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Introduction générale

Aujourd'hui, les bandes de fréquences millimétriques suscitent un grand intérét pour les
systéemes de communication radio en raison des larges bandes spectrales disponibles
permettant des débits de transmission trés élevés. La bande 60 GHz (57-66 GHz) est
utilisable sans licence dans le monde entier et présente donc un intérét particulier pour les
applications grand public. Toutefois, les communications sans fil & 60 GHz sont limitées
par la résonance de 1’oxygene de I’air qui absorbe pres de 98% de 1'énergie émise par le
systeme ; cette restriction limite la portée de communication a quelques metres dans le cas
des systémes quasi-omnidirectionnels et moins d’un kilométre dans le cas des systémes
tres directifs.

Ces systemes de communications sans fil a trés haut débit sont envisagés comme une
technologie trés intéressante pour les utilisateurs d’objets communicants (smartphones,
tablettes, ordinateurs portables, set-top boxes, disques durs sans fil, etc) pour la
transmission et la synchronisation de grandes quantités de données. En conséquence, des
modules de communication hautement intégrés et faible consommation d’énergie sont
nécessaires pour équiper ces appareils intelligents qui ont des contraintes de compacité et
de poids trés importantes.

Dans cette bande de fréquence, la faible longueur d’onde permet d’intégrer les
antennes sur le circuit d’émission/réception (System on Chip, SoC,) ou dans le méme
boitier que le circuit d’émission/réception (System in Package, SiP) afin d’obtenir un
systeme fortement intégré et faible colt. La conception de ces antennes nécessite une
modélisation précise du circuit intégré et de son boitier pour une bonne maitrise de
I’impédance et de ’efficacité de 1’antenne, mais nécessite également de prendre en compte
I’environnement du boitier (coque, autres composants de 1’objet communicant) pour
obtenir des bonnes performances de rayonnement.

Ces dernieres années, 1’évolution des communications sans fil en bande millimétrique a
été trés significative avec la démonstration de différents systémes d’émission/réception
intégrés atteignant des débits de plusieurs Gigabits par seconde (Gbps). Les applications se
déclinent en différentes gammes en fonction de la distance de communication. Pour des
systémes a trés courte portée, des antennes simples a faible gain sont suffisantes. Certaines
applications ayant une portée d’une dizaine de metres ou plus nécessitent la conception de
structures antennaires avec un fort gain, une bonne efficacité, et un dépointage électronique
de faisceau.
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Les travaux de recherche présentés dans ce manuscrit sont organisés en deux parties
principales. La premiére partie (chapitres 1 & 3) porte sur la conception et réalisation
d’antennes intégrées dans un boitier standard couplées a un circuit d’émission/réception a
60 GHz fabriqué en technologie CMOS SOI pour des applications a faible consommation
(< 100mW), courte portée (< 1m) et haut débit (> 1 Gbps). La deuxiéme partie (chapitres
4 a 6) porte sur la conception et la réalisation d’antennes directives compactes pour
applications a longue portée (> 10 m) ; il propose d’associer un réseau transmetteur réalisé
sur technologie imprimée a une source focale intégrée dans l’objectif d’obtenir un
compromis intéressant entre le niveau de gain obtenu, le codt et éventuellement les
capacités de dépointage de faisceau.

Le premier chapitre présente un état de 1’art des dispositifs d’émission/réception et
des antennes intégrées en bande millimétrique. On présente tout d’abord les
caractéristiques et les applications de la bande 60 GHz. Ensuite, les différents types
d’intégration d’antennes sont discutés: antennes non intégrées et indépendantes des circuits
actifs, intégration SoC ou I’antenne et le circuit actif sont réalisés simultanément sur une
puce et I’intégration SiP ou I’antenne et le circuit actif sont fabriqués indépendamment et
encapsulés dans un méme boiter. La derniére partie de ce chapitre est consacrée d’une part
a I’état de 1’art des solutions qui combinent les avantages de 1’intégration SoC et
’intégration SiP permettant d’augmenter le gain des antennes intégreées.

Le deuxiéme chapitre porte sur 1I’étude des performances d’antennes simples (dipole,
dip6le replié, dip6le replié couplé & un patch) sur substrat silicium et sur leur modélisation.

Le troisieme chapitre présente ensuite 1’analyse détaillée du fonctionnement d’une
antenne dipdle replié intégrée avec un circuit émetteur-récepteur en prenant en compte les
différents éléments perturbateurs sur la puce et autour de la puce. L’utilisation d’une
antenne patch couplée au dipdle replié est ensuite étudiée pour améliorer les performances
de I’antenne intégrée. Plusieurs configurations de patchs sont étudiées pour augmenter le
gain, améliorer le diagramme de rayonnement et atténuer certains nuls de rayonnement
générés par le capot de protection du boitier QFN (Quad Flat No Lead).

Le quatrieme chapitre détaille la conception de réseaux transmetteurs (transmit-
array), également appelés lentilles discretes (discrete-lens antennas). Ces dispositifs sont
typiquement illuminés par une source primaire (source unique ou réseau de sources
compactes). Trois configurations d’éléments unitaires du réseau sont étudiees, puis nous
faisons une étude comparative des performances simulées de réseaux transmetteurs en
polarisation circulaire congus a partir de chacun de ces trois éléments unitaires et illuminés
par un cornet.
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Le cinquieme chapitre présente une antenne directive & commutation de faisceau en
bande V comprenant un réseau transmetteur associé a un réseau focal constitué de cing
antennes de type dipdle replié sur silicium a haute résistivité. Ce réseau focal permet de
dépointer le faisceau dans cing directions différentes. Deux tailles de réseau transmetteur
ont été réalisées permettant des niveaux de gain différents. Un réseau avec un faisceau de
type « fan-beam » est également présente.

Le sixieme et dernier chapitre sera 1’occasion d’utiliser les réseaux transmetteurs avec
un systeme émetteur-récepteur. Dans ce dispositif, la source focale est constituée par le
module présenté au chapitre trois comprenant un émetteur-récepteur avec antenne intégrée
sur puce, un boitier QFN et un élément rayonnant intégré au boitier. Ce chapitre se termine
par un test de liaison entre deux modules identiques en environnement réel (hors chambre
anéchoique).

Ce mémoire se termine par une conclusion résumant 1’ensemble des travaux menés et
les perspectives envisagées.



Partie |
Etude des antennes millimétriques intégrées pour

communications courte portéee

Chapitre 1

Etat de ’art des antennes intégrées en bande millimétrique

Introduction

Aujourd'hui, de nombreuses applications nécessitent le transfert de tres gros volumes
de données sans fil et a haut débit en un temps toujours plus faible entre différents objets
communicants. Cela se traduit par une demande de capacité des systemes de
communication sans fil beaucoup plus grande que ce que I'on peut attendre dans les bandes
2.4-2.5 GHz et 5.2-5.8 GHz actuellement utilisées. Cette demande a suscité I’émergence
et le développement de nouvelles technologies de communication fonctionnant dans la
bande des frequences millimétriques qui étaient précédemment réservées essentiellement a
des systemes militaires ou scientifiques utilisant des technologies colteuses.

Les technologies récentes donnent accés a ces bandes de fréquences pour des
applications grand public telles que les réseaux personnels sans fil (WPAN, Wireless
Personal Area Network), les réseaux locaux sans fil (WLAN, Wireless Local Area
Network), et les liaisons point-a-point ou point-a-multipoint. Nous présentons donc, dans
ce chapitre, une courte introduction sur la bande sans licence autour des 60 GHz, un bilan
de liaison typique permettant de dimensionner le gain d’antenne nécessaire pour des
communications sans fil a courte portée, faible consommation et haut débit. Finalement, un
bref état de I’art des antennes intégrées en bande millimétrique est présenté.

1.1 La bande sans licence 60 GHz

La bande sans licence autour de 60 GHz ouvre un nouveau monde de possibilités
d’applications grand public. Dans cette partie, nous présentons la régulation actuelle de
cette bande, son intérét et ses caractéristiques ainsi que les applications potentielles et les
récents développements commerciaux de ces derniéres années [1]—[4].
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1.1.1 Régulation

Le spectre électromagnétique est regulé dans les différentes régions du monde par des
organismes nationaux ou internationaux tels que I’ETSI en Europe ou la FCC aux Etats-
Unis. Cette régulation inclue les conditions d’utilisation des différentes bandes de
fréquence et notamment la présence ou non de licence d’utilisation. Pour une bande de
fréguence sous licence, une autorisation est nécessaire et des frais de charges sont facturés
a D'utilisateur ; ceci est le cas par exemple pour les bandes de téléphonie mobile. A
I’inverse, une bande sans licence comme les bandes WiFi est librement utilisable par tout
le monde dans la limite de niveaux de puissance d’émission définis. Une de ces régions est
la bande de 7 ou 9 GHz autour de la frequence 60 GHz qui a été déclaré sans licence dans
les majeures parties du monde. La Figure 1.1 montre la répartition du spectre alloué autour
de 60 GHz dans les principales régions du monde et les quatre canaux définis par le
standard IEEE 802.11ad. Le Tableau 1.1 synthétise les bandes de fréquence proposées et
les principales caractéristiques de la réglementation.

N ___Spectrum Mask ___ A

[ US_and Canada (57.05 GHz — 64.00 GHz)

I European Union (57.00 GHz — 66.00 GHz)

| South Korea (57.00 GHz — 64.00 GHz)

Japan (59.00 GHz - 66.00 GHz)

Australia (59.40 GHz - 62.90 GHz)

China (59.00 GHz — 64.00 GHz)

Channel 1 Channel 2 Channel 3 Channel 4
Fc=158.32 GHz Fc=156048 GHz Fc= 6264 GHz Fc=64.80 GHz

ZHD 00°LG
ZHO ¥T°L5

2} @
» =
= w
S =
[=] (=}
I I
~ ™

ZHO TLEY
ZHD 88’50
ZHD 0099

Figure 1.1 : Spectre sans licence disponible dans différentes régions du monde autour de 60 GHz et définition
des quatre canaux du standard IEEE 802.11ad.

Tableau 1.1 : Plan de répartition de fréquence, limites de puissance de I’émetteur, de puissance rayonnée

(PIRE) pour différentes régions du monde sur la bande 60 GHz.

. Frég. Min.  Frég. Max. Puissance de Entité de
Région PIRE Max. _
(GHz) (GHz) I’émetteur Max. régulation
USA/Canada 57 64 500 mW 85 dBm FCC
Japon 59 66 10 mwW 58 dBm MPHPT
Corée du Sud 57 64 10 mwW 27 dBm MFSG
Australie 59.4 62.9 10 mW 51.7 dBm ACMA
Europe 57 66 10 mW 57 dBm ETSI
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1.1.2 Intéréts et caractéristiques de la bande 60 GHz

Le principal enjeu des technologies de communication sans fil a 60 GHz est
I’utilisation de la large bande de fréquence disponible, jusqu’a 9 GHz de bande disponible
comme expliqué au paragraphe précédent, sans commune mesure avec les bandes sans
licence classiques (2.45 GHz, 5.2/5.8 GHz). En effet, la loi fondamentale de capacité de
canal de Shannon (Q) montre que celle-ci est directement proportionnelle a la largeur de
bande (B) utilisée :

Q =Blog,[1+ SNR] (1.1)

Le standard actuel IEEE 802.11ad prévoit des débits maximum de 7 Gbps sur un des
quatre canaux de 2.16 GHz. L’utilisation des quatre canaux simultanément permettrait
donc d’atteindre 28 Gbps.

Cette loi fait également intervenir le rapport signal a bruit (SNR) au récepteur qui
dépend de la puissance d’émission, du gain d’antennes, de la distance de communication et
du niveau de bruit du récepteur. Compte-tenu des limites imposées par la régulation sur les
puissances rayonnées, et des niveaux de bruit permis par la technologie du récepteur, les
distances de communications réalisables en pratique sont bien plus faibles que celles
obtenues aux fréquences centimétriques.

Par ailleurs, les bandes de fréquences millimétriques suscitent beaucoup d'intérét en
raison des faibles longueurs d'ondes (4o =5mm a 60 GHz) qui permet la conception
d’antennes tres petites de ’ordre du millimetre (Figure 1.2) et donc la miniaturisation
extréme des systemes de communication a tres haut débit.

il e .. x
Figure 1.2 : Exemple d’une antenne dipble replié aux fréquences millimétriques [34].

L’atténuation en espace libre entre un émetteur et un récepteur est donnée par
I’équation 1.2 :

P_(d,)=—20 |ogw(£j (1.2)

0

ou A est la longueur d’onde (m) et do est la distance entre I'émetteur et le récepteur (m).
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Figure 1.3 : Pertes dans I'espace libre (dB) en fonction de la fréquence et la distance.

Cette atténuation est considérable & 60 GHz, elle est de 68 dB entre un récepteur et un
émetteur séparés de 1 m et de 88 dB a 10 m (Figure 1.3).

Mais la propagation en espace libre est un cas théorique de réfeérence ; dans des
conditions réelles de propagation, 1’environnement perturbe celle-ci selon différents
mécanismes. Dans un environnement intérieur (indoor), le signal peut rencontrer différents
obstacles (par exemple : des murs, des meubles, des personnes, etc) qui augmentent
considérablement I'atténuation [5]—[7] par des effets de masquage (shadowing) de
réflexion ou de diffraction. Ainsi, les pertes de propagation en environnement réel font
intervenir différents coefficients pour prendre en compte ces phénomeénes :

P (d)=P (d,)+10n Iogl{dij+ X, (1.3)

0

ou Py (do) est I’atténuation en espace libre a une distance de référence (do =1 m), d est la
distance entre I'émetteur et le récepteur, n est le coefficient de pertes de propagation et X,
est le parameétre de masquage. Ces nouvelles variables dépendent de I'environnement et des
propriétés de I'antenne qui peut étre soit directive soit omnidirectionnelle.

Les applications en environnement extérieur sur de longues distances sont soumises a
la propagation dans 1’atmosphére. Dans le spectre d'absorption de 1’atmospheére, tracé en
Figure 1.4, un pic d’absorption de 1’oxygeéne de l’ordre de 16 dB/km est nettement
observable autour de 60 GHz. Cette absorption reste donc négligeable pour des
communications jusqu’a quelques dizaines de métres. De la méme fagon, I'affaiblissement
dd a la pluie est du méme ordre de grandeur et devient significatif pour des distances de
communication de plusieurs centaines de metres.
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Figure 1.4 : Absorption des ondes millimétriques (dB/km) due a I’atmosphére au niveau de la mer et a
9150 m d’altitude en fonction de la fréquence.

En conclusion, la propagation des ondes électromagnétiques a 60 GHz n'est pas
adaptée aux communications a longue portée (> 2 km), mais convient trés bien pour de
nombreuses applications a courte ou moyenne portée (<500 m), par exemple dans un
environnement intérieur (jusqu’a 10 m de portée) ou extérieur.

1.1.3 Applications potentielles

Actuellement, d’importants efforts institutionnels et industriels sont accomplis autour
du développement de standards pour les communications a 60 GHz afin de répondre entre
autres a une demande d’applications de type WPAN (Wireless Personal Area Network).
Pour les institutions, on peut citer ECMA (TC48) et IEEE (802.15.3c et 802.11ad). Au
niveau industriel, il y a deux consortiums réunissant les principaux industriels du secteur:
WirelessHD (Intel, LG Electronics, Panasonic, Nec, Samsung, Sibeam, Sony, Toshiba) et
Wireless Gigabit Alliance (AMD, Dell, Intel, Microsoft, NEC, Nokia, Nvidia, Panasonic,
Qualcomm, Samsung, Toshiba).

