisseur d’un noyau magnétique en FeHfN sur la nature
des contraintes à l’intérieur de ce dernier. La figure 7.26 expose les résultats de ces
simulations. On remarque sur la figure 7.26(a) que pour un noyau de 100nm d’épais-
seur, on observe globalement les mêmes caractéristiques que sur la figure 7.24(b) à
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(a) TCORE = 100nm.

(b) TCORE = 0.5µm.

(c) TCORE = 1µm.

Fig. 7.25 – Extrapolation des caractéristiques magnétiques à 900MHz et 2GHz pour
diverses épaisseurs TCORE d’un noyau magnétique de FeHfN à partir des simulations
d’une poutre de PZT d’épaisseur 400nm soumise à une tension d’actionnement de
3.6V.
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la différence près que les contraintes Syy selon l’axe facile sont non négligeables et
sont de sens opposé à celui des contraintes Sxx selon l’axe difficile. Cet effet, au
demeurant favorable dans notre cas en ce qui concerne la variation d’inductance,
peut s’expliquer par un effet de bilame entre le matériau magnétique et la poutre
piézoélectrique. Si l’épaisseur du noyau est plus importante, la contrainte à l’inté-
rieur du noyau devient globalement moins intense et plus hétérogène. En effet, si le
noyau magnétique est trop épais, la poutre piézoélectrique ne possède pas la rigidité
suffisante à une bonne transmission des contraintes. On peut tout de même noter sur
la figure 7.26(b) que l’on peut potentiellement obtenir des variations d’inductances
significatives de l’ordre de 100% pour des épaisseurs de 100nm avec une tension
d’actionnement de seulement 3.6V et une consommation d’énergie potentiellement
extrêmement faible.

(a) Analyse des contraintes Sxx, Syy et Szz. (b) Variation relative de perméabilité.

Fig. 7.26 – Simulation d’une inductance variable en fonction de l’épaisseur d’un
noyau magnétique en FeHfN de dimensions WCORE × LCORE = 200µm × 100µm
sur une poutre piézoélectrique en PZT de 400nm d’épaisseur soumise à une tension
d’actionnement de 3.6V.

Cependant, les performances dynamiques avec des couches magnétiques d’épais-
seurs supérieures à 100nm ne sont pas suffisantes aux fréquences visées. On pourra
donc chercher à utiliser des épaisseurs de matériau piézoélectrique plus importantes
afin d’augmenter la rigidité de la poutre. Cependant, la contrainte générée par un
matériau piézoélectrique est proportionnelle au champ électrique auquel ce dernier
est soumis. Par conséquent, plus la poutre piézoélectrique sera épaisse, moins les
contraintes générées par une tension d’actionnement donnée seront importantes. Il
est donc nécessaire de déterminer l’épaisseur de matériau piézoélectrique optimale
pour une épaisseur de noyau magnétique donnée. À titre d’exemple, nous avons
effectué cette optimisation pour des noyaux de 500nm et 1µm d’épaisseur (figure
7.27). On observe dans deux cas un maximum de variation de la perméabilité pour
des épaisseurs respectives de poutre de 2µm et 3µm (on élimine le premier maximum
de variation de la figure 7.27(b) car on peut voir sur la figure que les contraintes
sont trop hétérogènes). On remarque toutefois que les variations de perméabilité
atteignables avec 3.6V sont relativement faibles. Ainsi, pour une poutre piézoélec-
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trique de 3µm et un noyau de 1µm d’épaisseur, la variation maximale est de 2.5%
seulement. On cherchera donc à étudier l’effet d’une augmentation de tension sur les
propriétés du dispositif.

(a) TCORE = 500nm.

(b) TCORE = 1µm.

Fig. 7.27 – Simulation d’une inductance variable en fonction de l’épaisseur d’une
poutre piézoélectrique en PZT soumise à une tension d’actionnement de 3.6V pour
différentes épaisseurs TCORE d’un noyau magnétiques en FeHfN de dimensions
WCORE × LCORE = 200µm× 100µm.

7.4.3 Influence de la tension d’actionnement

Nous nous intéresserons par la suite aux structures déterminées par les calculs
exposés sur la figure 7.27. La figure 7.28 montre l’influence de la tension d’action-
nement sur les contraintes dans le noyau magnétique ainsi que sur la variation de
perméabilité correspondante. L’augmentation de la tension permet d’appliquer des
contraintes plus intenses : la véritable limite du dispositif est alors le champ de cla-
quage du matériau piézoélectrique. On remarque également que s’il n’existe pas de
phénomène de flexion ou de flambage de la poutre piézoélectrique, l’intensité des
contraintes, et donc la variation de perméabilité, sont en première approximation
une fonction linéaire de la tension appliquée. Cet aspect est important afin de faci-
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liter une bonne maîtrise des propriétés du dispositif sans avoir recours à un circuit
d’asservissement trop complexe.

(a) TPIEZ = 2µm et TCORE = 500nm.

(b) TPIEZ = 3µm et TCORE = 1µm.

Fig. 7.28 – Simulation d’une inductance variable en fonction de la tension appliquée
pour différentes épaisseurs de poutre piézoélectrique en PZT et de noyau magné-
tiques en FeHfN de dimensions WCORE × LCORE = 200µm× 100µm.

Nous avons donc vu les aspects importants de la conception électromécanique de
l’inductance variable. Nous avons pour cela effectué des calculs de perméabilité mais
nous n’avons pas encore simulé le comportement électromagnétique de l’inductance
variable.