Depuis la publication des standards WirelessHD en janvier 2008 et IEEE 802.15.3c en
septembre 2009, plusieurs fabricants d’appareils €électroniques grand public ont commencé
a integrer dans leurs produits des modules de communication sans fil a tres haut débit. Par
exemple, des la fin de I'année 2009, Panasonic a incorporé des modules Wireless HD sur
certains modeles de télévision, suivi par LG Electronics a partir de janvier 2012. Toshiba et
Funai ont également présenté des produits similaires.

En mai 2011, Qualcomm et Wilocity ont développé un chipset 60 GHz (AR9004TB)
pour ordinateurs portables et produits électroniques pour le grand public. Celui-ci est le
premier chipset capable de supporter une grand variéte d'applications, entrée/sortie vidéo,
réseaux sans fil avec des vitesses similaires aux technologies de connexions par fibre
optique.
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Parmi les principales applications potentielles dans la bande des 60 GHz (Figure 1.5),

NOUS pouvons citer:

Liaisons point-a-point haut débit entre batiments ou entre stations de base.

Réseaux locaux sans fil (WLAN), réseau personnel sans fil (WPAN), Gigabit Ethernet
sans fil.

Transmission de vidéos haute définition non compressés (WHDMI : Wireless High
Definition Multimedia Interface) pour des distances comprises entre 5 et 10 metres,
Transfert/synchronisation de gros fichiers entre objets communicants (Wireless
docking/cordless computing et applications de type “sync and go” ou kiosque) pour des

distances d’environ 1 meétre.

Dans chaque catégorie, il existe différents scénarios d'utilisation sur la base de:
L’environnement (intérieur, extérieur).

La distance entre les émetteurs et les récepteurs.

La ligne de vue directe (LOS) ou la présence d’obstacles (NLOS).

La mobhilité des modules de communication.

mm-wave outdoor mesh

Internet

Digital Video Q
30 Ghps "Wireless fiber" 'Pom:ble W
n

Ingaor

Set-top

Console

Figure 1.5 : Exemples d'applications dans la bande millimétrique.
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1.2 Bilan d’une liaison a 60 GHz

Le bilan de liaison des systémes de communication hautement intégrés a 60 GHz est
assez limité en raison de la faible puissance d’émission (<10 mW), et des pertes
considérables dans I'espace libre (= 68 dB a 1 m). Par conséquent, il est souvent nécessaire
d'utiliser des antennes directives, en particulier pour des liaisons de plusieurs meétres.
Cependant, les antennes directives augmentent la probabilité d'interruption de la liaison par
un obstacle (shadowing) dans le cas d’un environnement variable. En supposant que la
valeur de gain des antennes (en dBi) de I'émetteur et du récepteur sont G; et G,
respectivement, nous pouvons exprimer le bilan de liaison & 60 GHz sous forme
logarithmique, en prenant en compte toutes les pertes [8],[9] , comme:

SNR=P, +G,-P (d)+G, -P, -1, -FM (1.4)
Ou:
SNR: Rapport signal a bruit requis pour la démodulation (dB)
Py: Puissance d'émission (dBm)
P : Pertes en espace libre (dB)
d: Distance entre I'émetteur et le récepteur (m)
Pn: Puissance de bruit (dBm)
I_: Pertes dans la chaine de transmission (interconnexions par exemple)
FM: Marge de liaison (différence entre la puissance recue et la sensibilité du récepteur)
La puissance de bruit est donnée par :

P, =10log,,(kBT)+ NF (1.5)

Avec :
k, B, T: Constante de Boltzmann (1.38 x 10°%°), bande passante (Hz) et température (°K)
NF: Figure de bruit du récepteur (dB)

Nous prenons pour hypothese les valeurs du Tableau 1.2 et supposons une température
standard (T =27 °C) et des valeurs de gain identiques pour les antennes d’émission et de
réception (G). Puis, nous utilisons les équations 1.4 et 1.5 pour trouver une relation entre le
gain d'antenne et la distance pour assurer une liaison de communication LOS dans un
environnement indoor a 60 GHz utilisant une modulation OOK (On-Off Keying).

G =2.46+10logd (1.6)

10



Chapitre 1 — Etat de I’art des antennes intégrées en bande millimétrique

Tableau 1.2 : Paramétres d'un bilan de liaison a 60 GHz

Parameétre Valeur Commentaire
QPSK :10.7 dB
16-QAM : 16.7 dB .
SNR Type de modulation
64-QAM : 21.7 dB
OOK: 26 dB
I 6 dB . . o
Dépend de la technologie de fabrication de
NF 8 dB
I’émetteur/récepteur.
Py 4dBm
B 1.88 GHz Bande passante arbitraire
FM 10dB
P (do) 68 dB distance dy=1m
Xs 2dB Masquage et obstacles
n 2 propagation en trajet direct

Le gain d'antenne requis pour des liaisons jusqu'a 10 meétres et différents types de
modulations est montré sur la Figure 1.6. Une valeur de 2.5 dBi est nécessaire pour assurer
une liaison de 1 m en utilisant une modulation OOK. Pour des modulations 16-QAM et
QPSK, le gain nécessaire pour la méme distance est de -2.2 dBi et -5.2 dBi respectivement.

15
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Figure 1.6 : Gain de l'antenne (dBi) par rapport a la distance entre émetteur et récepteur pour différents types
de modulation (OOK, 16-QAM et QPSK).

11



Chapitre 1 — Etat de I’art des antennes intégrées en bande millimétrique

1.3 Etat de I’art des antennes intégrées aux fréquences millimétriques

Les antennes disponibles aujourd’hui commercialement pour des systémes de
communication aux fréquences millimétriques sont typiquement des antennes a base de
réflecteurs, de lentilles et des antennes cornet. Elles présentent des niveaux de gain élevés
et sont dédiées a des applications point-a-point longue distance. Les antennes a réflecteur
permettent d’atteindre les plus hauts niveaux de gain, suivies par les lentilles puis les
antennes cornet dont le gain est typiquement limité a 30 dBi. Méme si ces types d'antennes
offrent de trés bonnes performances (gain, efficacité), ils ne sont pas appropriés pour les
nouveaux systemes de communication car ils sont trés colteux, volumineux, lourds et
surtout difficiles a intégrer avec des dispositifs actifs sur silicium.

A Dinverse, les antennes planaires imprimées sur substrat offrent des propriétés
intéressantes: faible colt, faible masse, compacité, adaptabilité a la structure, fabrication et
intégration facile avec des dispositifs a base de semi-conducteurs. En raison de la
fréguence de fonctionnement trés élevée, les antennes sont de petites dimensions de 1’ordre
du millimétre, ce qui ouvre de nouvelles possibilités pour 1’intégration. On peut distinguer
typiquement deux types d’intégration: antennes intégrées sur silicium (SoC) ou antennes

intégrées en boitier (SiP).

1.3.1 Antennes intégrées sur silicium

Les antennes intégrées sur silicium sont étudiées depuis de nombreuses années afin de
fournir des solutions hautement intégrées et a faible colt pour des communications courte
portée et trés haut débit en bande millimétrique [10]. Ces antennes permettent l'intégration
avec des circuits actifs RF, typiquement sur technologies CMOS/BICMOS, avec pour
principal avantage d’éviter toute interconnexion de signaux millimétriques hors de la puce,
ce qui nécessiterait des technologies complexes et colteuses. En effet, dans le cas d’une
antenne simple occupant une surface de I’ordre du mm?, cela conduit & une puce un peu
plus grande mais avec un module d’encapsulation plus petit. La contrainte de taille et les
pertes générées dans le substrat de silicium conduisent a des performances médiocres en
termes de gain et d’efficacité. Par conséquent, ces antennes sont souhaitables pour des
applications a courte portée: intra-puce (~ mm), puce-a-puce (~ cm) ou terminal-a-terminal
(dizaines de cm). Diverses antennes réalisées sur un substrat en silicium et opérant dans la
bande millimétrique ont été décrites dans la littérature. Nous pouvons distinguer deux
types de substrat silicium: basse résistivité (BR) et haute résistivité (HR).

12
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1.3.1.1 Antennes sur substrat silicium basse résistivité (BR)

Deux antennes, antenne IFA (Inverted F Antenna) et antenne Yagi, réalisées sur
silicium BR (p = 10 Q.cm) de 750 um d’épaisseur par un processus post-BEOL (Back-end
of Line) ont été presentées dans la référence [11] (Figure 1.7). Afin de masquer en grande
partie le substrat silicium a perte, une couche de dioxyde de silicium (SiO;) de forte
épaisseur (20 um) a été déposée sur le silicium. Selon les résultats expérimentaux,
I'antenne IFA est tres bien adaptée avec un coefficient de réflexion de -32 dB a 61 GHz et
une bande passante (S;1 <-10dB) de 55-67.5 GHz. Cette antenne présente un gain de
-19 dBi et une efficacité de 3.5% a 61 GHz. L’antenne Yagi est moins bien adaptée avec un
coefficient de réflexion de -6.75dB a 65 GHz et une bande passante (S;; <-6 dB) de
61-70 GHz. Cette antenne présente un gain -12.5 dBi et une efficacité de 5.6% a 65 GHz.

2 um thick Aluminum (g - 3.7x10° Sim)

4 pm thick Copper (6= 5.7 107 $/m) 12 1 2 ym thick Silicon Oxide (g = 3.9)

2 pm thick Aduminm (¢~ 3.7x10" Sim)

- T

20 um thick Si0z (g = 3.9 i

T30 pum thick Silicon{&,= 11.9, p=10 £-em}) L 20 pm thick Silicon Oxide (&= 3.9)

750 e thick Silicon (&= 11.9, p =10£-cm)

(a) (b)
Figure 1.7 : Antenne IFA; vue de dessus et coupe transversale du processus post-BEOL simplifié (L = 2 mm,
H =100 pm et S = 100 um) (a). Antenne Yagi; vue de dessus et coupe transversale du processus post-BEOL
modifié (L; = 146 um, L, = 270 pm, L3 = 382 um et L, = 426 pm) (b) [11].

Dans la référence [12], une antenne Yagi est fabriquée en technologie standard CMOS
180-nm sur un substrat silicium BR. Cette antenne est présentée sur la Figure 1.8. La taille
de lantenne est de 1.1x0.95 mm?. Les résultats expérimentaux montrent que I’antenne
présente un taux d’onde stationnaire (VSWR) inférieur a 2 sur la bande 55—65 GHz. Le
gain maximum mesuré est de -10 dBi et I’efficacité de I’antenne simulée est de 10% a
60 GHz. Le diagramme de rayonnement simulé de I’antenne est de type End-Fire avec un
rapport avant/arriere de 9 dB.

nter-metl
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[vim|

ia Lossy s.uhslrate

(b)
Figure 1.8 : Antenne Yagi sur silicium BR; vue 3D (a), vue de dessus et section transversale de la
technologie CMOS-180 nm (b), photographie de I'antenne Yagi (c) [12].
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Dans la référence [13], une antenne monopole triangulaire est réalisée sur du silicium
BR (p = 10 Q.cm) en technologie CMOS 180-nm (Figure 1.9). Les dimensions de la puce
sont 1x0.81 mm?. Le diagramme de rayonnement simulé dans le plan H est presque
omnidirectionnel et 1’efficacité simulée est de 12%. Les mesures montrent un
VSWR inférieur a 2 sur la bande 5575 GHz. Cette antenne posséde un gain maximum
mesuré de -9.4 dBi a 60 GHz.

E _
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L =
@ (b)

Figure 1.9 : Monopole triangulaire sur silicium BR; vue 3D (a), vue de dessus (b), photographie de I’antenne
réalisée (c) [13].

1.3.1.2 Antennes sur substrat silicium haute résistivité (HR)

Une antenne et un réseau de quatre antennes de type fentes repliées ont été réalisées sur
silicium HR (p=1MQ.cm) en utilisant un procédé CMOS-SOI standard [14]. Les
résultats expérimentaux montrent que I’antenne seule est bien adaptée avec un coefficient
de réflexion de -26 dB a 50 GHz, tandis que dans le cas du réseau de quatre antennes, la
réponse du coefficient de réflexion présente de multiples résonances en raison de
réflexions multiples dans les lignes du réseau d’alimentation avec une fréquence de
résonance décalée a 49.25 GHz et un coefficient de réflexion de -24 dB. Le gain mesuré
est de -4.7 dBi pour une antenne seule et -1.8 dBi pour le réseau de quatre antennes.

o

G
(@) (b) (©
Figure 1.10 : Antenne repliée fente sur silicium HR; vue de dessus (a), section transversale simplifiée de la
technologie (b), réseau de quatre antennes (c) [14].
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Dans la référence [15], une antenne dipble avec une structure interdigitée est fabriquée
avec la technologie standard CMOS SOl 130-nm sur un substrat silicium HR
(p =1kQ.cm) de 355 um d’épaisseur (Figure 1.11). La longueur de I’antenne est de
871 um avec une largeur maximale au centre de 100 um. Cette antenne contient une
capacité interdigitée afin de diminuer la partie imaginaire de l'impédance d’entrée de
I'antenne et obtenir une meilleure adaptation. Un balun a large bande est utilisé pour relier
la ligne coplanaire (CPW) au ruban coplanaire (CPS). La face inférieure du substrat est
couverte par un plan métallisé. Les résultats expérimentaux montrent un coefficient de
réflexion de -15dB a 60 GHz avec une bande passante inférieure a -10 dB de 8%. La
simulation permet d’estimer un gain d’antenne de 4.5 dBi avec une haute efficacité de
85%.

Balun —>
88
(a) (b)

Figure 1.11 : Antenne dipdle avec structure interdigitée sur silicium HR; vue de dessus de I’antenne réalisée

(a), section transversale simplifiée de la technologie CMOS SOI 130-nm (b) [15].

La référence [16] présente un émetteur UWB (Ultra Wide Band) avec une antenne
fente repliée fonctionnant dans la bande 60 GHz (Figure 1.12). L’émetteur est fabriqué
avec la technologie standard CMOS SOI 65-nm sur un substrat silicium HR. Les
dimensions de la puce sont de 2.5x2.5 mmZ. La fréquence de fonctionnement de I’émetteur
peut varier sur la bande 55.4-56.8 GHz et la puissance d'émission varie entre 4 et 6 dBm
pour une consommation de 28 mW seulement. Cet émetteur possede un débit tres élevé de
2.2 Gbps avec une PIRE mesurée de 2 dBm, ce qui a permis d’en déduire un gain
d’antenne de -3.5 dBi.

Figure 1.12 : Emetteur UWB a 60 GHz avec antenne intégrée sur silicium HR [16]
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1.3.1.3 Surface haute impédance associée aux antennes intégrées sur silicium

Les surfaces a haute impédance (SHI, ou High Impedance Surfaces, HIS, en anglais)
sont des structures a motifs périodiques fixées ou imprimées au-dessus d’un plan de masse.
Elles possedent des propriétés tres intéressantes d’un point de vue électromagnétique, car
elles permettent de placer une antenne prés d’un plan métallique en limitant la perte
d’efficacité liée aux courants induits dans le plan de masse. Dans certains cas, elles
n’autorisent la propagation des ondes électromagnétiques le long de leur surface que pour
certaines bandes de fréquences (structures a bande interdite).

En [17], une SHI est utilisée pour améliorer 1’efficacité de rayonnement d’une antenne
dipdle qui fonctionne dans la bande 57—64 GHz. La SHI est réalisée sur un substrat SU8
(er = 2.85, tand = 0.04) de 140 um d’épaisseur (Figure 1.13), le plan de masse inférieur
permet de supprimer le couplage avec le substrat silicium BR. L’antenne est réalisée au-
dessus de la SHI sur une autre couche de SU8 de 20 um d’épaisseur. Cette structure
présente des avantages en termes de réduction d’épaisseur de I’antenne et de réduction du
couplage entre I’antenne et le substrat silicium. La taille de cette puce est 2.4x2.4 mmZ.
Les résultats expérimentaux montrent que I’antenne posséde une largeur de bande

(S11 <-10 dB) de 12%, un gain de 4.1 dBi avec une efficacité de rayonnement de 49%.

Antenne

RIS patehl «=

Dipols [EEETT] S » 140 um| SU8 ’.:SurfaceéHaute Impédance

:
Balun B ye .
p i Silicium BR

GSG tarminal <
| e

(@) (b)

Figure 1.13 : Antenne dipdle sur silicium BR associée a une surface a haute impédance; vue de dessus de

I’antenne réalisée (a), coupe transversale (b) [17].

Les auteurs de la référence [18] présentent une antenne Yagi intégrée avec un récepteur
a 60 GHz (Figure 1.14). lls ont utilisé une SHI de 3x8 éléments fabriquée avec la
technologie CMOS 90-nm pour réduire les pertes dans le substrat de silicium BR et
augmenter 1’efficacité de rayonnement et le gain. Les longueurs de 1’élément rayonnant,
directeur et réflecteur sont 895, 740 et 1500 um respectivement, la taille de la cellule
élémentaire de la SHI est 185x185 um?®. La taille de la puce est de 1.5x2 mm?. Les
résultats de simulation montrent que la SHI permet d’augmenter 1’efficacité de 1’antenne
de 5% a 15% et son gain de -12.5 & -7.2 dBi.
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Selon les résultats expérimentaux, le débit maximum est de 1.152 Gbps en modulation
16-QAM a 25 cm avec une consommation totale de 38 mW.
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Figure 1.14 : Antenne Yagi sur silicium BR associée & une surface a haute impédance; vue de dessus de

I’antenne réalisée (a), description du systéme (b), coupe transversale (c) [18].

1.3.2 Antennes intégrees en boitier

L’intégration d’antennes en boitier permet de combiner une ou plusieurs antennes avec
un systéme de communication sous la forme d’un module hautement intégré. Cette
approche constitue une évolution récente et importante dans la miniaturisation des
systemes sans fil en bande millimétrique. Le boitier permet I'interconnexion avec les autres
composants de la carte PCB (Printed Circuit Board) et doit protéger le circuit actif. Le
boitier sert aussi comme support physique et dans certains cas contribue a la dissipation de
la chaleur.

Généralement, les antennes intégrées en boitier sont hors de la puce et intégrées sur un
substrat a faible perte comme la céramique, le verre, les matériaux organiques, etc.
L'antenne étant un élément séparé de la puce, un probléme d'interconnexion se pose entre
I’antenne et le circuit émetteur/récepteur. Cette interconnexion doit assurer une bonne
adaptation et de faibles pertes d'insertion dans la plage de fréquence de travail. La Figure
1.15 présente deux techniques d’interconnexions disponibles dans ’industrie: le cablage
par fil (wirebonding) et le report flip-chip.

L’interconnexion par wirebonding utilise généralement des fils d'aluminium ou d’or.
Elle constitue la solution la plus simple, robuste et de faible codt, mais la discontinuité
d’impédance introduite par les fils peut affecter considérablement les performances
(adaptation d’impédance, pertes) aux fréquences millimétriques. A 1’inverse,
I'interconnexion par flip-chip est plus performante grace a sa faible longueur (hauteur des
bumps). Elle présente également des dispersions plus réduites et permet une densité

d’intégration plus élevée puisque la connexion est verticale.
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(b)

Figure 1.15 : Techniques d'interconnexion par wirebonding (a) et par flip-chip (b).

Les antennes intégrées en boitier permettent généralement des portées entre 2 m
(antenne seule) et 10 m (réseau d’antennes) grace a des gains d’antenne (typiquement
4-6 dBi par antenne) plus élevés que dans le cas des antennes intégrées sur puce. Dans la
littérature, plusieurs références bibliographiques nous ont permis de classifier les antennes
intégrées en boitier en différentes technologies telles que la technologie céramique, la
technologie organique multicouches, la technologie interposeur silicium et la technologie
eWLB.

1.3.2.1 Technologie céramique

La technologie céramique permet de réaliser des assemblages multicouches bien
maitrisés avec des substrats diélectriques faibles pertes et des résolutions de gravure de
I’ordre de 50—70 um. En outre, elle offre la possibilité de réaliser des cavités internes a la
structure [21], [22]. Deux variantes existent : LTCC (Low-Temperature Cofired Ceramic)
et HTCC (High-Temperature Cofired Ceramic). La plupart des travaux menés en
millimétrique sur céramique utilisent des antennes relativement classiques et en particulier
des antennes patchs [19], [20].

Dans la référence [22], un module en céramique est développé; il contient un
récepteur/émetteur a 60 GHz, un amplificateur de puissance, des antennes de réception
(Rx) et transmission (Tx) et quelques composants discrets (SMD, Surface Mounted
Devices) utilisés pour le filtrage de lI'alimentation. Ce module est fabriqué en technologie
HTCC (Figure 1.16), sa taille est de 8.5x13.5 mm>.

Les antennes sont des dipdles repliés réalisés sur un substrat de verre et connectés a la
puce transceiver par des interconnexions flip-chip et une ligne coplanaire. Deux cavités
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sont realisées au-dessous des antennes afin de baisser la permittivité effective prées des
antennes et de créer un réflecteur sous le dipdle pour supprimer le rayonnement arriére. Ce
module consomme 454 mW et 1090 mW pour les modes Rx et Tx respectivement. En
utilisant une modulation OFDM 16—QAM, une communication sans fil a 7 Gbps a été
validée sur 1 m de portée. Les résultats expérimentaux montrent un coefficient de réflexion
inférieur & -6.7 dB pour l'antenne Tx et -8.8 dB pour I’antenne Ry autour de la bande
57-66 GHz. Le gain d’antenne Tx est de 3—5 dBi et de 1-3 dBi pour I’antenne Ry; ces
valeurs de gains incluent les pertes de transmission sur les lignes entre le transceiver et les
antennes et leurs différences de longueur expliquent la différence de gain [23].

60 GHz feed line

+ ' = z CMOS transceiver p—— Tx antenna
10 ‘ - 1 R——— »; 8] 00 T
cMos = g TESEOTEONS 1 v Iq
| transceiver [} s | cavity
' | : :

5
L

Figure 1.16 : Antenne intégrée sur verre utilisant un boitier céramique HTCC [22].

Un autre exemple de module en céramique propose I’intégration d’un transceiver a
60 GHz et d’un réseau phasé de 32 antennes [24]. Chaque patch est couplé avec une fente
et excité par une ligne microruban (Figure 1.17). La taille de la puce RFIC est de 29 mm?
et la taille totale du module LTCC est de 25x25 mm?. Selon les résultats de simulation, le
gain de chaque élément rayonnent est de 1’ordre de 4 dBi. Les pertes des lignes
microrubans sont autour de 2.5 dB. Le module consomme 1.2 W et 0.85 W pour les modes
Tx et Rx respectivement.

Patch

s ————

Fente de couplage

Plane de

masse E
Vias \Lignes microruban

(a) (b)

Figure 1.17 : Antennes patchs sur boitier céramique LTCC; patch élémentaire (a), coupe transversale (b),

photographie du prototype final (c) [24].
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1.3.2.2 Technologie organique multicouche

La technologie organique multicouche ou MLO (Multi-Layer Organic) est constituée
par un assemblage de plusieurs couches diélectriques et de couches métalliques (cuivre)
selon un procédé proche des technologies de circuits imprimés classiques. Ce type de
technologie est de plus en plus utilisé grace aux progres realisés sur la maitrise des
épaisseurs de substrats de faible épaisseur (> 1-2 mils) et des résolutions de gravure
(> 15-20 um). Les matériaux diélectriques utilisés présentent une basse permittivité et de
faibles pertes, les conducteurs sont généralement en cuivre.

Plusieurs démonstrations d’antennes simples, de réseaux d’antennes ou de réseaux
phasés avec transceiver existent dans la littérature. Dans [25], des antennes commutées
avec rayonnement dans 1’axe normal (broadside) et vers 1’horizon (end-fire) sur un simple
boitier MLO sont présentées. L’empilement des différentes couches utilisées et la structure
antennaire sont montrés sur la Figure 1.18. La taille totale de cette structure est de
12.5x10x1.3 mm®. Les résultats expérimentaux montrent des gains de 8.7 et 10.9 dBi pour
les antennes broadside et end-fire respectivement. Leur efficacité, estimée par simulation,
est de 92.5% et 78.5% respectivement.

Shielding Broadside radiation
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_=._———Cavity pads (M1)

- +7=——Post wall cavity —
End-fire
radiation

(o
\\\P;Bfrﬂ;,ion

RO 3003 (508 um)
UL 3908 (25.4 ym)
RO 3003 (508 um)

UL 3908 (25.4 pm)
UL 3850 (101.6 um)
FR27 (56 um)
UL 3850 (50.8 ym)

RO 3003

UL 3908 _\
_\.
T

RO 3003 :
UL 3908 K <

UL 3850 —
Folded
dipoles

RF/DC
~—ground (M4)

FR27 —- —Void

Chip cavities

RF/DC
feeds (M5)

(d)

Figure 1.18 : Couches empilées pour I’antenne intégrée sur boitier organique (a), coupe transversale de la

structure antennaire (b), photographie vue de dessus (c), et de dessous (d) [25].

Dans la référence [26], un réseau de 2x4 antennes est présenté (Figure 1.19). Il est
réalisé avec une technologie standard FR4—PCB tres bas co(t (11 couches FR4-HDI et 12
couches métalliques, avec 0.838 mm d’épaisseur totale). Un transceiver a 60 GHz est
reporté sur la couche inférieure M12 du module par des interconnexions flip-chip. La

structure antennaire est composée d’un empilement de patchs circulaires excités par des
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lignes microrubans (pertes = 0.55 dB/mm) et des vias d’interconnexion. La taille du réseau
d’antenne est de 20x20 mm?.

Les résultats expérimentaux montrent que les 8 éléments du réseau présentent une
largeur de bande (S1; <-10dB) de 57-66 GHz. Le couplage entre chaque élément du
réseau reste inférieure a -12 dB, le gain de chaque antenne est estimé a 4.8 dBi et
I’efficacité a 71%. Le gain total du réseau est de 12—12.7 dBi dans toute la bande passante.
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Figure 1.19 : Vue de coupe de I’empilement de couches sur la technologie PCB (a), géométrie de 1’élément

rayonnant (b), réseau de 2x4 antennes (c) [26].

Dans les derniéres années, IBM a réalisé un certain nombre de démonstrations a
60 GHz en technologie CMOS/BICMOS [27]-[31] pour la transmission de vidéo a trés
haut débit avec différents types de modulation (OFDM-QPSK, MSK, OFDM-16QAM,
etc). Dans les références [29] et [30], une puce Tx intégrée avec un réseau phasé a 16
antennes sur technologie MLO d’épaisseur totale 1.18 mm est présentée. La puce a pour
dimensions 6.5x6.75 mm? et a été reportée par flip-chip. Le réseau d’antennes est placé
autour de la puce et de maniére symétrique (Figure 1.20c). Le module Tx a une
consommation totale élevée entre 3.8—-6.2 W et fournit une PIRE de 37.5 dBm.

La structure antennaire est détaillée dans la référence [31], elle propose un patch
alimenté en mode différentiel par couplage électromagnétique par fente. Des cavités et des
réflecteurs sont utilisés dans le but d’améliorer la bande passante et [’efficacité de
rayonnement. Les résultats de mesures a 60 GHz montrent un gain maximal de 8 dBi pour
I’antenne élémentaire et 17 dBi pour le réseau de 16 éeléments. La largeur de bande
(S11 <-10 dB) est supérieure & 10 GHz et ’efficacité est estimée par simulation a 80%.
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Figure 1.20 : Vue de coupe de la technologie MLO et photographie du module (a), structure antennaire (b),
description de la géométrie du réseau de 16 éléments (c) [31].

1.3.2.3 Technologie interposeur en silicium

L’interposeur en silicium est une technologie émergente pour les systéemes 3D [32]
réalisant I’interface électrique et mécanique entre la ou les puces électroniques et la carte
de circuit imprimé. Les avantages de cette technologie sont: une haute densité d’intégration
permettant une forte miniaturisation (haute densité d’interconnexions et régles de dessin
tres fines), bonnes propriétés thermiques du silicium et possibilité d’intégration d’éléments
passifs (résistances, condensateurs, inductances). Le désavantage de cette technologie,
dans le cas des antennes, est la haute permittivité du silicium qui peut conduire a une
largeur de bande étroite et a des problemes de modes dans le substrat.

La reférence [33] propose un exemple de conception d’antennes millimétriques sur
technologie interposeur silicium avec pour objectif une intégration 3D du system RF
complet. Il propose une antenne patch alimentée par un couplage électromagnétique ligne-
fente. L’interposeur sert d’interface entre la puce RF et I’antenne ainsi que pour le report
de I’antenne patch. Une cavité est micro-usinée dans le silicium afin d’implémenter le
patch (Figure 1.21). Les résultats expérimentaux montrent que cette cavité d’air permet de
couvrir une bande passante supérieure a 11 GHz (56—67 GHz). Des differences
importantes entre les niveaux de gain simulé et mesuré (2—-4 dB) sont constatées. Les
auteurs ont attribué ces différences a des valeurs plus élevées que prévues de la
conductivité du silicium et des pertes diélectriques dans les lignes microrubans.
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Figure 1.21 : Antenne patch avec cavité micro-usinée sur un interposeur silicium ; montage du patch en face

avant (a), et en face arriére (b) [33].

La référence [34] présente un réseau de 4 antennes de type dip0le replié réalisées sur
une tranche de silicium HR (p > 4 kQ.cm) d’épaisseur 120 um. Cet interposeur est reporté
sur des cavités d’air creusée dans du silicium standard d’épaisseur 725 pm. Ces cavités ont
pour profondeur 275 pm et sont métallisées afin de créer un réflecteur sous chaque antenne
permettant de bloquer tout rayonnement arriére (Figure 1.22). Ces antennes sont espacées
de 2.5 mm, et sont entourées d’un anneau métallique composé de vias TSV (Through-
Silicon-Via) pour minimiser le couplage inter-éléments. Les résultats expérimentaux ont
démontré un coefficient de réflexion inférieur a -10 dB sur la bande 53.5—65.3 GHz, un
gain de 58 dBi et un couplage inter-élément inférieur a -16 dB. Le schéma d’intégration
sur interposeur silicium proposé sur cette référence offre des fonctionnalités appropriées

pour I’intégration future d’un module transceiver complet.
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Figure 1.22 : Réseau d’antennes réalisé sur interposeur silicium; schéma d’intégration et vue de coupe de la

technologie (a), photographie des prototypes fabriqués (b) [34].
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1.3.2.4 Technologie eWLB

La technologie eWLB (embedded wafer-level ball grid array) permet la réalisation de
modules comprenant un ou plusieurs circuits intégrés moulés dans un composé époxy. Une
couche trés mince d’un substrat organique avec un ou deux niveaux de métaux sert de
premier niveau d’interconnexion (RDL, ReDistribution Layer) entre le circuit intégré et les
plots de type bump (solder balls) du boitier eWLB [35], [36]. Les avantages de cette
technologie sont: faible codt de fabrication, taille latérale et hauteur minimales du boitier,
faibles pertes et faibles effets parasites dans les interconnexions a travers la couche RDL.