7.4.4 Simulation électromagnétique

Nous avons utilisé la simulation pour la validation des caractéristiques dyna-
miques des composants (annexe B.2). Nous avons simulé des structures de type
solénoïde (figure 7.29) comportant cinq spires en cuivre de section WW IN × TW IN =
9µm× 3µm espacées de SW IN = 9µm, deux accès coplanaires, un noyau magnétique
en FeHfN de dimensions LCORE ×WCORE × TCORE = 110µm × 200µm × 1µm, et
une isolation bobinage-noyau en BCB d’épaisseur TISO = 3µm. Nous considérons
un composant réalisé sur un substrat silicium haute résistivité (annexe A.3.3) avec
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une isolation bobinage-substrat en oxyde thermique SiO2 de 1µm d’épaisseur. Les
variations d’inductance ainsi que le facteur de qualité en fonction de la fréquence
ont été extraits.

Fig. 7.29 – Inductance de type solénoïde coplanaire avec noyau magnétique.

On remarque sur la figure 7.29 que la poutre piézoélectrique n’est pas simulée. En
effet, des simulations complémentaires ont pu montrer que la présence de la poutre
piézoélectrique ainsi que des électrodes n’avait que peu d’influence sur les carac-
téristiques dynamiques du MEMS à inductance variable. Nous avons simulé l’effet
de l’application d’une contrainte parfaitement homogène et uniaxiale Sxx orientée
selon l’axe difficile du noyau magnétique. La perméabilité intrinsèque (c’est-à-dire
ne tenant pas compte des champs démagnétisants dans le plan du substrat) selon
l’axe difficile utilisée pour la simulation du noyau magnétique est calculée d’après le
modèle LLG :

µxx ≈ µ0 +

γ ·MS ·
(
γ ·MS

µ0

+ j · α · ω
)

−ω2 +

(
γ ·
(
HK −

3 · λS · Sxx

MPS

)
+ j · α · ω

)
·
(
γ ·MS

µ0

+ j · α · ω
) .
(7.8)

On peut alors noter une subtilité par rapport aux développements du paragraphe
5.4.3. En effet, on remarque que si

HK −
3 · λS · Sxx

MS

< 0, (7.9)

la position d’équilibre de l’aimantation devient perpendiculaire à l’axe facile. On
devrait donc trouver une perméabilité égale à µ0 selon l’axe difficile. Cependant, la
position d’équilibre de l’aimantation doit être calculée en tenant compte des champs
démagnétisants dans le plan du substrat. On utilisera donc l’expression 7.6 pour cal-
culer la position d’équilibre, et tant que cette position restera parallèle à l’axe facile,
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la formule 7.8 restera valide. La figure 7.30 expose les résultats de ces simulations.
Les simulations montrent qu’il est bien possible d’obtenir un pallier d’inductance
constante (figure 7.30(a)). La résonance du dispositif est fixée par la résonance gyro-
magnétique du noyau, elle-même dépendant de l’anisotropie effective de ce dernier,
et donc des contraintes appliquées. Il est donc possible d’adapter non seulement le
niveau d’inductance mais aussi le pic de résonance du dispositif, ce qui pourrait être
intéressant pour des applications au filtrage radiofréquence. Si maintenant l’on s’in-
téresse au facteur de qualité (figure 7.30(b)), on remarque que la fréquence telle que
le facteur de qualité est maximal est décalée vers de plus grandes valeurs lorsque
l’inductance est plus faible, et tend vers le facteur de qualité correspondant à un
dispositif sans noyau magnétique. Les règles de dessin du dispositif n’ont pas été
optimisées et les facteurs de qualité simulés peuvent être améliorés. Cependant, on,
remarque que l’on peut déjà obtenir des facteurs de qualité similaires voire supé-
rieurs à ceux d’inductances de type spirale avec des plans magnétiques de même
nature [13, 18].

Les simulations électromécaniques et électromagnétiques nous ont donc permis
de valider la faisabilité du principe d’un nouveau concept de MEMS à inductance
variable, ainsi que de mettre en évidence les compromis à arbitrer pour la conception
de ces dispositifs. Cependant, il reste encore de nombreuses perspectives à explorer.

7.5 Perspectives
Dans le paragraphe précédent, nous nous sommes restreints à un seul mode d’uti-

lisation du dispositif à inductance variable correspondant à des variations continues.
Cependant, il pourrait être intéressant d’utiliser les contraintes intrinsèques du ma-
tériau piézoélectrique afin de faciliter le flambage de la poutre à basse tension. Il
serait alors possible d’obtenir deux états très éloignés moyennant de très faibles
tensions, ce qui peut être intéressant lorsque l’on souhaite obtenir une variation dis-
crète d’inductance. De même, des études sur la structure en domaines magnétiques
d’un noyau magnétique soumis à des contraintes mécaniques pourraient permettre
de maîtriser le passage entre un état avec aimantation dans le plan du substrat
(idéalement un état "edge curling wall") et un état "stripe domains". On pourrait
donc utiliser le changement de structure en domaines magnétiques afin d’obtenir une
grande variation d’inductance pour des tensions restreintes.
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(a) Inductance.

(b) Facteur de qualité.

Fig. 7.30 – Simulation des caractéristiques électriques de l’inductance variable pour
différentes contraintes virtuelles Sxx appliquées selon l’axe difficile et pour un com-
posant sans noyau magnétique (VIDE).
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Nous nous sommes également limités à l’étude de noyau en FeHfN dans un
soucis de réalisme car ce matériau nous semble le plus mature, et ses propriétés ma-
gnétoélastiques ont été caractérisées de manière précise. Cependant, le CoFeHfN
pourrait constituer une alternative très intéressante. En effet, nous avons déjà vu
dans le paragraphe 5.4.1 que ce dernier pouvait fournir de meilleurs facteurs de qua-
lité pour des fréquences comprises entre 900MHz et 2GHz. De plus, ce dernier pos-
sède vraisemblablement un coefficient de magnétostriction de l’ordre de λS = 5 ·10−5

(magnétostriction du Fe65Co35 dont le CoFeHfN est dérivé [247]) permettant à
contraintes égales des variations de perméabilité bien plus fortes. En effet, si l’on
simule la variation de perméabilité pour un noyau en CoFeHfN soumis aux mêmes
contraintes que celles exposées dans la figure 7.28, on remarque que des tensions
d’actionnement bien inférieures sont nécessaires à l’obtention de fortes variations de
perméabilité (figure 7.31).

(a) TPIEZ = 2µm et TCORE = 500nm. (b) TPIEZ = 3µm et TCORE = 1µm.

Fig. 7.31 – Simulation des variations de perméabilité d’un noyau magnétique en
CoFeHfN de dimensions WCORE × LCORE = 200µm × 100µm soumis aux mêmes
contraintes mécaniques que celles de la figure 7.28.

Le concept d’inductance variable que nous proposons pourrait également être
adapté à l’utilisation de circuits magnétiques fermés intégrant, aux fréquences qui
nous intéressent, des matériaux à couplage d’échange. L’avantage est, dans notre cas
également, l’utilisation du caractère magnétostrictif approprié de l’alliage Fe65Co35.
De plus, l’existence de couplages magnétoélastiques dans les matériaux antiferroma-
gnétiques [248] pourrait être utilisée afin de modifier le couplage d’échange et ainsi
accroître encore les variations potentielles de perméabilité. Cependant, il n’existe
encore à notre connaissance que très peu d’études réalisées à ce propos [249].
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8.1 Synthèse
L’objectif de cette thèse était d’exploiter au mieux les acquis du LETI en termes

de développement de matériaux ferromagnétiques doux et de réalisation de compo-
sants inductifs. Deux applications étaient visées : les inductances pour la conversion
de puissance continue-continue, et les MEMS à inductance variable pour circuits
micro-ondes reconfigurables. Par ailleurs, nous avons essayé de généraliser notre
propos chaque fois que cela était possible.

Le premier chapitre présente un bref état de l’art des inductances et de leurs
procédés de fabrication. Il fait également l’objet de quelques rappels sur des notions
de magnétisme et introduit les différents effets physiques jouant sur les performances
des composants inductifs.

Le deuxième chapitre présente le rôle des inductances au sein d’une alimentation
à découpage et présente les spécifications requises dans le cadre de nos travaux. Un
état de l’art détaillé des composants inductifs pour la conversion de puissance y
est présenté. L’intérêt des différentes topologies pour l’obtention du plus fort rap-
port entre inductance et résistance est ensuite discuté, ce qui permet de mettre
en évidence la supériorité des topologies toroïdales dans le cas qui nous intéresse.
Un procédé de fabrication d’inductances toroïdales utilisant des couches épaisses de
cuivre déposé par électrolyse et de permalloy Ni80Fe20 déposé par PVD est finale-
ment présenté et discuté. Notamment, un noyau magnétique laminé de type CAM
(Crossed Anisotropy Multilayer) est introduit afin de permettre une réalisation plus
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aisée d’un noyau magnétique épais.

Le troisième chapitre présente les composants toroïdaux ainsi réalisés et détaille
les valeurs d’inductance et de résistance mesurées à basse fréquence. Notamment,
des composants réalisés avec 16 × 1µm de permalloy laminé (Ni80Fe20/SiO2)n en
configuration CAM pour le noyau magnétique et 15 + 30µm de cuivre électrolysé
pour le bobinage présentent des niveaux d’inductances supérieurs à 500nH et des
résistances inférieures à 100mΩ à basse fréquence. Ces caractéristiques constituent
à notre connaissance le record de l’état de l’art des composants intégrés et permet
de valider l’approche utilisée dans le chapitre précédent. Les mesures expérimentales
sont en outre corrélées de manière systématique avec des calculs analytiques et des
simulations électrocinétiques et magnétostatiques. Le bon accord entre mesures et
simulations permet de conclure aux bonnes propriétés in situ des matériaux utilisés
et de valider la fonctionnalité du noyau de type CAM à basse fréquence. La simu-
lation est enfin utilisée afin de proposer des topologies alternatives de bobinages
et de noyaux magnétiques permettant d’améliorer la compacité de nos dispositifs.
Notamment, des composants innovants associant noyau magnétique de type "cadre
multi-branche" et bobinage "tressé" sont introduits.