La référence [37] présente une antenne dipble fonctionnant & 77 GHz encapsulée sur un
boitier eWLB. La taille du boitier est 8x8 mm? et celui-ci inclue une puce fictive de
3x3 mm? qui est placée trés proche de I’antenne (Figure 1.23). La longueur de I’antenne
dipble est de 1.65 mm. L’antenne utilise un réflecteur sur le PCB (Rogers RO3003) qui est
placé a 200 um (hauteur définie par les solder balls) afin de rediriger tout le rayonnement
dans I’axe de 1’antenne. Pour les mesures des antennes, une transition RF du boitier eWLB
au PCB est développée avec des pertes d’insertion inférieures a 1 dB. Le gain maximal
mesuré pour 1’antenne dipole est autour de 10 dBi et le gain estimé par simulation est de
7.5 dBi.

. r Mold
SiGe Chip ('umlguund

PR
\_/ \J {omamc] RDL

(b)

Figure 1.23 : Antenne dlpole intégrée sur boitier eWLB ; vue de coupe (a), photographie de ’antenne sur la

couche RDL (b), photographie du prototype (c) [37].

Un autre exemple d’antennes intégrées sur boitier eWLB est fourni dans la référence
[38]. La Figure 1.24b montre différents types d’antennes qui fonctionnent a 77 GHz:
dipble, patch coplanaire et antenne Vivaldi réalisés sur la couche RDL d’un boitier eWLB.
A la différence de I’antenne dipole et du patch coplanaire, I’antenne Vivaldi rayonne dans
une direction parallele au PCB. Avec I'utilisation d’une seule antenne, des directivités
autour de 8-9 dBi peuvent étre obtenues. Pour augmenter la directivite, des structures
additionnelles dans la couche RDL (réflecteurs et directeurs) peuvent étre utilisés. Cette
méme référence propose un transceiver fonctionnant a 77 GHz sur SiGe intégré sur boitier
eWLB avec quatre antennes dipdles sur la couche RDL (voir Figure 1.24c). La directivité

estimée par la simulation de ce réseau d’antennes est de 13.6 dBI.
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Figure 1.24 : Antennes intégrées sur boitier eWLB ; vue de coupe (a), photographie des antennes sur la
couche RDL (b), transceiver intégré avec un réseau de quatre antennes (c) [38].

La référence [39] propose une structure intéressante pour augmenter le gain de
I’antenne a base d’un réseau d’antennes rhombiques fonctionnant a 77 GHz sur un boitier
eWLB. La taille des antennes rhombiques est de A4/4 et elles sont séparées par une distance
de A4/2. Selon les résultats de simulation, le gain maximal pour un seul élément est autour
de 5-6 dBi et pour le réseau de 11 dBi.
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Figure 1.25 : Antenne rhombique sur boitier eWLB; vue de coupe (a), antenne rhombique seule (b), réseau
d’antennes rhombiques (c) [39].

1.3.3 Antennes hybrides intégrées sur silicium et en boitier

Pour obtenir des gains modéres compatibles avec des liaisons sans fils sur des distances
de un a quelques meétres, il est intéressant d’utiliser une intégration hybride afin de
combiner les avantages de I’intégration sur silicium (absence d’interconnexion de signaux
millimétriques hors de la puce) et I’intégration en boitier (meilleures performances de
rayonnement grace aux matériaux faibles pertes). Ces antennes sont composées
typiquement d’un élément rayonnant sur silicium comme source d’excitation couplé a un

autre élément rayonnant hors de la puce sans aucune interconnexion physique.
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Dans la référence [40], une fente rayonnante associée a un amplificateur de puissance
est réalisée sur une puce en silicium HR (technologie CMOS SOI 65-nm). Un résonateur
diélectrique (DRA) cylindrique est micro-usiné sous le boitier réalisé en alumine (g = 9.9,
tand = 0.0001) (Figure 1.26). Les dimensions du DRA sont de 1.2 mm de diamétre et
0.635 mm de hauteur, il est couplé (mode TM,;5) avec I’antenne fente. Les résultats de

simulation montrent une largeur de bande de 10%. Le gain de 1’antenne est autour de 5 dBi
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Figure 1.26 : Résonateur diélectrique associé a une antenne fente intégrée sur silicium [40].

La référence [41] présente une antenne fente annulaire réalisée sur quartz fonctionnant
a 99 GHz et excitée par une ligne d’alimentation réalisée en technologie CMOS sur
silicium BR (voir Figure 1.27). Un cornet micro-usiné est ajouté pour augmenter le gain de
I’antenne. Les dimensions du cornet sont de 3.2x3.2mm? (Aoxg). Les résultats
expérimentaux montrent un gain maximal de 8 dBi et une efficacité de 50%. La largeur de
bande est autour de 86—100 GHz (~10%).
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Figure 1.27 : Antenne cornet micro-usiné couplé avec une antenne fente annulaire réalisée sur quartz et

excitée par une ligne d’alimentation réalisé sur silicium BR [41].

La référence [42] présente un transceiver fonctionnant a 77 GHz réalisé en technologie
CMOS-SiGe sur substrat silicium BR. L’antenne sur la puce est un patch quart d’onde
court-circuité. Cette antenne est couplée avec un autre patch réalisé sur un superstrat en
quartz collé sur la puce. Lefficacité estimée pour cette antenne est de 50%. Le gain et la
largeur de bande de I’antenne ne sont pas spécifiés.
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Figure 1.28 : Transceiver fonctionnant a 77 GHz intégré avec une antenne patch réalisée sur superstrat quartz
[42].

1.4 Conclusion

Les travaux cités dans cet état de l'art nous permettent de différencier clairement les
avantages et les inconvénients des différents types d’intégration: antennes intégrées sur
silicium, antennes intégrées en boitier ou une intégration hybride.

Pour les antennes intégrées sur substrat silicium, le substrat silicium HR permet des
niveaux de gains corrects dans la gamme 0-2 dBi et une bonne efficacité alors que le
substrat silicium BR conduit a des niveaux de gains nettement inférieurs a -5 dBi avec une
mauvaise efficacité due a la faible valeur de résistivité du silicium qui induit une
dissipation importante de 1’énergie dans le substrat. L'utilisation d’'une SHI avec I’antenne
sur silicium BR permet une amélioration modérée des performances de I'antenne en termes
de gain et d’efficacité, I’apport d’une telle structure est tout de méme trés important car la
combinaison de 1’antenne avec la SHI est plus compacte avec une épaisseur du substrat de
I’ordre de 4/20 a //10.

Dans le cas des antennes intégrées en boitier, on peut trouver différents technologies:
céramique, organique multicouches, interposeur silicium et boitier eWLB. Les
performances (gain, efficacité, bande passante) des antennes réalisées sur ces différentes
technologies sont similaires. Les principales différences sont les précisions de réalisation et
les cotits. La technologie céramique est mature depuis un certain nombre d’années et est
relativement onéreuse. En ce sens, I’intégration d’antennes ou réseaux d’antennes en
technologie organique multicouches est de plus en plus utilisée par les acteurs industriels,
parce qu’elle fournit des bonnes performances de rayonnement pour les applications a
moyenne et longue portée (1-10 m). Une autre technologie explorée récemment avec
d’excellentes performances de rayonnement consiste a utiliser un interposeur silicium pour
avoir une haute densité d’intégration des fonctions RF et obtenir des modules plus
compacts. La technologie eWLB montre des possibilités intéressantes d’intégration des
antennes. Grace aux faibles pertes et aux faibles effets parasites de la couche de substrat
organique (RDL), cette technologie offre une solution de haute performance et haute
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densité d’intégration. Cependant, ces approches impliquent des technologies de fabrication
plus avancées avec un co(t plus élevé.

Finalement, pour répondre aux exigences de codt, de performances et de complexité,
I’intégration hybride est une voie prometteuse car elle permet d’avoir des gains modérés
(~ 2-5 dBi) compatibles avec les applications a courte distance (< 1m). L’utilisation des
résonateurs dié¢lectriques ou d’¢léments rayonnants couplés avec une antenne d’excitation
sur puce reduit fortement le colt de fabrication grace a 1’absence d’interconnexions de
signaux millimétriques.
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Chapitre 2

Modélisation et simulation d’antennes intégrées en technologie
CMOS-SOI

Introduction

Dans la bande millimétrique, différentes considérations doivent étre prises en compte
pour la conception des antennes imprimées [1], comme par exemple les modes surfaciques
générés dans un substrat épais qui conduit a des pertes et une diminution de I’efficacité des
antennes. Dans 1’état de 1’art (chapitre I, paragraphe 1.3.1), différents types d’antennes
intégrées sur un substrat silicium ont été cités, confirmant qu’il est plus avantageux
d’utiliser un substrat silicium haute résistivite (HR) pour avoir un niveau de gain et une
efficacité de rayonnement appropriés. Une étude réalisé en [2] des antennes intégrées en
technologie 0.13um SOI montre la faisabilité d’antennes a 60 GHz sur ce type de
technologie.

Ce chapitre aborde 1’étude d’antennes intégrées réalisées en technologie CMOS—SOI
afin d’analyser leurs performances en impédance et rayonnement sans eéléments actifs et
parasites proches de I’antenne. Nous commencons par une étude de la technologie
CMOS-SOI, puis nous présentons une étude en simulation d’une antenne dip6le simple
afin d’évaluer ses performances sur le substrat silicium. Ensuite, nous présentons une étude
en simulation d’un dipdle replié comparée a un dip6le simple.

Dans un deuxiéme temps, nous cherchons a ameliorer les performances de 1’antenne
intégrée sur substrat SOI en ajoutant une antenne patch rectangulaire imprimée sur un
substrat suspendu et couplée a I’antenne intégrée. Finalement, des circuits électriques

équivalents sont associés a I’antenne dipdle intégrée et a I’antenne patch couplée.
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2.1 La technologie de fabrication CMOS-SOI

La Figure 2.1a montre une vue en coupe de la technologie CMOS SOI 65-nm utilisée
dans cette étude. Le substrat est constitué¢ d’une couche de silicium HR (¢ < 0.1 S/m) de
300 um d’épaisseur, surmonté d’une couche d’oxyde épaisse (BOX) et d’une fine couche
de silicium faible résistivité utilisée pour la réalisation des composants actifs. La partie
supérieure (BEOL) de la technologie comprend cing couches de cuivre minces (M1 a M5),
une couche de cuivre épais (M6) et une septieme couche d'aluminium optionnelle (Alucap)
utilisée pour les plots ou les inductances [3]. Les couches métalliques sont séparées par des
couches diélectriques constituées d'oxyde (SiO,) et de nitrure (SisNg) d'épaisseurs
variables. Les couches métalliques peuvent étre connectées par des vias métalliques
(Figure 2.1Db).

La densité des métaux dans une couche métalliqgue (M1 a M6) doit étre comprise entre
20% et 80% d’une surface de 1 mm?. C'est pourquoi des flots métalliques (dummies) de
taille micrométrique sont ajoutés pour augmenter la densité de métal dans certaines zones ;
de méme, des ouvertures sont ajoutées dans les zones métalliques pour éviter d’avoir des
plans métalliques pleins de grande dimension. La Figure 2.1c montre une photographie
d’une coupe verticale, obtenue par microscopie électronique a balayage (MEB) ; nous
pouvons distinguer les différentes couches, les Tlots métalliques et la couche de
passivation.

Dielectric Conductor

AIR

SisNg —— - Alucap

Si0z2 —

via

Si02 —» 0

SiaNg ——» ra M1-M5

Contact "CO"

Polysilicon
Active layer

Buried Oxide

Substrate ——»

(@) (©
Figure 2.1 : Technologie CMOS SOI 65-nm; vue en coupe de la technologie (a), photographie des
interconnexions (b) et des Tlots métalliques (dummies) (c) [3].
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Dans le but d’avoir un modele de simulation d'une antenne intégrée sur une structure

multicouche aussi complexe, il faut utiliser un modéle simplifié de la technologie afin de

limiter le nombre de tétraédres nécessaires pour mailler la structure, limiter la quantité de

mémoire nécessaire et éviter des temps de simulation excessifs. Ainsi, les considérations

suivantes sont utilisées afin de s'adapter aux ressources informatiques disponibles:
e LesTlots métalliques ne sont pas pris en compte dans le modéle de simulation.

e Les couches diélectriques sont combinées en une seule couche équivalente.

e Quelques couches métalliques sont combinées afin d’éviter les vias métalliques

d’interconnexion. L’épaisseur de la couche métallique M6 c’est un empilement du

métal 6 en cuivre et du métal Alucap en aluminium.

La Figure 2.2 représente le modéle de Krasweski [5] pour deux couches diélectriques

d'épaisseur h; et h,. L'expression 2.1 donne la permittivité relative (er.eq) d’une couche

diélectrique équivalente de méme épaisseur.

oo - )|

Ei

hi

Eh

W

Er-eq

Figure 2.2 : Substrat équivalent de Krasweski

2.1)

hi+hn

Apres avoir effectué les simplifications appropriées, la Figure 2.3 montre la structure

multicouche équivalente. Le tableau 2.1 montre les épaisseurs et les caractéristiques

électriques de chaque matériau de la technologie simplifié CMOS SOI 65-nm utilisée dans

le simulateur électromagnétique 3D ANSYS—HFSS.

1.1 um | |4.37 um 2.99 um Passivation
M6
4.22 ym | |M2=M6 M1-M6| Diel_eq
0.225 um BOX
0.18 um
300 s Silicium HR

Figure 2.3 : Modéle simplifié de la technologie CMOS SOI 65-nm.
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Tableau 2.1 ; Caractéristiques électriques de chaque matériau utilisé dans le modéle simplifié.

Matériau Epaisseur Permittivité () tangente de pertes (tand) Conductivité (o)
Métal M1-M6 4.37 um - - 27 MS/m
Métal M6 2.99 um - - 35 MS/m
Métal M1 0.18 um - - 41 MS/m
Passivation 1.1um 5.77 0.004 0 S/m
Diel_eq 4.22 um 3.8 0.004 0 S/m
BOX 0.225 pm 4 0.004 0 S/m
Silicium HR 300 um 11.7 0.004 0.1S/m

2.2 Antenne dipdle intégrée

Une antenne dipdle imprimé a été choisie pour débuter cette étude parce que c'est un
élément rayonnant simple et tres connu dans la théorie des antennes [6]—[8]. Dans ce
paragraphe, nous étudierons par simulation électromagnétique les principaux parametres
d’intérét (coefficient de réflexion, largeur de bande, impédance d'entrée, gain et efficacité
de rayonnement) de I’antenne dipble sur substrat SOI. Les dimensions de ce substrat sont
fixées & 2x1 mm? et une métallisation d’aluminium est réalisée sur la face arriére du
silicium HR. Nous utilisons le modéle simplifié de la technologie SOI et I’antenne dipdle
est intégrée sur la couche métallique la plus haute (M6, Figure 2.4) car c’est la seule
couche métallique ayant une épaisseur supérieure a 1’épaisseur de peau dans le cuivre
(0.3 um) a 60 GHz.

Le dimensionnement initial du dip6le peut étre fait en utilisant la formule suivante
donnant la longueur du dip6le (L) a la premiere résonance série [9],[10]:

c

L =0.484 = O.48(f—) (2.2)

8r_eff

Ou:
- A:Longueur d'onde

f : Fréquence de fonctionnement

¢: Vitesse de lumiére dans le vide (c = 3x10° m/s)
- & eff - Permittivite effective du substrat
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2 mm Passivation 299 pmy | 11.1pm
M6 Port | M6
L < 4.22 pm
ga Diel_eq i T H
Bl = JE BOX 0.225 pm

~300 pum

l

Figure 2.4 : Antenne dipdle sur substrat SOl (w =20 um, gap = 8 um et L = 878 um).

Bien que la formule précédente soit établie pour un dipdle sans plan de masse, elle
fournit tout de méme un bon ordre de grandeur de départ ; elle donne une longueur L de
707 um pour une fréquence de 60 GHz et une permittivité effective de 11.53 calculée en
utilisant le modéle de Krasweski. Apres une phase de réglage par simulation pour ajuster la
résonance a 60 GHz, une valeur L = 878 um est finalement retenue.