Le quatrième chapitre présente les impédances mesurées dans la gamme de fré-
quence [1kHz-100MHz] sur les composants toroïdaux détaillés dans le chapitre pré-
cédent. L’inductance de ces composants est stable jusqu’à des fréquences allant de
10MHz à 50MHz environ selon les épaisseurs employées. Notamment, les composants
réalisés avec des couches épaisses de cuivre et de permalloy présentent une induc-
tance de plus de 500nH stable (moins de 10% de variation relative) jusqu’à 10MHz,
ainsi qu’un facteur de qualité maximal de l’ordre de 20 à 2MHz, ce qui nous permet
ici encore de nous positionner de manière très compétitive par rapport à l’état de
l’art et de valider le bon comportement dynamique des noyaux de type CAM. Un
modèle semi-analytique permettant l’extrapolation de l’impédance à partir des si-
mulations électrocinétiques et magnétostatiques est introduit et permet de mettre en
évidence les différentes contributions physiques aux pertes dynamiques. Notamment,
l’importance des effets de proximité est mise en évidence et une solution d’améliora-
tion du facteur de qualité basée sur des topologies de type "cadre multi-branche avec
bobinage tressé" utilisant des largeurs de spires variables est proposée et validée par
la simulation.

Le cinquième chapitre développe des considérations sur les résonances magné-
tiques qui jusque là ont été négligées. Après avoir introduit les différentes contribu-
tions physiques aux propriétés des couches ferromagnétiques ainsi que la notions de
structure en domaines magnétiques (et leur éventuelle influence sur les propriétés
de nos composants), nous nous sommes appuyés sur le modèle de Landau-Lifchitz-
Gilbert pour la modélisation de la résonance gyromagnétique. Ce modèle a ensuite
été utilisé afin de discuter de la conception de composants inductifs de type solé-
noïde avec noyau magnétique devant fonctionner à des fréquences comprises entre
900MHz et 2GHz. Nous avons dans un premier temps optimisé des structures avec
noyau magnétique ouvert en FeHfN et en CoFeHfN utilisant les champs déma-
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gnétisants afin de décaler la résonance gyromagnétique vers les hautes fréquences.
Puis, nous avons introduit des matériaux à couplage d’échange à base de Fe65Co35

et de Mn80Ir20 afin d’étudier l’intérêt éventuel de leur utilisation dans des noyaux
magnétiques fermés. Ce travail nous a permis d’estimer les limites ultimes de tels
composants et de mettre en avant la nécessité de l’utilisation de couches magné-
tiques d’épaisseurs supérieures à 1µm pour l’obtention simultanée de forts facteurs
de qualité et de forts niveaux d’inductance (Q > 20 et L > 5nH).

Le sixième chapitre analyse les effets non linéaires de saturation magnétique pou-
vant survenir lorsque les matériaux sont soumis à de forts champs. Les résultats des
mesures effectuées avec des courants de décalage de plusieurs centaines de milliam-
pères sur les composants pour la conversion de puissance sont exposés. On trouve
pour les composants toroïdaux une chute de 30% de l’inductance pour des courants
de décalage typiquement compris entre 150mA et 200mA, ainsi qu’une baisse sen-
sible d’inductance dès de faibles valeurs de courants (de l’ordre de quelques dizaines
de milliampères), ce qui constitue le principal défaut de nos structures. Ici encore, un
modèle d’extrapolation très simple basé sur les équations de Landau-Lifchitz-Gilbert
est introduit afin d’identifier les causes de la chute d’inductance en fonction d’un
courant de décalage. Cette analyse nous permet de présager de l’intérêt des com-
posants de type "cadre multi-branche avec bobinage tressé", ce qui est appuyé par
des mesures de composants de type "cadre multi-branche" non optimisés dont cer-
tains présentent une inductance stable (moins de 10% de variation) jusqu’à 200mA.
L’intérêt du caractère atypique et asymétrique de l’anisotropie des matériaux à cou-
plage d’échange pour des applications à forte densité d’énergie est également mis en
évidence.

Le septième chapitre traite finalement du développement d’un nouveau concept
de MEMS à inductance variable pour applications micro-ondes. Les spécifications
prospectives sont présentées ainsi que les différents principes utilisables pour l’ob-
tention d’une variation d’inductance. Un état de l’art critique des micro-inductances
variables est ensuite exposé et permet de discuter les avantages et inconvénients des
différents démonstrateurs présents dans la littérature. Nous proposons finalement
un nouveau concept de MEMS à inductance variable utilisant une poutre piézoélec-
trique profilée afin de faire varier la perméabilité d’un noyau magnétique en jouant
sur le couplage magnétoélastique. Des simulations électromécaniques couplées à des
calculs de perméabilité dynamique sont ensuite utilisées afin de valider ce concept.
On trouve notamment que l’utilisation d’une poutre piézoélectrique en PZT d’épais-
seur 400nm et d’un noyau magnétique d’épaisseur de l’ordre de 100nm en FeHfN
peut permettre l’obtention de variations significatives (de l’ordre de 100%) d’induc-
tance pour des tensions d’actionnement de l’ordre de 3.6V seulement. Cependant, si
l’on utilise des noyaux magnétiques plus épais nécessaires à l’obtention de forts fac-
teurs de qualité, les tensions d’actionnement nécessaires à l’obtention de variations
d’inductance équivalentes sont bien supérieures.
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Nous avons également pu dans le cadre de nos travaux ouvrir de nouvelles pers-
pectives et déterminer des axes de développement ultérieurs potentiellement inté-
ressants, que ce soit pour la conception, la réalisation ou l’analyse de composants
inductifs intégrés.