Coefficient de réflexion (dB)
AN
(6]

| —su(L=878ym) ||

-30 : i : ‘
40 50 60 70 80 90 =
Fréquence (GHz) Fréquence: 40 — 90 GHz
(@) (b)
250 ‘ ‘ ‘ : 100 : : ‘
— Re(Z,) (L =878 um)] — Im(Zy,) (L =878 um) |
200}
S 50}
c Y
> 150f =
= £
8 =2 0
2 1007 =
3 2
o =
& 50|

[8)]
o
T

0 : ‘ : : -100 ‘ ‘ : ‘
40 50 60 70 80 90 40 50 60 70 80 90
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(c) (d)

Figure 2.5 : Antenne dipble simple; coefficient de réflexion (a)(b); impédance de I'antenne dipdle; partie
réelle (c) et imaginaire (d) de I’impédance.
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Le coefficient de réflexion (S1;) détermine le niveau d’adaptation entre I'antenne et la
source d’alimentation, ainsi que la bande passante de l'antenne. Le résultat de simulation
du coefficient de réflexion est montre sur les Figure 2.5a,b, lesquelles sont normalisées a
33.2 Q ; cette valeur correspond a I’impédance de I’antenne a la résonance a 59.8 GHz. La
bande passante (S;; <-10 dB) est de 6.8 GHz (56.5-63.3 GHz, 11.4%).

Les Figure 2.6¢,d montrent la partie réelle et imaginaire de I’impédance de 1’antenne.
La partie reelle est de 33.2 Q a 60 GHz et varie, sur la plage 25.1-38.4 Q sur la bande
passante ; la partie imaginaire varie de -17.3 & 21.0 Q sur la bande passante.

Les diagrammes de rayonnement de 1’antenne dipdle a 60 GHz dans les deux plans
principaux sont présentés sur la Figure 2.6a. Le faisceau principal de rayonnement est
orienté dans 1’axe (6 = 0°) avec un gain maximal de 4.24 dBi, le rapport avant-arriére est
de 6.12 dB. La Figure 2.6b présente 1’évolution de I’efficacité de rayonnement avec une
efficacité supérieure a 85% sur la bande 50—-90 GHz, ’efficacité a 60 GHz est de 90.9%.

100

©
o

— GainPhi (Plan ZX)
— GainTheta (Plan ZY)

(2]
o

I
o

N
o

Efficacité de rayonnement (%)

40 50 60 70 80 90

180° Fréquence (GHz)
() (b)

Figure 2.6 : Diagrammes de rayonnement a 60 GHz (a) et efficacité de rayonnement (b) de I’antenne dipdle
sur substrat SOI.

Dans cette partie, nous avons donc montré qu’une antenne dipdle sur substrat silicium
HR peut générer une tres bonne efficacité de rayonnement (90.9% a 60 GHz) et un bon
niveau de gain (4.24 dBi). L’impédance est relativement faible (33.2 Q) mais pourrait
facilement étre adaptée a 50 Q au moyen d’un circuit d’adaptation simple. En revanche, la
bande passante (6.8 GHz) n’est pas suffisante pour couvrir toute la bande visée
(57-66 GHz). Pour cette raison, nous proposons par la suite une nouvelle structure afin

d’obtenir de meilleures performances en bande passante.
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2.3 Antenne dipdle replié intégrée

Dans le but d'obtenir de meilleures performances, une variante de lI'antenne dipble est
considérée. Il s’agit d’une antenne dipdle replié qui, typiqguement, a une impédance de
I’ordre de quatre fois celle d'un dipdle demi-onde classique et offre une meilleure bande
passante.

2.3.1 Principe

Un dip6le replié est une structure formée par deux dipdles paralléles court-circuités a
leurs extrémités et dont I’'un d’eux est alimenté par un générateur. Le dipGle replié peut
S’analyser en considérant deux modes principaux (Figure 2.7) : mode impair (mode ligne

de transmission) et mode pair (mode antenne) [9],[10].

lef [t /2L Lla/2
+ - + +
L = vp( @wz + e @ @ V2
- + - -
Antenne Mode Impair Mode Pair
dipdle replié

Figure 2.7 : Antenne dipdle replié décomposé en un mode pair et un mode impair.

Pour estimer 1’impédance d’entrée du dipdle replié (Z4q), on utilise I’expression 2.3 qui
est fonction de I’'impédance d’un dip6le simple (Z4), de I’'impédance d’un stub court-
circuité (Z;) donnée par I’expression 2.4 et I’impédance caractéristique (Zp) donnée par
I’expression 2.5. Ceci nous conduit au circuit equivalent présenté sur la Figure 2.8.

47.7
L= hly 2.3)
27,42,
Z =jZ, tan(;r%) (2.4)
Z, =0.733; Iogm(ij 2.5)
a
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2:1

27t 274

Figure 2.8 : Circuit équivalent de I’antenne dipodle replié.

Ce schéma équivalent montre clairement que, dans le cas particulier ou L = A/2 et ou la
valeur de Z; est donc infinie, le dipble replié posséde une impédance quatre fois supérieure
a celle du dipble simple (Zqq = 4Z4). Les expressions précédentes sont valides si la largeur
du dipble replié (s) est telle que s << A (en pratique, nous aurons par la suite s = 4/100).

2.3.2 Simulation de ’antenne

Nous allons maintenant estimer les principales caractéristiques de l'antenne dipole
replié par simulation électromagnétique. La structure est réalisée sur un substrat de
dimension 2x1 mm? (Figure 2.9) en utilisant le modéle simplifié¢ de la technologie SOI
présenté précédemment.

L’antenne est réalisee sur la couche métallique la plus haute (M6). Nous remarquons
que si le dipble replié possede la méme longueur que le dipble simple (L =878 um), sa
fréquence de résonance est décalée vers les basses fréquences; il faut donc réduire sa
longueur afin d’obtenir une fréquence de résonance proche de 60 GHz.

Finalement, les dimensions choisies sont les suivantes: L =788 um, gap =8 um,
W1 =Wy = W3 =20 um, et s =50 um.

2mm | Passivation 29pumy | 71.1um
M6 Port | M6
il L i N < T 4.22 l"lm
] Ws i Diel_eq i
E| weoe y s BOX 0.225 um

~300 pum

l

X i gap—>1 e
Z(L—» y

Figure 2.9 : Description de la géométrie de I'antenne dipdle replié sur substrat SOI.
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Les Figure 2.10a,b montrent les coefficients de réflexion pour I’antenne dipdle replié
(L =788 um) et I’antenne dip6le simple (L =878 um) ; dans le cas du dipdle replié, le
coefficient de réflexion est normalisé a 103.8 Q. Nous notons pour cette nouvelle antenne
une résonance a 59.8 GHz et un élargissement de la bande passante (S;; <-10dB) a 8.8
GHz (55.5-64.3 GHz, 14.7%).

Les Figure 2.10c,d montrent I'évolution de la partie réelle et imaginaire de lI'impédance
du dipdle replié et du dipdle simple. Le dipdle replié présente une résonance parallele a
44.25 GHz avec une partie réelle de I’'impédance de 1’ordre de 1.83 kQ. Sur la bande
passante autour de la résonance série, la partie réelle de I'impédance est relativement stable
(114.7-118.6 Q) et la partie imaginaire varie rapidement entre -71.8 et +71.8 Q. Malgré
cette variation de la partie imaginaire plus rapide que celle du dipdle simple, la stabilité de
la partie réelle en fonction de la fréquence conduit a une bande passante légérement plus
large.
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Figure 2.10 : Antenne dip6le replié (L = 788 um, traits pleins) et dipdle simple (L = 878 pum, traits pointillés);
coefficient de réflexion (a)(b). Impédances des antennes; parties réelles (c) et imaginaires (d).
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Le diagramme de rayonnement de I’antenne dipdle replié¢ a 60 GHz dans le plan ZY est
présenté sur la Figure 2.11a. On peut Vérifier que ce diagramme est similaire a celui de
I’antenne dipdle simple. Le gain maximal est de 4.26 dBi et le rapport avant-arriére est de
6.1 dB. La Figure 2.11b montre 1’évolution de I’efficacité de rayonnement qui est similaire
pour les deux antennes, 1’efficacité du dipdle replié est de 91.8% a 60 GHz.
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Figure 2.11 : Diagrammes de rayonnement a 60 GHz (a) et efficacité de rayonnement (b) de I’antenne dipdle
replié sur substrat SOI.

Dans cette partie, nous avons donc montré qu’une antenne dipdle replié sur substrat
silicium HR présente des caractéristiques de rayonnement similaires a celles du dipdle
simple, une bande passante plus large (8.8 GHz) et une impédance plus élevée (103.8 Q).
Afin d’augmenter le gain et élargir encore la bande passante, une nouvelle structure

antennaire est proposée dans le paragraphe suivant.

2.4 Antenne patch couplée au dip6le replié

Dans le but d’améliorer les performances de I’antenne intégrée sur silicium, un élément
rayonnant supplémentaire (antenne patch) sera imprime sur un substrat externe [11]. Ce
substrat est placé au-dessus du dip6le replié avec une distance suffisante pour obtenir un
bon couplage électromagnétique entre les deux antennes. Cette technique est bien connue
et utilisée dans d’autres travaux de recherche reportés dans 1’état de 1’art de ce manuscrit
(paragraphe 1.3.2.2). Dans cette partie, nous discutons donc le fonctionnement et le
dimensionnement d'une antenne patch rectangulaire couplée au dipdle replié. Il est prévu
que I'ajout d’un élément rayonnant externe modifie 1’adaptation et le gain de I'antenne. Une

phase d’optimisation sera donc réalisée par simulation électromagnétique.
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Figure 2.12 : Antenne patch couplée a une antenne dipdle replié.

Pour dimensionner I’antenne patch, il faut d’abord choisir le substrat diélectrique
approprié sous lequel sera positionnée I’antenne. Un substrat épais sera mécaniquement
résistant, mais par contre risque de dégrader les performances par les pertes diélectriques et
les pertes par ondes de surface. La constante diélectrique (e;) du substrat sera choisie de
préférence de faible valeur afin de minimiser les pertes par ondes de surface. De méme, la
tangente de perte (tand) du substrat doit étre minimale. Pour ces raisons, nous avons choisi
un substrat faible permittivité et faibles pertes (Rogers RT Duroid 5880 [13]) avec une
permittivité - = 2.2 et une tangente de perte tand = 0.0009. Parmi les épaisseurs standards
disponibles pour ce matériau, la valeur minimale de 127 pum est choisie.

2.4.1 Simulation de ’antenne

Dans cette partie, nous simulons I’antenne patch couplée avec le dipble replié pour
connaitre ses performances. La Figure 2.13 représente le prototype avec les différents
paramétres a optimiser. Les dimensions du patch sont définies comme suit: longueur
(Lpatch) selon le plan E, et largeur (Wpatch) selon le plan H. Le substrat Duroid d’épaisseur
(tauwroia) @ pour dimensions 4x3 mm? et il est placé & une hauteur (Hguoid) de I’antenne
dipdle replié et sans aucun support. Ce modele reste donc approché puisque nous
négligeons les effets du support du substrat.

Afin d’initier D’optimisation de cette antenne, nous choisissons une hauteur
Hauroida = 500 um (4/10) entre le dipdle replié et le patch afin d’avoir un niveau de couplage
significatif. Les dimensions initiales du patch sont calculées en suivant la procédure
théorique détaillée en annexe A.1 et issue de [14] qui donne une longueur Lyach = 1.45 mm
et une largeur Wparen = 1.25 mm.

En gardant le dipdle replié aux mémes dimensions que dans le paragraphe 2.3.2 avec
une longueur L =788 um, la fréquence centrale de la bande passante obtenue se situe
autour de 50 GHz seulement.
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Aprés une phase d’optimisation par simulation afin de couvrir au mieux la bande
60 GHz, les dimensions retenues sont les suivantes : tyuroig = 127 UM, Hguroig = 420 pm,

Lpatch = 1.34 mm, Wpatch = 0.8 mm et L = 925 Hm.
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Figure 2.13 : Modele de simulation de I’antenne patch couplée au dip6le replié.

25! —S,; (Avec patch)
---- S, (Sans patch)
30 ‘ : ‘ ‘
40 50 60 70 80 90 .
Fréquence (GHz) Fréquence: 40 — 90 GHz
(@) (b)
2 1.2

18r 4 —Re(Z,,) (Avec patch) 14 —Im(Z,,) (Avec patch)

16+ ---- Re(Z,,) (Sans patch) 5 08}/ ---- Im(Z,,) (Sans patch)
g L4 0 < 06)
< i L Lo
8 1 02/ |
208 !} E o |
& ! 2 -
a 06 e -02r /i .. B

< [ A
04Y | & 041f 1
02X T 06
0 : ‘ . ‘ -0.8 : : : :
40 50 60 70 80 90 40 50 60 70 80 90
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(c) (d)

Figure 2.14 : Antenne dipble replié seule (traits pointillés) et avec patch couplé (traits pleins); coefficient de
réflexion (a)(b); parties réelles (c) et imaginaires (d) de I’'impédance des antennes.
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Les Figure 2.14a,b montrent les coefficients de réflexion et I’impédance pour 1’antenne
dipble replié avec et sans patch couplé; dans le cas avec patch, le coefficient de réflexion
est normalisé a 192 Q. Nous notons pour cette nouvelle antenne 1’apparition d’une boucle
sur la courbe d’impédance, ce qui aboutit & un élargissement considérable de la bande
passante (S;1 <-10 dB) a 22.4 GHz (46.6—69 GHz, 39.3%) centrée autour de 57 GHz.

Les Figure 2.14c,d montrent I'évolution de la partie réelle et imaginaire de I'impédance
du dip6le replié avec et sans patch couplé. Avec patch couplé, la partie réelle de
I’impédance varie sur la bande passante entre une valeur maximale de 229.9 Q) a 55.8 GHz
et minimale de 140.4 Q a 66.8 GHz. La partie imaginaire est plus stable que celle du dipdle
replié sans patch couplé avec une valeur maximale de 36.2 Q a 51.4 GHz et minimale de -
34.2 Q a 60.1 GHz. Malgré la variation de la partie réelle Iégerement plus rapide que celle
du dip6le replié sans patch couplée, la stabilité de la partie imaginaire en fonction de la
fréguence conduit a une bande passante beaucoup plus large.
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Figure 2.15 : Diagrammes de rayonnement & 60 GHz (a) et efficacité de rayonnement (b) de I’antenne dipole
replié seule (traits pointillés) et avec patch couplé (traits pleins).

La Figure 2.15a montre les diagrammes de rayonnement a 60 GHz dans les deux plans
principaux de rayonnement (plans ZX et ZY). Nous observons clairement I’augmentation
du gain dans I’axe quand l'antenne patch est couplée avec le dipole replié (6.11 dBi) par
rapport au cas de I'antenne dipGle replié seule (4.26 dBi). Nous remarquons aussi une
amélioration du rapport avant arriére (20.2 dB) grace au patch qui focalise le rayonnement
vers le demi-espace supérieur. La largeur de faisceau a 3 dB est de 128° dans le plan ZX et
76° dans le plan E.

Nous remarquons que le niveau de gain sur les horizons (6 =+90°) est autour de
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0.15 dBi dans le plan ZX.

La Figure 2.15b montre I’évolution de I’efficacité de rayonnement en fonction de la
fréquence pour les deux cas précedents. Nous obtenons une efficacité de rayonnement
supérieure a 90% sur toute la bande passante et une 1égere augmentation de 1’efficacité de
rayonnement de 96% a 60 GHz.

2.4.2 Etude paramétrique

Nous présentons ici une étude paramétrique de la structure antennaire précédente afin
de montrer I’influence de chaque paramétre sur le coefficient de réflexion et I’impédance
de l’antenne. Les valeurs nominales de chaque parameétre sont les suivantes :
tauroid = 127 pm, Hauroid = 420 pm, Lpateh = 1.34 mm, Wparen = 0.8 mm et L = 925 pm.

La Figure 2.16a montre le coefficient de réflexion pour différentes valeurs de la hauteur
du patch Hguroig Variant entre 200 et 700 um. Nous notons que son augmentation induit une
réduction de la taille de la boucle, ce qui traduit une diminution du niveau couplage entre
le dip6le replié et le patch. Nous notons aussi que pour une valeur de Hgyroig SUPérieur a
600 um, le couplage entre le diple replié et le patch devient si faible que la réponse du
coefficient de réflexion s’approche de la réponse du coefficient de réflexion de I’antenne
dipdble replié seule. A I’inverse, une diminution de Hguroia 2Ugmente le niveau de couplage
et déplace le lieu d’impédance dans la zone capacitive.

Sur la Figure 2.16b, nous pouvons voir I’impact de Lpacn pour différentes valeurs entre
1.25 et 1.5 mm sur le coefficient de réflexion. Nous notons que I’augmentation de la valeur
Lpatch induit un effet similaire & Hquroig, & Savoir une baisse du niveau de couplage et un
déplacement vers la zone inductive.

D’aprés la Figure 2.16c¢, la largeur du patch (Wpaen) a peu d’influence sur le lieu
d’impédance pour des variations modérées. Néanmoins, ce parametre permet de régler
I’adaptation de 1’antenne.

Enfin, la Figure 2.16d montre le coefficient de réflexion pour différentes valeurs de L
sur une plage entre 875 et 1000 um. L’impédance est trés sensible a ce paramétre. Nous
notons que ce paramétre a peu d’influence sur le niveau de couplage (taille de la boucle sur
le lieu d’impédance) mais a un effet sur la partie réactive de ’impédance opposé a celui de

Hduroid OU Lpatch.
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Figure 2.16 : Module du coefficient de réflexion et impédance de I’antenne dipdle replié avec patch couplé en
fonction de Hduroid (a): Lpatch (b), Wpatch (C) et I—dipole (d)
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Sur la Figure 2.17a, nous pouvons voir I’impact de tquroig SUr le coefficient de réflexion
pour toutes les épaisseurs standards disponibles de ce matériau. Nous notons un petit effet
sur I’impédance lorsque tyuroig passe de 127 a 254 um, puis ensuite un trés faible effet au-
dela de 254 pm.

Néanmoins, ce parameétre joue plutdt sur le gain et I’efficacité de rayonnement (Figure
2.17b,c). Sur le diagramme de rayonnement a 60 GHz, nous notons que pour une
augmentation de la valeur tgyrig, le gain dans 1’axe devient 1égérement plus élevé: 6.11 dBi
(127 pm), 6.51 dBi (254 um), 6.72 dBi (381 um) et 6.9 dBi (508 pum) mais le rapport
avant-arriere devient plus faible : 20.2 dB (127 um), 15.6 dB (254 um), 11.95 dB (381 pum)
et 9.62 dB (508 um). D’autre part, I’efficacité varie trés peu : 95.96% (127 um), 95.71%
(254 um), 95.18% (381 um) et 95.3% (508 pm).
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Figure 2.17 : Coefficient de réflexion (a), diagramme de rayonnement & 60 GHz dans le plan ZX, efficacité
de rayonnement et gain maximal (6 = 0°) (c) pour plusieurs valeurs de tgyig-
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2.4.3 Adaptation de I’antenne

Dans cette partie, une ligne de transmission CPS (Coplanar Strip) est utilisée pour
alimenter I’antenne (antenne patch couplée au dipole replié¢). Une ligne CPS comprend
deux lignes microrubans de largeurs w; et w, séparées par une distance gap (Figure 2.18a),
cette ligne CPS conduit un mode de transmission différentiel vers I'élément rayonnant.
Nous supposons que la ligne CPS est symetrique (w1 =w, = b). Cette ligne est placée en
entrée de I’antenne (Figure 2.18b).
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Figure 2.18 : Ligne de transmission CPS (a) et connexion de cette ligne CPS a I'antenne dip6le replié (b).

Afin d’optimiser le transfert d’énergie entre une source adaptée en sortie a 50 Q et
I’antenne précédente (Zantenne = 192 ), nous utilisons une ligne quart d’onde, d’impédance
Zcps, dont nous savons qu’elle se comporte comme un transformateur d’impédances pour
les charges connectées a ses extrémités selon I’expression :

ZéPS =7 (2.6)

La formule précédente donne une valeur Zcps = 97.8 Q. Nous proposons donc d'utiliser

antenneZ source

une section de cette ligne CPS d’une longueur d=41/4 (=500 um) comme circuit
d'adaptation. Nous optimisons la ligne CPS en variant la largeur (b) et la séparation (gap)
des conducteurs afin d'ajuster son impédance caractéristique Zo. La simulation est faite sur
Ansys-HFSS en utilisant le mode d’excitation de type waveport. Les dimensions optimales
obtenues sont: b =50 um et gap = 60 um.

La Figure 2.19a montre les pertes et le déphasage de la ligne CPS en fonction de la
fréguence. Ceux-ci sont estimés a 0.34 dB et 89.7° respectivement a 60 GHz. La Figure
2.19b montre 1’évolution presque constante de Zo dans la bande 50-80 GHz (a 60 GHz, la
partie réelle et imaginaire de Z, est 95.2 Q et -0.2 Q respectivement). La chute de
I’impédance caractéristique observée a partir de 80 GHz s’explique par des modes TE;

excités dans le substrat silicium d’épaisseur 300 um [10].
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Figure 2.19 : Pertes et déphasage de la ligne de transmission CPS (longueur d = 500 um) (a); partie réelle et
imaginaire de I'impédance caractéristique (b).
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Figure 2.20 : Antenne dipdle replié avec patch couplé sans (traits pointillés) et avec (traits pleins) circuit
d’adaptation; coefficient de réflexion (a) et impédance (b) ; partie réelle (c) et imaginaire (d) de I’impédance.
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Les Figure 2.20a,b montrent 1’évolution du coefficient de réflexion et de I’impédance
de I’antenne avec et sans la ligne CPS quart d’onde; les coefficients de réflexion sont
normalisés a 50 Q. Avec le transformateur quart d’onde, on voit une trés bonne adaptation
a 60 GHz avec un coefficient de réflexion de -21.3 dB et une bande passante (S1; < -10 dB)
trés large de 26.9 GHz (45-71.9 GHz, 45.75%) centree autour de 58.8 GHz.

Les Figure 2.20c,d montrent I'évolution de la partie réelle et imaginaire de I'impédance
de I’antenne avec et sans le transformateur quart d’onde. Nous notons que la partie réelle
est fortement réduite; sur la bande passante, la partie réelle est stable et varie entre une
valeur maximale de 75.2Q a 49.6 GHz et minimale de 43.2 Q a 59 GHz. La partie
Imaginaire est aussi stable avec une valeur maximale de 17.1 Q a 64 GHz et minimale de -
20.4 Q a 52.7 GHz sur la bande passante.

La Figure 2.21 montre les deux plans principaux de rayonnement de I'antenne: plan
électrique E (plan ZY ou ¢ = 90°) qui est paralléle au vecteur du champ électrique (E) et
plan magnétique H (plan ZX ou ¢ =0°) qui est perpendiculaire au vecteur du champ
électrique E.

Figure 2.21 : Plans principaux de rayonnement; plan E (a) et plan H (b) de ’antenne.

La Figure 2.22a donne les diagrammes de rayonnement de I’antenne a 60 GHz dans les
deux plans principaux. Le niveau de gain maximal dans le plan E est de 5.97 dBi sur I’axe
(6 =0°). Dans le plan H, le niveau de gain maximal est de 6.03 dBi a 6 =8°, ce léger
dépointage est attribué a la nouvelle position décentrée du dipdle replié (décentré de
0.25mm du substrat silicium), un rapport avant-arriere de 19 dB est estimé. Nous
remarquons un niveau de gain a 1’horizon (0 = 90°) de 1.56 dBi dans le plan H. La largeur
de faisceau a 3 dB est 124° dans le plan H et 76° dans le plan E.
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La polarisation croisée est tres faible sur le plan H et n’est pas visible sur le
diagramme; dans le plan E, la polarisation croisée est fortement augmentée mais reste
faible (< -17.7 dBi) ce qui peut s’expliquer par un rayonnement résiduel de la ligne CPS.

La Figure 2.22b montre 1’évolution de I’efficacité de rayonnement et le gain maximal
en fonction de la fréquence; une efficacité de 92.4% est estimée a 60 GHz. Sur la bande
passante, le gain maximal varie entre 4.27 dBi a 45 GHz et 6.41 dBi a 68 GHz.
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Figure 2.22 : Diagrammes de rayonnement a 60 GHz; polarisation principale (traits pleins) et croisée (traits
pointillés) dans les deux plans principaux (plans E et H), efficacité de rayonnement et gain maximal (6 = 8°)

(©).

2.5 Modeéles électriques équivalents

2.5.1 Antenne dipdle replié

Dans cette section, un modele électrique équivalent du dipéle replié est proposé sur la
base du mode¢le électrique équivalent général d’une antenne dipOle simple sur silicium
(Figure 2.23). Ce modele comprend une branche série, avec des résistances (Rr, Re, Rsur),
une inductance (Lq) et une capacitance (Cg), qui correspond a la résonance série d’un
dipdle. Ry, R et Ry, représentent les résistances de rayonnement, pertes de conduction et
de pertes par ondes de surface respectivement. La branche parallele comprend des
capacitances (Cox, Csup) €t une résistance (Rsu), 0U Cox est la capacitance d'oxyde entre
I’antenne et le substrat silicium tandis que Cgp et Rgyp représentent la capacitance et
résistance du substrat silicium.
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Ld Cd Re
b YN I I AN
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>
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03

Figure 2.23 : Modéle électrique équivalent d’un dip6le simple sur silicium.

Le modele électrique équivalent du dipGle replié est obtenu en ajoutant la charge
réactive presentée dans l'analyse théorique du dipble replié (paragraphe 2.3.1). Dans ce
modéle, la résistance Ry est la somme des résistances Ry, R; et Rgyr. Une simulation sur le
logiciel Agilent ADS (Figure 2.24) permet d’optimiser les sept variables de ce modéle afin
d'obtenir une réponse similaire & celle de la simulation électromagnétique.

Var Var Var
G | @y, B @y
Cox=18 {t} Rsub=10 {t} Ld=0.165 {t}
S_Param
SP1
Start=40 GHz VAR VAR VAR VAR
Stop=90 GHz VAR2 VARG VARS8 VAR9
Step=0.1 GHz Csub=71.56 {t} Lt=0.26 {t} Cd=43.2 {t} Rd=12.92 {t}

c
Cd
< C=(Cd"0.5)fF

Cox1
C=Cox fF

Term Lt
Term1 g L=(Lt"2) nH
Num=1 R o R=
Z=103.80hm  C Rsub1

Csub1 R=Rsub kOhm

C=Csub fF

IV

R
Rd
R=(Rd*2) Ohm

Figure 2.24 : Modele électrique équivalent de I'antenne dip6le replié.

La Figure 2.25 montre la comparaison entre les résultats obtenus par le modele
¢lectrique équivalent et la simulation électromagnétique de 1’antenne dipdle replié. Nous
pouvons dire qu’il y a un trés bon accord entre les résultats, en particulier sur la bande
50-70 GHz ou se trouve la résonance série. Finalement, les valeurs optimales de chaque
composant du modele électrique équivalent sont précisées dans le Tableau 2.2.
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Figure 2.25 : Coefficient de réflexion et impédance de ’antenne dip6le replié; modéle électrique équivalent
(rouge) et simulation électromagnétique (bleue).

Tableau 2.2 : Paramétres du modéle électrique équivalent de 1’antenne dip6le replié sur substrat silicium.

Elément Modele électrique équivalent Valeur
Résistance Ry 25.84 Q
Dipole replid Capacitance Cgq 21.6 fF
Inductance Ly 330 pH
Inductance L; 520 pH
Capacitance Cyy 18 fF
Substrat silicium Capacitance Cgy, 71.56 fF
Résistance Ry, 10 kQ

2.5.2 Antenne patch couplée au dipdle replié

Dans cette partie, nous proposons un modele électrique équivalent du dipéle replié
couplé avec une antenne patch. La Figure 2.26 montre le modele électrique équivalent de
I’antenne patch rectangulaire seule qui résonne dans le mode TMjo. L’impédance pour ce
mode est représentée par un circuit resonant parallele ou R, L, et C, représentent

respectivement la résistance de rayonnement, 1’inductance et la capacitance associées a la
fréquence de résonance du patch.
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Figure 2.26 : Modeéle électrique équivalent d'une antenne patch.

Le modele électrique équivalent complet du dipdle replié couplé avec I’antenne patch

est représenté sur la Figure 2.27. Dans ce modele, le couplage est représenté par un

transformateur d'impédance de rapport n. Ce transformateur associé au circuit équivalent

du patch remplace la résistance de rayonnement du dipble replié dans le modéle équivalent

présenté au paragraphe précedent.

Une optimisation des quatre nouvelles variables (n, Rp, Cp et L) du modéle sous le
logiciel Agilent-ADS est faite. Les valeurs Ly, Cq, Lt €t Rperes SONt ajustées egalement
puisque la longueur du dipdle replié a été changée. Les variables du modeéle électrique
équivalent liées au substrat silicium restent inchangées.
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VAR3
Rsub=10

VAR

VARG
Lt=0.33 {1}

Cox1

VAR VAR VAR VAR
VAR7 VAR9 VAR12 VAR14
Ld=0.2 {t} Rpertes=0.9 {f} Rp=1.86 {t} Cp=5.57 {t}
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VARS8 VAR11 VAR13
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L c
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R
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Figure 2.27 :

Modele électrique équivalent d’un patch couplé a un dip6le replié.

A
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Figure 2.28 : Coefficient de réflexion et impédance de 1’antenne patch couplée au dipéle replié; modele
électrique eéquivalent (rouge) et simulation électromagnétique (bleu).

Tableau 2.3 : Paramétres du modéle électrique équivalent de 1’antenne patch couplée au dipdle replie.

Elément Modele électrique équivalent Valeur
Résistance de pertes Rperes 09Q
Capacitance Cgq 20.5 fF
Dipble replié

Inductance Ly 400 pH
Inductance L, 630 pH

Resistance R, 1.86 Q
Capacitance C, 5.57 pF

Patch
Inductance L, 14pH
Facteur de transformation d’impédance n 55

Capacitance Cyy 18 fF
Substrat silicium Capacitance Cqyp 71.56 fF
Résistance Rgyp 10 kQ
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La Figure 2.28 montre la comparaison entre les résultats obtenus par le modele
électrique équivalent et la simulation électromagnétique de 1’antenne patch couplée au
dipdle replié. Nous pouvons dire qu’il y a un trés bon accord entre ces résultats, avec plus
de précision sur la bande 50—70 GHz. Finalement les valeurs optimales trouvées pour
chaque parametre du modele sont précisés dans le Tableau 2.3.

2.6 Conclusion

Ce chapitre porte sur I’étude d’antennes intégrées sur substrat SOI dans la bande
millimétrique sans éléments actifs et parasites proches de 1’antenne. Dans un premier
temps, nous avons expose la technologie CMOS—-SOI afin de connaitre ses principales
caractéristiques et son empilement de couches diélectriques et métalliques utilisé dans le
processus de fabrication. Cette premicre étude nous a permis d’obtenir une structure
multicouche simplifiée qui est utilisé ensuite pour réduire le temps des simulations
électromagnétiques.