8.2 Perspectives

8.2.1 Conception

Nous avons proposé au cours de nos travaux plusieurs topologies innovantes.
Notamment, les composants de type "cadre multi-branche avec bobinage tressé",
pouvant éventuellement inclure des spires de largeurs variables, semblent très pro-
metteur. En effets, ce type de composant permet en principe l’obtention d’un com-
promis optimal entre niveau d’inductance, courant de saturation, résistance à basse
fréquence et facteur de qualité. Néanmoins, la conception de ce type de compo-
sant tenant simultanément compte de tous ces aspects est un problème complexe.
L’utilisation de méthodes avancées de conception (plans d’expériences, algorithmes
génétiques, etc.) pourrait permettre de déterminer les véritables performances opti-
males de ces composants.

La méthode utilisée pour la simulation du MEMS à inductance variable consti-
tue une approche simpliste du problème. Notamment, l’effet de l’inhomogénéité des
contraintes appliquées ainsi que l’influence de ces dernières sur la structure en do-
maines magnétiques du noyau n’est pas prise en compte. De plus, nous avons volon-
tairement éludé les aspects liés à la flexion ou au flambage de la poutre piézoélec-
trique. Or, la maîtrise de tous ces phénomènes pourrait permettre l’utilisation de
tensions d’actionnement plus faibles.

Enfin, à l’avenir, les fréquences d’utilisation (et donc de conception) intéressantes
des deux types de composant développé - composants pour la conversion de puis-
sance et MEMS à inductance variable - pourraient être différentes de celles de celles
que nous avons abordées dans le cadre de nos travaux. En effet, la tendance est à
l’utilisation de fréquences de découpage toujours plus élevées pour la conversion de
puissance continue-continue afin de permettre l’utilisation d’inductances de valeurs
moindres. Cette tendance nous est favorable car elle nous permettrait de réaliser
des composants pouvant supporter des courants plus élevés sans subir de saturation.
En ce qui concerne l’inductance variable, nous avons vu que dans une gamme de
fréquence comprise entre 900MHz et 2GHz il est difficile de concilier fort facteur de
qualité et forte variation d’inductance tout en utilisant des tensions d’actionnement
inférieures à 3.6V. Cependant, il existe d’autres applications utilisant des fréquences
plus basses auxquelles notre concept de MEMS à inductance variable pourrait se
révéler très performant.
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8.2.2 Réalisation

Nous avons montré à plusieurs reprises la nécessité de l’utilisation de couches
épaisses pour la réalisation de composants inductifs, et ce aussi bien pour le bobi-
nage que pour le noyau magnétique. En effet, ces dernières permettent d’augmenter
le facteur de qualité ainsi que le compromis entre niveau d’inductance et courant
de saturation. Par conséquent, la maîtrise technologique des couches épaisses est
une clef permettant d’améliorer toutes les caractéristiques de composants inductifs
quelque soit l’application. Les couches épaisses de cuivre électrolysé ont déjà fait
l’objet de nombreux travaux, ce qui n’est pas le cas des couches magnétiques. Ainsi,
les futurs développements de matériaux magnétiques destinés à des composants in-
ductifs (y compris les matériaux dédiés aux hautes fréquences) devront prendre en
compte cet aspect de manière plus poussée.

En outre, des matériaux à forte aimantation pourront être intégrés dans les in-
ductances pour la conversion de puissance afin d’améliorer la tenue en courant de ces
composants. En ce qui concerne les applications à plus haute fréquence, une attention
toute particulière devra être portée au phénomène d’amortissement gyromagnétique
afin d’atteindre des facteurs de qualité élevés. Cependant, ces phénomènes d’amor-
tissement sont encore mal compris.

La réalisation du MEMS a inductance a été discutée. Elle peut se révéler délicate
mais reste possible. Toutefois, elle comporte un grand nombre de spécificités si bien
que sa faisabilité devra être démontrée afin de valider définitivement le concept que
nous proposons. En outre, le concept de l’utilisation d’une poutre piézoélectrique
profilée reste très général et peu être utilisé pour un grand nombre d’applications
autres que la réalisation de composants inductifs.

Enfin, la réalisation des démonstrateurs d’inductances pour la conversion de puis-
sance a utilisé des options technologiques originales qui ont été validées et permettent
une bonne compatibilité avec les outils issus de la micro-électronique. Ce dernier
point rend possible un éventuel transfert de cette technologie dans l’optique d’une
exploitation industrielle.
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8.2.3 Analyse

Nous n’avons pour l’instant pas effectué de caractérisation de contraintes mé-
caniques. Or, l’effet de ces dernières est prédominant dans les limitations que nous
pouvons rencontrer pour la réalisation de couches magnétiques épaisses. En effet, le
dépôt de couches épaisses induit des contraintes dans les couches pouvant dégrader
la planéité du substrat ou altérer les propriétés magnétiques de ces dernières. Par
conséquent, le développement des procédés de dépôt doit absolument tenir compte
de cet aspect. De même, une meilleure compréhension de ces phénomènes méca-
niques pourrait être utilisée afin de modéliser fidèlement le comportement de notre
MEMS à inductance variable.

Nous avons caractérisé de manière systématique les non-linéarités statiques ré-
sultant de la saturation d’inductances sous l’effet d’un courant de décalage continu.
Cependant, nous n’avons mené qu’une étude théorique préliminaire très succincte
sur l’effet de variations de courants de fortes amplitudes. Or, cet aspect sera im-
portant pour des applications liées à la conversion de puissance ou à l’émission de
signaux pour les télécommunications.