Dans un second temps, nous avons étudié les performances d’une antenne dipdle
simple intégrée sur substrat silicium. Une procédure de conception initiale est présentée.
Les résultats de simulation montrent que ces antennes présentent une trés bonne efficacité
de rayonnement (90.9% a 60 GHz), un bon niveau de gain (4.24 dBi), une bande passante
assez large (6.8 GHz) et une impédance relativement faible (33.2 Q). Ensuite, 1’étude
d’une antenne dipdle replié est présentée et conduit & des caractéristiques de rayonnement
similaires a celles du dipéle simple mais avec une bande passante plus large (8.8 GHz) et
une impédance plus élevée (103.8 Q). Cette étude valide le choix d’une antenne dipdle
replié au lieu d’une antenne dip6le simple pour obtenir une meilleure bande passante.

Enfin, nous avons étudié les performances de I’antenne dipole replié couplée avec une
antenne patch rectangulaire. Les résultats de simulation montrent de meilleures
performances pour ces antennes: une tres bonne efficacité de rayonnement (96% a
60 GHz), un tres bon niveau de gain (6.11 dBi), une bande passante trés large (22.4 GHz)
et une impédance plus élevée (192 Q). Une étude paramétrique est menée afin de montrer
I’influence de chaque paramétre sur le coefficient de réflexion et I'impédance. Nous avons
montré la forte sensibilité de 1’antenne a la hauteur entre le patch et I’antenne dipdle replié,
a la longueur du patch et a la longueur du dipdle replié, ainsi que leur réle prépondérant
dans la conception de 1’antenne. Puis, une étape d’adaptation est faite en utilisant une ligne
CPS quart d’onde; des performances similaires en rayonnement sont obtenues avec une
meilleure stabilit¢ de I'impédance autour de 50 Q et une bande passante ¢élargie a
26.9 GHz.
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Finalement, des modé¢les électriques équivalents pour le cas de 1’antenne dipdle replié
sur substrat silicium et pour le cas de I’antenne patch couplée au dipdle replié sont aussi
présentés et optimisés. Un trés bon accord entre les résultats de simulation électrique et
électromagnétique est obtenu sur I’'impédance d’entrée sur la bande 50—70 GHz.

Dans le chapitre qui suit, nous nous intéressons a 1’étude des performances de 1’antenne
dip6le replié en présence d’un environnement plus complexe tel que celui d’un circuit
transmetteur/récepteur intégré sur la puce avec des fils d’interconnexion, un boitier
d’encapsulation et différents ¢léments dans la fabrication de la puce. Le concept d’un patch
couplé au dipdle replié sera réutilisé pour obtenir une meilleure bande passante et un gain
plus elevé.
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Chapitre 3

Transceiver avec antennes intégrées en technologie CMOS-
SOI dans un boitier QFN

Introduction

Dans ce chapitre, nous étudions un module d’émission-réception haut debit et tres
basse consommation a 60 GHz intégré dans un boitier QFN. Ce dispositif est basé sur un
circuit d’émission-réception avec deux antennes intégrées concu au CEA-LETI. Nous
commencgons d’abord par décrire la puce transceiver. Puis, nous allons définir le modele
électromagnétique de cette puce sur le logiciel Ansys-HFSS a partir duquel nous allons
étudier progressivement I’influence de l'environnement d'intégration et l'impact de certains
éléments de fabrication trés proches des antennes. Finalement, nous réalisons une
optimisation des performances en adaptation et en rayonnement en ajoutant un substrat et
des éléments rayonnants couplés aux antennes intégrées sur la puce.

3.1 Description du circuit

La puce transceiver a été concue pour des applications a faible colt, haut-débit, courte
portée et faible consommation sur la bande 60 GHz [1]. Le circuit de transmission (Tx)
(Figure 3.1a) est principalement composé d’un oscillateur utilisé comme un générateur
d’impulsions et piloté par les données numériques d’entrée (modulation On-Off Keying,
OOK), d’un amplificateur de puissance (PA) et d’une antenne intégrée. Le circuit de
réception (Rx) (Figure 3.1b) comprend une antenne intégrée, un amplificateur a faible bruit
(LNA), un oscillateur super-régénérateur (SRO) et un détecteur d’enveloppe. Des circuits
analogiques et numériques effectuent la mise en forme et la synchronisation des signaux.
Les antennes des circuits Tx et Rx sont des dipbles repliés identiques de taille
200750 um? séparés par une distance de 2.64 mm et alimentés par une ligne CPW
connectée au PA ou au LNA par I’intermédiaire d’un balun.
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Figure 3.1 : Architecture des chaines T (a), et Ry (b).

La puce transceiver (Figure 3.2a) est fabriquée avec la technologie standard CMOS-
SOl 65-nm (STMicroelectronics) sur un substrat silicium haute résistivité (HR). La taille
de la puce est 3.1x1.924x0.3 mm?®. Cette puce transceiver est montée dans un boitier
standard QFN (7x7x1.75 mm?®) avec un capot amovible (Figure 3.2b) fourni par Novapack
[2], lequel est soudé sur une carte de test (Figure 3.2c,d) avec les connexions appropriées

pour les alimentations et les signaux d’entrée/sortie numériques des instruments.

Plots de connexion
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Fil des interconnexions Boitier QFN sur
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Pad centra

7, > Plots de
77 VT TN RN i connexion

(b) (d)
Figure 3.2 : Photographie de la puce transceiver (a) et de la méme puce montée dans un boitier QFN sans
capot (b); photographie de la carte de test (c) et zoom sur le boitier (d).
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En raison de I’intégration du circuit transceiver avec les antennes, il n’est pas possible
de faire des mesures de I’impédance des antennes. La réalisation d’une antenne seule n’a
pas été prévue dans le cadre du projet ayant conduit a la conception du transceiver intégré ;
si une telle réalisation aurait pu €tre utile pour la validation de 1’¢lément rayonnant intégré
sur la puce, elle n’aurait néanmoins pas permis de caractériser les différentes versions
d’antennes en boitier QFN et avec des éléments couplés présentées dans ce chapitre. Les
performances en rayonnement sont donc les seuls éléments expérimentaux accessibles dans
le cadre de cette étude. La méthode de mesure du diagramme de rayonnement et du gain de

cette antenne intégrée est décrite dans I’annexe A.2.

3.2 Modélisation électromagnetique du circuit

Le but de cette étude est de simuler les deux antennes dipdles repliés (antenne
d’émission Tx et antenne de réception Rx) intégrées sur le circuit (Figure 3.3). Les
dimensions du circuit sont 3.1x1.924 mm? sa face arriére est métallisée et les deux
antennes sont séparées de 2.64 mm. Nous utilisons le modéle simplifié de la technologie
SOl présenté au chapitre 2 de ce mémoire.

Comme au chapitre 2, les antennes sont réalisées sur la derniére couche métallique M6
de la technologie (épaisseur =2.99 um et o =35 MS/m). Nous avons défini ensuite les
ports de type "Lumped Port" associés a chaque antenne (port 1: Tx et port 2: Rx). Les
dimensions de I'antenne dip6le replié sont proches de celles obtenues au chapitre 2.4.3 bien
gue sa conception ait été faite avant cette thése. Dans la premiere partie de ce travail, nous
avons légérement réduit la longueur de ’antenne a L = 645 pum par rapport a celle du
circuit réel (L =750 um) afin d’avoir une résonance a 60 GHz et des resultats plus
représentatifs des environnements étudiés (présence de la seconde antenne, présence du
plan de masse du transceiver (par. 3.2.1), mode d’excitation des antennes (par. 3.2.1.1)).

< 3.1 mm L
1 X
| S 4—%
S eas 204 MM Sessssss s l y “z
] . n
! S wi T
X| 3 b
l Port 2 Port 1 3 d
€3 130 um l Port 1 ou 2 L
gap
(@) (b)

Figure 3.3 : Premier modéle de la puce transceiver; vue de dessus (a), dimensions de 1’antenne dipole replié
(L =645 um, s =150 um, b =w =50 um, gap = 60 um, d = 250 um) (b).
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Figure 3.4 : Parametres S du modeéle avec deux antennes (a). Comparaison des coefficients de réflexion (Sy;)
entre le modele a deux antennes et I’antenne seule (b). Coefficients de réflexion pour plusieurs valeurs de
longueur du dipdle replié dans le cas du modéle a deux antennes (c).

La Figure 3.4a présente les coefficients de réflexion des antennes Tx et Rx (notés par
Sy et Sy, respectivement) et le coefficient de couplage entre ces deux antennes (noté par
S12 ou Spp) en fonction de la fréquence. La symétrie de la structure nous donne un
comportement identique pour les deux antennes. Ainsi, on s’intéressera par la suite a 1’une
de ces deux antennes seulement mais la présence de la deuxiéme antenne nous est toutefois
indispensable pour la prise en compte de leur couplage.

Nous remarquons que 1’antenne résonne a la fréquence de 56.2 GHz et qu’elle est bien
adaptée avec une adaptation inférieure a -30 dB. La bande passante est large : 18.5%
(54-64.4 GHz) pour S;; <-10dB. Le couplage est relativement faible, avec une valeur
maximale sur la bande passante de -14.9 dB autour de 55.3 GHz gréace a la distance entre
les deux antennes (2.64 mm) qui est superieure a 1o/2 (2.5 mm).
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La Figure 3.4b présente une comparaison du coefficient de réflexion entre ce modele a
deux antennes et une antenne seule. Outre le décalage en fréquence, on note des résonances
parasites dans le cas a deux antennes qui s’expliquent par la présence de modes de substrat
dans le silicium.

La Figure 3.4c présente le coefficient de réflexion en fonction de la longueur du dipdle
pour le modele a deux antennes. Comme cela est attendu, on peut noter que la longueur du
dipdle permet de jouer sur la fréquence de résonance au prix d’une dégradation de
I’adaptation ; une réduction de la longueur & L =610 um permettrait de ramener la
résonance pres de 60 GHz tout en conservant une adaptation acceptable.

Les plans principaux des diagrammes de rayonnement des antennes Tx et Rx sont
définis en Figure 3.5. La simulation des diagrammes de rayonnement est effectuée en
activant un port (port 1 pour ’antenne Tx, port 2 pour I’antenne Ryx) et en désactivant
I’autre port qui est alors équivalent a une charge fictive de 50 Q.

Plan H
¢=0°

e

<

s

Antenne Rx / / Antenne Rx / /
(@) (b

Figure 3.5 : Plans principaux de rayonnement de I’antenne; plan H (a) et plan E (b).

)

Les Figure 3.6a—c présentent les diagrammes de rayonnement a 60 GHz de 1’antenne
Tx et Rx en comparaison avec ceux d’une seule antenne. Dans le plan H, on peut noter que
les antennes Tx et Rx présentent un gain maximal de 4.41 dBi dans les directions -20° et
+20° respectivement. Dans le cas d’une seule antenne, le gain maximal est de 4.27 dBi
dans la direction 0°. Ces dépointages des antennes Tx et Rx sont expliqués par leur
position décentrée sur la puce silicium. Dans le plan E, le diagramme de rayonnement est
symeétrique dans les trois cas. La polarisation croisée dans le plan H est négligeable
(<-50 dB). Dans le plan E, son niveau est considérablement plus élevé, atteignant -8.37 dB
pres de I’horizon (0 = £90°). Ces niveaux peuvent s’expliquer par le rayonnement parasite
des lignes CPS et par la position décentrée des antennes sur la puce silicium a 1.32 mm du
centre du boitier (il a été verifié que la polarisation croisée est trés basse dans le cas d’une
antenne seule centrée).
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La Figure 3.6d montre I’efficacité de rayonnement pour les modéles a une et deux
antennes; on peut noter une certaine similitude entre les deux cas, mais avec une réduction

de I’efficacité pour le modele a deux antennes sur la bande 40—58 GHz.
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Figure 3.6 : Diagrammes de rayonnement a 60 GHz; polarisation principale dans le plan H (a) et le plan E
(b); polarisation croisée dans les deux plans, modéle d’une antenne seule (traits pointillés) et deux antennes
(traits pleins) (c). Efficacité de rayonnement pour les deux modeles (d).

3.2.1 Influence du plan de masse du transceiver

Nous étudions ici I’influence du plan de masse du transceiver sur les performances des
antennes. Ce plan de masse représente, en premiére approximation, le circuit situé dans la
partie centrale de la puce ; il est de taille 1.3x1.9 mm? (sans tenir compte de la région
qu’occupent les plots de connexion pour le wirebonding). Il est composé de tous les
niveaux de métallisation de la technologie SOI (Métal: M1-6, épaisseur =4.37 um,
o = 20 MS/m) comme présenté sur la Figure 3.7.
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Figure 3.7 : Deuxiéme modele de la puce transceiver avec plan de masse; vue en coupe des couches
diélectriques et métalliques (a), circuit complet vu de dessus (L = 645 pum) (b).

La Figure 3.8 présente les parameétres S de l'antenne (Tx) en comparaison avec le
modeéle précédent sans plan de masse. La présence de ce plan de masse change
considérablement la réponse du coefficient de réflexion (Si1) de I’antenne avec une forte
désadaptation et des résonances parasites autour de 52.8 GHz et 72 GHz. D’autre part,
nous constatons, une augmentation du couplage (Si2) entre les antennes Tx et Rx avec des
valeurs maximales de couplage entre -7 et -10 dB.
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Figure 3.8 : Parametres S de I’antenne Ty avec et sans plan de masse du transceiver.

Les Figure 3.9a—c présentent les diagrammes de rayonnement a 60 GHz de 1’antenne
Tx en comparaison avec le modéle précédent sans plan de masse. Nous notons la forte
influence du plan de masse sur le rayonnement dans le plan H avec un changement
considérable de la direction du faisceau de -20° a +54° et un gain maximal de 3.84 dBi. Le
niveau de polarisation croisée dans le plan H est négligeable (< -45 dB). Dans le plan E, le
gain maximal est sur I’axe mais il est réduit a 0.5 dBi en raison du dépointage dans le plan

H. Le niveau de polarisation croisée augmente jusqu'a une valeur maximale de I’ordre
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-1.01 dBi pres de I'horizon (6 = £90°). Finalement sur la Figure 3.9d, nous remarquons que
I'efficacité de rayonnement de I'antenne est fortement réduite (77.2% a 60 GHz) sur toute

la bande avec des creux tres prononcés aux fréquences de résonances parasites 52.8 GHz et
72 GHz.
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Figure 3.9 : Diagrammes de rayonnement a 60 GHz avec et sans plan de masse; polarisation principale dans
le plan H (a) et le plan E (b), polarisation croisée dans les deux plans (c), et efficacité de rayonnement (d).

Le fort impact du plan de masse sur les performances des antennes peut s’expliquer par
I’excitation de nouveaux modes dans le silicium entre le plan de masse et le plan
métallique arriere se traduisant par des courants induits comme le montre la Figure 3.10.
Une densité de courant beaucoup plus élevée est notée sur les bords aux résonances
parasites (52.8 et 72 GHz). Les courants sur la face supérieure du plan de masse sont
sensiblement plus faibles que sur la face inférieure.
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Figure 3.10 : Courants surfaciques sur la face inférieure du plan de masse a différentes fréquences (I’antenne

Tx est émettrice et ’antenne Ry est chargée sur 50 Q).

3.2.1.1 Excitation des antennes dipdles repliés

Les antennes dip0les repliés étaient, jusqu’a présent, alimentées par des ports

différentiels entre les deux conducteurs de la ligne CPS. Dans cette partie, nous changeons

cette excitation pour nous rapprocher du cas réel dans lequel un conducteur de la ligne CPS

est connecté au plan de masse tandis que ’autre conducteur est connecté a une ligne de

transmission CPW reliée aux circuits actifs (I’antenne Tx est reliée a I’amplificateur de

puissance et I’antenne Ry est reliée au LNA). La Figure 3.11 présente le troisieme modele

de simulation du chip transceiver ; le port d’excitation de type "Lumped Port" prend

maintenant comme référence le plan de masse du circuit transceiver.