Enfin, l’utilisation de forts courants (variables ou continus) induit un échauffe-
ment des composants par effet Joule pouvant profondément modifier leurs proprié-
tés de manière réversible ou irréversible. Il est donc nécessaire de caractériser les
propriétés thermiques des composants réalisés. Dans ce cadre, des procédures de
caractérisation de la fiabilité de nos composants devront être établies.
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Propriétés physiques des matériaux.
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A.1 Matériaux magnétiques

A.1.1 Permalloy Ni80Fe20 [12]

Notation Nom Unité Valeur
MS aimantation T 1.0
HK champ d’anisotropie A ·m−1 440
γ rapport gyromagnétique Hz ·m · A−1 2.21 · 105

α facteur d’amortissement [∅] 1.5 · 10−2

σ conductivité S ·m−1 5 · 106
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A.1.2 Alliage FeHfN [18]

Notation Nom Unité Valeur
MS aimantation T 1.9
HK champ d’anisotropie A ·m−1 1600
γ rapport gyromagnétique Hz ·m · A−1 2.21 · 105

α facteur d’amortissement [∅] 1.1 · 10−2

σ conductivité S ·m−1 8.3 · 105

λS coefficient de magnétostrictioin [∅] 2 · 10−5

E module d’Young Pa 2 · 1011

ν coefficient de Poisson [∅] 0.3

Remarque : les valeurs des modules d’ Young et du coefficient de Poisson corres-
pondent à celui d’alliage de type FeTaN [250].

A.1.3 Alliage CoFeHfN [21]

Notation Nom Unité Valeur
MS aimantation T 1.65
HK champ d’anisotropie A ·m−1 3600
γ rapport gyromagnétique Hz ·m · A−1 2.37 · 105

α facteur d’amortissement [∅] 7 · 10−3

σ conductivité S ·m−1 4.5 · 105

λS coefficient de magnétostrictioin [∅] 5 · 10−5

Remarque : la valeur du coefficient de magnétostriction correspond à celle de l’alliage
Fe65Co35 massif [247].

A.1.4 Matériau à couplage d’échange Fe65Co35/Ir80Mn20 [21]

Notation Nom Unité Valeur
MS aimantation T 2.35
HK champ d’anisotropie A ·m−1 4000
γ rapport gyromagnétique Hz ·m · A−1 2.21 · 105

α facteur d’amortissement [∅] 10−2

JEX énergie de couplage J ·m−2 6 · 10−4

TAF épaisseur des couches antiferromagnétiques m 8 · 10−9

Remarque : la valeur du coefficient d’amortissement correspond à un ordre de gran-
deur typiquement constaté.
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A.2 Matériaux conducteurs

A.2.1 Cuivre

• Conductivité cuivre électrolysé : σ ≈ 5 ·107S ·m−1 (ordre de grandeur typique-
ment constaté)

• Conductivité cuivre massif recuit : σ ≈ 5.8 · 107S ·m−1 (standard I.A.C.S.)

A.2.2 Platine

• Module d’Young : E = 1.68 · 1011Pa
• Coefficient de Poisson : ν = 0.38

A.2.3 Molybdène

• Module d’Young : E = 3.43 · 1011Pa
• Coefficient de Poisson : ν = 0.31

A.3 Matériaux piézoélectriques et diélectriques

A.3.1 Nitrure d’Aluminium AlN [251]

Notation Nom Unité Valeur
ε11 constantes diélectriques relatives [∅] 8
ε33 [∅] 9.5
e33 coefficients piezoélectriques C ·m−2 1.55
e31 C ·m−2 -0.58
e15 C ·m−2 -0.48
c11 constantes de raideur Pa 3.45 · 1011

c12 Pa 1.25 · 1011

c12 Pa 1.2 · 1011

c33 Pa 3.95 · 1011

c44 Pa 1.18 · 1011

c66 Pa 1.10 · 1011
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A.3.2 PZT (Zirconate Titanate de Plomb) [252]

Notation Nom Unité Valeur
ε11 constantes diélectriques relatives [∅] 920
ε33 [∅] 830
e33 coefficients piezoélectriques C ·m−2 15.8
e31 C ·m−2 -5.4
e15 C ·m−2 12.3
c11 constantes de raideur Pa 1.86 · 1011

c12 Pa 1.41 · 1011

c12 Pa 1.47 · 1011

c33 Pa 1.85 · 1011

c44 Pa 0.22 · 1011

c66 Pa 0.21 · 1011

A.3.3 Silicium

• Permittivité diélectrique relative : ε = 11.9
• Conductivité : σ = 0.1S ·m−1 (substrat haute résistivité)

A.3.4 Oxide de Silicium SiO2

• Permittivité diélectrique relative de l’oxyde PECVD : ε ≈ 5 (ordre de grandeur
constaté)

• Permittivité diélectrique relative de l’oxyde thermique : ε ≈ 3.9 (ordre de
grandeur constaté)

A.3.5 BCB (bisBenzoCycloButène)

• Permittivité diélectrique relative : ε ≈ 2.7 (données Dow Chemical)

Remarque : il existe un problème de reproductibilité des propriétés diélectriques du
BCB.
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Les outils de simulation.
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La simulation par la méthode des éléments finis a été utilisée de manière intensive.
Nous montrerons brièvement ici dans quel cadre et selon quelle méthode chaque
logiciel a été utilisé.

B.1 Calculs magnétostatiques et électrocinétiques
Les logiciels CEDRAT FLUX et ANSOFT MAXWELL ont été utilisés pour

les simulations magnétostatiques et électrocinétiques des composants inductifs. Le
logiciel FLUX a été utilisé de deux manières :

1. Utilisation de bobines filaires : une formulation spéciale combinant potentiel
magnétique scalaire et loi de Biot et Savart permet de définir des bobines
traversées par un courant I hors de la géométrie, ce qui permet de définir
plus facilement le problème et d’alléger les calculs. De plus, dans ce cas-ci seul
le noyau magnétique nécessite un maillage fin. Ce mode de simulation a été
utilisé lors de la phase de conception de la filière INFOVAL.

2. Utilisation de bobines maillées : cette fois-ci le bobinage est défini dans la
géométrie. Il faut donc enchaîner une simulation électrocinétique en spécifiant
des courants ou une différence de tensions aux niveau des pads de connexion
du bobinage, puis une simulation magnétostatique utilisant les résultats du
calcul électrocinétique comme terme source. Ce mode de simulation a été utilisé
afin d’analyser les résultats expérimentaux à basse fréquence LDC et RDC. La
résistance du bobinage est calculée d’après l’intégration des pertes Joule dans
les zones conductrices.

Dans les deux cas l’inductance est calculée d’après l’énergie magnétostatique EMAG

selon la formule
LDC =

2 · EMAG

I2
. (B.1)
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En outre, les conditions aux limites importent peu car l’énergie magnétostatique
est essentiellement confinée au niveau du noyau magnétique et du bobinage. On
pourra donc indifféremment utiliser des conditions périodiques, antipériodiques, des
conditions de Neumann (champ magnétique tangent) on bien une boîte infinie aux
limites du problème. Cependant, lorsque les perméabilités magnétiques et les fac-
teurs de formes mis en jeux sont élévés, des problèmes de convergence de la méthode
itérative de résolution du système linéaire (dans notre cas ICCG) pourront surve-
nir. Il faudra donc modifier le maillage (dans la plupart des cas nous avons utilisé le
mailleur extrusif qui se prête naturellement à nos topologies) afin de forcer la conver-
gence du calcul. Ceci pourra être d’autant plus délicat que le critère de convergence
de l’algorithme ICCG devra être fixé à de faibles valeurs (de l’ordre de 10−7) car
la comparaison avec l’exprérience nous apprend que si ce critère est trop relâché le
système peut converger vers une solution erronée.

Une version d’évaluation du logiciel MAXWELL a été utilisée afin de simuler
des structures avec bobinage maillé dans les mêmes conditions que FLUX pour les
simulations magnétostatiques. La seule différence réside dans le système de maillage.
En effet, MAXWELL utilise un mailleur adaptatif utilisant exclusivement des élé-
ments tétrahèdriques. Plusieurs résolutions sont donc nécessaires, mais le maillage
est affiné seulement aux endroits où cela est utile. Nous avons exploité ce mailleur en
fixant à 1% l’erreur relative sur le calcul d’énergie et à 20% le taux de raffinement
du maillage entre deux pas du mailleur adaptatif. Les temps de calculs constatés
sont, avec ces règlages, du même ordre de grandeur qu’avec FLUX.

B.2 Calculs électrodynamiques
Dans le chapitre 4, la méthode semi-analytique d’extrapolation des propriétés

électrodynamiques de composants inductifs à partir de simulations électrocinétiques
et magnétostatiques est décrite. Pour la mise en œuvre de cette méthode d’extra-
polation, nous avons utilisé des routines Matlab afin d’automatiser les calculs. Nous
avons également utilisé la simulation par la méthode des éléments finis.

Ainsi, le code EMXD [9] développé au laboratoire XLIM par Michel Aubourg
a été utilisé pour la simulation d’inductances variables avec prise en compte de la
résonance gyromagnétique selon un mode d’utilisation précédemment validé pour la
simulation d’inductances de type spirale avec plans magnétiques en FeHfN [253].
La laminatation du noyau magnétique est prise en compte en affectant au FeHfN
une conductivité égale au centième de sa conductivité réelle. Les conditions aux
limites utilisées sont de type court-circuit électrique pour les parties métalliques
correspondant aux lignes de masse et de type court-circuit magnétique pour les
parties diélectriques. Les deux accès coplanaires sont excitée grâce à quatre accès
localisés d’impédance 100Ω situés dans les entrefers entre la ligne d’accès et les plans
de masse. La simulation permet donc l’extraction de paramètres S pour quatre ports.
Il suffit ensuite d’utiliser les formules usuelles afin de convertir ces paramètres en
deux ports d’impédance 50Ω (notés 1 et 2) puis de calculer la matrice d’admittance
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complexe [Y ] telle que les amplitudes complexes des tensions V1 et V2 soient liées à
celle des courants I1 et I2 d’après[

I1

I2

]
=

[
Y11 Y12

Y21 Y22

]
·
[
V1

V2

]
. (B.2)

L’inductance équivalente LS du dispositif ainsi que le facteur de qualité Q sont
ensuite extraits à partir du terme Y11 d’après les relations

LS = =
(

1

Y11 · ω

)
(B.3)

et Q =
= (1/Y11)

< (1/Y11)
. (B.4)

Il est possible d’extraire le facteur de qualité et l’inductance équivalente selon d’autres
procédures. Cependant, dans le cas qui nous intéresse toutes ces méthodes abou-
tissent à des paramètres sensiblement identiques.

Des simulations électrodynamiques simplifiées ne tenant compte que des pertes
dans le bobinage ont également été réalisées avec la version d’évaluation du logiciel
ANSOFT MAXWELL afin d’optimiser un composant de type cadre à quatre branche
avec bobinage tressé à section variable (figure 4.19). Mis à part la prise en compte
des courants induits dans le bobinage, les conditions de simulation électrodynamique
sont identiques à celles des calculs magnétostatiques.

B.3 Calculs électromécaniques
Nous avons utilisé le logiciel ANSYS pour les simulations électromécaniques des

poutres piézoélectriques des MEMS à inductance variable. Des eléments de type SO-
LID5 ont été utilisés pour le maillage des parties piézoélectriques, et des éléments
de type SOLID45 pour les éléments non piézoélectriques. Le comportement des ma-
tériaux piézoélectriques est anisotrope. On modélisera donc ces derniers à partir des
tenseurs [ε], [c] et [e] qui sont respectivement le tenseur de permittivité diélectrique
relative tel que

−→
D = ε0 ·

 ε11 0 0
0 ε11 0
0 0 ε33

 · −→E , (B.5)

avec
−→
D et

−→
E les vecteurs d’induction et de champ électrique, le tenseur de rigidité

exprimé en Pa tel que (en notation réduite)
Sxx

Syy

Szz

Sxy

Syz

Sxz

 =


c11 c12 c13 0 0 0
c12 c11 c13 0 0 0
c13 c13 c33 0 0 0
0 0 0 c66 0 0
0 0 0 0 c44 0
0 0 0 0 0 c44

 ·


Fxx

Fyy

Fzz

Fxy/2
Fyz/2
Fxz/2

 , (B.6)
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avec [F ] le tenseur des déformations et [S] le tenseur des contraintes, et le tenseur
piézoélectrique direct exprimé en C ·m−2 tel que (en notation réduite)

Sxx

Syy

Szz

Sxy

Syz

Sxz

 =


0 0 e31

0 0 e31

0 0 e33

0 0 0
0 e15 0
e15 0 0

 ·
−→
E . (B.7)

Les tenseurs de permittivité, de rigidité et de piézoélectricité tiennent comptent des
invariances critallines des matériaux piézoélectriques déposés en couches minces. On
remarque que les notations utilisées ici considèrent que l’axe Oz est perpendiculaire
au plan du substrat, et que dans le plan du substrat les axes Ox et Oy sont équiva-
lents. Les autres matériaux sont considérés comme isotropes et leur comportement
est décrit à partir de leurs modules d’Young et coefficients de Poisson. L’effet de la
lamination du noyau magnétique sur les propriétés mécaniques est négligé. Une dif-
férence de potentiel électrique est appliquée aux bornes du matériau piézoélectrique
en contact avec les électrodes. Les conditions aux limites mécaniques sont libres à
l’exception des plans de symetrie où les déformations sont nulles perpendiculaire-
ment à ces plans, ainsi qu’à l’extrémité de la poutre où l’ensemble des déformations
est nul.
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Conception, Réalisation et Analyse de Micro-Inductances
Intégrées avec Matériaux Ferromagnétiques Doux.

Applications aux Inductances pour la Conversion de Puissance
Continue-Continue et aux Inductances Variables MEMS pour

Circuits Micro-Ondes Reconfigurables.

Notre objectif est d’exploiter au mieux les matériaux magnétiques pour la réalisation
d’inductances. Deux applications sont visées : la conversion de puissance DC-DC et
les inductances variables pour les micro-ondes. Un procédé de fabrication d’induc-
tances toroïdales intégrées incluant un bobinage solénoïde en cuivre électrolysé et
un noyau en Ni80Fe20 PVD est utilisé pour la réalisation de composants présentant
une inductance de 500nH jusqu’à 10MHz avec une résistance DC de 95mΩ et un
facteur de qualité de 20 à 2MHz. Le courant de saturation à −30% est mesuré à
180mA. Plusieurs topologies innovantes sont proposées afin d’augmenter la compa-
cité, le facteur de qualité ou le courant de saturation. Le modèle LLG est utilisé afin
d’estimer les performances de noyaux magnétiques micro-ondes ouverts ou fermés.
Un nouveau concept d’inductance variable MEMS à actionnement piézoélectrique
utilisant la magnétostriction inverse d’un noyau magnétique est proposé et validé
par la simulation.

Mots clés : inductance, inductance variable, magnétisme, MEMS, micro-ondes, conver-
sion de puissance.

Design, Fabrication and Analysis of Integrated Micro-Inductors
Including Soft Ferromagnetic Materials.

Applications to Inductors for DC-DC Power Conversion and to
Tunable Inductor MEMS for Reconfigurable Microwave Circuits.

Our purpose is to make the best use of magnetic materials in integrated induc-
tors. Two targets are followed : DC-DC power conversion and microwave tunable
inductors. A process for the fabrication of integrated toroidal inductors including
electroplated copper winding and PVD Ni80Fe20 core is used for the fabrication of
devices showing inductance of 500nH up to 10MHz with DC resistance of 95mΩ and
quality factor of 20 at 2MHz. −30% saturation current is measured at 180mA. Seve-
ral innovative designs improvements are proposed in order to increase compactness,
quality factor and saturation current. LLG model is used in order to estimate the
performances of open or closed microwave magnetic cores. A new concept of tunable
inductor MEMS with piezoelectric actuation relying on the inverse magnetostriction
of a magnetic core is proposed and validated by simulation.

Key words : inductor, tunable inductor, magnetism, MEMS, microwave, power conver-
sion.
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