Figure 3.11 : Troisieme modele de simulation de la puce transceiver; circuit complet
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Figure 3.12 : Parametres S de I’antenne Ty avec (traits pleins) et sans modification (traits pointillés) de

I’excitation de ’antenne.
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Figure 3.13 : Diagrammes de rayonnement a 60 GHz avec et sans modification de 1’excitation; polarisation

principale dans le plan H (a) et le plan E (b), polarisation croisée dans les deux plans (c), et efficacité de

rayonnement (d).

69



Chapitre 3 — Transceiver avec antennes intégrées en technologie CMOS-SOI dans un
boitier QFN

La Figure 3.12 présente les parametres S de I’antenne (Tx) en comparaison avec le
modele précédent a excitation différentielle de I’antenne. Nous pouvons constater que
plusieurs nouvelles résonances parasites apparaissent sans modifier sensiblement les
niveaux d’adaptation et de couplage dans la bande 54—62 GHz.

Les Figure 3.13a—c présentent les diagrammes de rayonnement a 60 GHz de I'antenne
Tx en comparaison avec le modéle précédent. Nous notons de Iégers changements sur le
gain en polarisation principale dans les plans E et H. En revanche, la polarisation croisee
dans le plan H est augmentée considérablement tout en restant a un niveau faible
(<-20 dB), cette augmentation est expliquée par la perte de la symétrie de la structure dans
le plan E. Sur la Figure 3.13d, nous notons une légére réduction de l'efficacité de
rayonnement de lI'antenne (75% a 60 GHz).

3.2.1.2 Variation de la longueur du dipole replié

Dans cette partie, nous faisons varier la longueur du dip6le pour mieux connaitre la
réponse du coefficient de réflexion et identifier la résonance de I’antenne. La Figure 3.14
montre le coefficient de réflexion en fonction de la longueur du dip6le (L). Nous pouvons
noter clairement les résonances parasites qui restent invariables autour de 48 GHz,
52.8 GHz, 66 GHz, 72.5 GHz et 84 GHz. En revanche, la résonance du dip6le est décalée
en fonction de sa longueur; elle est autour de 64.5 GHz pour L = 645 um, 61.1 GHz pour
L =700 um et 57.5 GHz pour L =750 um. Ceci est cohérent avec la valeur maximale
d’efficacité de rayonnement obtenue autour de 65 GHz en Figure 3.13d. Ceci nous permet
de conclure qu’une longueur du dipdle de I’ordre de 700—750 um permettrait d’obtenir une
meilleure adaptation inférieure a -10 dB autour de 60 GHz, donc a partir de ce modéle une
longueur d’antenne (L = 750 um) est fixée.

Coefficient de réflexion (dB)

=7~ 811 (L = 645 pm)
—S11 (L =700 pm)
—S11 (L =750 pm)
-20 . . . . I . . . . I . . . . I . . . . I . . . .
40 50 60 70 80 90

Fréquence (GHz)

Figure 3.14 : Coefficient de réflexion pour plusieurs valeurs de la longueur du dipble.
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3.2.1.3 Plan métallique arriére

Nous étudions a présent I’influence d’un plan de métallisation infini et parfaitement
conducteur plaqué sur la face arriere du silicium (les modeles précédents prenaient en
compte une métallisation uniquement sur la face arriere du silicium, donc de faibles
dimensions). Ce plan modélise la métallisation du circuit imprimé sur lequel sera reporté le
transceiver. Sur la Figure 3.15a, nous notons un petit décalage en fréquence de la réponse
et une forte dégradation de I’adaptation autour de 60 GHz. La Figure 3.15b montre les
parametres S de I’antenne Tx sur une partie de la bande (50—70 GHz). Nous notons
clairement les résonances parasites en 54.3 GHz, 62.5 GHz et 66.2 GHz ; la résonance de

I’antenne n’est plus clairement visible. Le couplage est maximal (-2.4 dB) autour de la
premiére résonance parasite.
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Figure 3.15 : Coefficient de réflexion avec plan métallique fini et infini (a) ; Paramétres S des antennes (b)
avec un plan de métallisation infini, longueur d’antenne (L = 750 pm).
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La Figure 3.16 donne les diagrammes de rayonnement simulés a 60 GHz de 1’antenne
Tx. Nous notons que dans le plan H, le gain est maximal pour un angle 6 = 24° et est de
I’ordre de 1.2 dBi. Dans le plan E, le gain est quasi-omnidirectionnel avec une valeur
maximale sur les horizons (0 = +90°) de 1’ordre de -0.33 dBi et un gain sur 1’axe (6 = 0°)
de I’ordre de -2 dBi. La polarisation croisée dans les deux plans devient plus importante
mais reste inférieure a -6 dBi.

0° 0°

-15 <25/ =25

Plan H

— GainPhi
-120° R --- GainTheta

— GainTheta
--- GainPhi

-150° 150°
180° 180°

@ (b)
Figure 3.16 : Diagrammes de rayonnement de 1’antenne Ty (L = 750 um) & 60 GHz dans le plan H (a) et le

plan E (b), polarisation principale (traits pleins) et polarisation croisée (traits pointillés) avec un plan
métallique infini.

3.2.1.4 Variation de la largeur du plan de masse du transceiver

Nous nous intéressons dans cette partie a I’influence de la largeur du plan de masse
(Weirc) du transceiver sur le coefficient de réflexion de 1’antenne et les diagrammes de
rayonnement. La Figure 3.17 montre le coefficient de réflexion de I’antenne Tx pour
plusieurs valeurs de la largeur du plan de masse du transceiver. Pour la valeur nominale
(Weirc = 1.3 mm), la fréquence de résonance parasite est située a 54.3 GHz. Nous notons
que ’augmentation de la largeur du plan de masse du transceiver permet de déplacer cette
résonance parasite vers les basses fréquences 52.1 GHz (W =1.5mm), 51.3 GHz
(Weirc = 1.7 mm) et 51.5 GHz (W;jrc = 1.9 mm); I’adaptation autour de 60 GHz se dégrade
avec I’augmentation de Wgj. L’augmentation de la largeur du plan de masse a
Weire = 1.9 mm permet d’inclure la surface occupée par les plots de connexions qui

correspondent a des signaux basses fréquences et des tensions d’alimentation.
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Figure 3.17 : Coefficient de réflexion de I’antenne Tx (L = 750 um) pour plusieurs valeurs de la largeur du
plan de masse du transceiver.

La Figure 3.18 donne les diagrammes de rayonnement simulés & 60 GHz de 1’antenne
Tx pour deux valeurs de largeur de plan de masse du transceiver (W= 1.3 mm et
1.9 mm). Nous notons de légers changements dans le plan H, pour Wi = 1.9 mm, le gain
est maximal pour un angle 6 =28° et est de I’ordre de 1.43 dBi. Dans le plan E, nous
remarquons une augmentation du gain, avec une valeur maximale sur les horizons
(6 =£90°) de I’ordre de 3.1dBi et un gain sur I’axe (0 =0°) de I’ordre de -1.2 dBi.

Finalement, I’efficacité de rayonnement estimée par simulation a 60 GHz est 60%.
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Figure 3.18 : Diagrammes de rayonnement de ’antenne Tx a 60 GHz dans le plan H (a) et le plan E (b),

polarisation principale (traits pleins) et polarisation croisée (traits pointillés) pour deux valeurs de largeur du
plan de masse du transceiver.
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3.2.2 Influence de I’anneau métallique de découpe de la puce

Dans cette partie, nous nous intéressons a 1’influence de 1’anneau métallique placé sur
la périphérie de la puce (cet anneau est imposé par la technologie de découpe de la puce).
La Figure 3.19 montre le nouveau modele de simulation de la puce transceiver prenant en
compte cet anneau de largeur 9 um et placé a 121 um de I’antenne dipéle replié; il est
réalisé sur la couche métalligue la plus haute (M6) de la technologie SOI.
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g' | ‘ﬁ' ~ 7 >
X
re) @ 3
™~ = 3
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Figure 3.19 : Quatrieme modele de simulation de la puce transceiver avec I’anneau métallique.

La Figure 3.20 montre une comparaison du coefficient de réflexion entre les modeles
avec et sans anneau métallique pour deux valeurs différentes de la largeur du plan de masse
du transceiver (sans et avec la surface occupée par les plots de connexions). Nous notons
que pour le cas Wi = 1.3 mm, I’influence de I’anneau métallique est de déplacer les
résonances parasites vers les hautes fréquences. Une nouvelle résonance parasite apparait
autour de 60.4 GHz.

Pour le cas Wire = 1.9 mm, nous notons également un déplacement des résonances
parasites vers les hautes fréquences de 0.3 GHz environ. Cependant, 1’adaptation est
mauvaise autour de 60 GHz et la résonance parasite due a I’anneau métallique et au plan de
masse du transceiver n’est plus visible; cela peut s’expliquer par la proximité entre le plan
de masse du transceiver et I’anneau métallique qui supprime le mode propagé sur 1’anneau.

Les Figure 3.21a,b montre les courants surfaciques pour chaque cas, pour
Weire =1.9mm, le mode sur le plan du masse est atténué en comparaison de
W.irc = 1.3 mm. Sur la Figure 3.21c, nous notons que le courant induit est considérable sur

I’anneau métallique di a la proximité avec 1’antenne dipole replié.
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Figure 3.20 : Comparaison du coefficient de réflexion entre le modéle avec et sans anneau métallique pour
deux valeurs différentes de largeur de plan de masse du transceiver.
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Figure 3.21 : Courant surfacique sur les régions métalliques a 60 GHz, W =1.9 mm (a) et W = 1.3 mm
(b). Vecteur de courant surfacique pour W, = 1.3 mm (c).

Les Figure 3.22a,b montrent les diagrammes de rayonnement a 60 GHz de I’antenne Tx
pour deux largeurs différentes du plan de masse du transceiver et prenant en compte
I’anneau métallique sur la périphérie de la puce. Nous notons pour Weire = 1.3 mm un nul
de rayonnement a -10° sur le plan H di a la résonance parasite ajoutée par 1’anneau
métallique proche de 60.4 GHz. Pour Wi =1.9 mm, nous avons la méme allure du
diagramme de rayonnement sur les plans E et H que dans le cas sans anneau métallique,
mais avec un niveau de gain plus réduit autour de -6.82 dBi dans I’axe.

L’efficacit¢ de rayonnement (Figure 3.22c) est fortement réduite en preésence de
I’anneau métallique. Cette efficacité est inférieure a 50% sur la bande 50—66 GHz ; elle est
de 27% pour Wi = 1.9 mm a 60 GHz.
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Figure 3.22 : Diagramme de rayonnement de I’antenne Ty & 60 GHz dans le plan H (a) et le plan E (b).
Efficacité de rayonnement (c) pour deux largeurs différentes du plan de masse du transceiver.
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3.2.3 Influence des lignes de transmission du circuit transceiver

Dans cette partie, nous considérons un cinquieme modele de simulation plus proche de
la réalité pour la région occupée par le circuit transceiver. Un layout simplifié du circuit a
été inclu dans le modele (Figure 3.23a); il est composé des principales lignes de
transmission du circuit (guide d’ondes coplanaires) afin de se rapprocher de la distribution
réelle des courants générés par les antennes sur le plan de masse central du circuit.

Nous rappelons que le plan de masse est composé de I’empilement de toutes les
couches métalliques de la technologie CMQOS-SOI (M1-M&6). Les lignes de transmission,
I’anneau métallique et les antennes sont composées de la couche métallique la plus haute
(M6) uniquement. Le mode de propagation impair sur les lignes de transmission CPW sont
supprimés par des underpass réalisés sur la couche métallique la plus basse (M1). Ces

76



Chapitre 3 — Transceiver avec antennes intégrées en technologie CMOS-SOI dans un
boitier QFN

éléments relient les plans de masse de part et d’autres des lignes de transmission et sont
placés au niveau des coudes et de chaque intersection de ligne. Le plan de masse possede
une taille de 1.85x1.87 mm? Iégérement réduite en comparaison du modéle de simulation
précédent. Les antennes sont placées maintenant a une distance de 130 um de I’anneau
métallique (largeur 9 um) comme cela est montré sur la Figure 3.23c. L’excitation des
antennes est montrée sur les Figure 3.23b et d; cette excitation prend comme référence un
underpass qui relie les deux parties du plan de masse du transceiver et sert aussi comme un
balun de transition entre les lignes CPW et les lignes CPS.
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J(\?m HHW > g M1-M6 e M1-M6
e N P P Diel_eq
[T 1 X 3 422 pum Port
3
antenne antenne 0.225 um BOX
Rx plan de masse circuit Tx I 0.18 xm
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50 um J 3
M e antenne (M6)
250 ym %
< > 3 o
- 2 excitation de
} 3 S ||z I’antenne
Y = &
5 ||E
60 um g
Underpass (M1)
A\ 4
(c) (d)

Figure 3.23 : Cinguiéme modele de simulation de la puce transceiver ; avec prise en compte des lignes de
transmission; circuit complet vu de dessus (a), coupe transversale de la technologie SOI montrant les
underpass et I’excitation CPW de I’antenne (b), vue proche de ’antenne (¢) et vue proche de I’excitation (d).

La Figure 3.24 montre une comparaison du coefficient de réflexion entre les modéles
avec et sans lignes de transmission dans le plan de masse du transceiver. Nous notons que
les deux résultats sont assez différents, I’adaptation est toujours mauvaise autour de
60 GHz mais des resonances parasites a 53.6 GHz, 55.44 GHz et 61 GHz sont clairement
visibles dans le cas du modéle avec des lignes de transmission.

77



Chapitre 3 — Transceiver avec antennes intégrées en technologie CMOS-SOI dans un
boitier QFN

Coefficient de réflexion (dB)

— S11 (Avec lignes de transmission)
---Su1 (Sans lignes de transmission)
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Figure 3.24 : Comparaison du coefficient de réflexion entre les modéles avec et sans lignes de transmission
dans le plan de masse du circuit transceiver.

La Figure 3.25a montre les diagrammes de rayonnement de I’antenne Tx a 60 GHz
dans les plans E et H. Nous notons que 1’allure dans le plan H est la méme que dans le cas
du plan de masse plein et le niveau de gain est réduit (environ -10 dBi dans I’axe), avec un
dépointage de la direction de gain maximal (-4.75 dBi) a +22°. Sur le plan E, nous notons
que D’allure est modifiée avec un gain maximal (1.95 dBi) sur un horizon a 90°. Ces
différences peuvent étre expliquées par les légéeres modifications de position des antennes
sur la puce. Sur la Figure 3.25b, I’efficacité de rayonnement est présentée. Nous notons de

légers changements mais 1’efficacité est toujours faible (30% a 60 GHz).
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Figure 3.25 : Diagrammes de rayonnement de I’antenne Ty & 60 GHz, polarisation principale (traits pleins) et
polarisation croisée (traits pointillés) (a). Comparaison de I’efficacité de rayonnement (b).
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3.2.4 Synthéses des modeles de simulation de la puce transceiver

Nous avons réalisé jusqu’a présent cing modeles de simulation de la puce transceiver
afin de connaitre progressivement I’influence de I'environnement d'intégration.

Le premiere modele de la puce transceiver, est constitué seulement de deux dipdles
repliés (antennes Tx et Rx). Nous avons fixé une longueur initiale d’antenne (L = 645 um)
au début de notre simulation afin d’avoir une réponse proche de 60 GHz (modele initial).
La symeétrie de la structure nous donne un comportement identique en impédance pour les
deux antennes.

Afin de prendre en compte la région occupée par le circuit situé dans la partie centrale
de la puce, un plan de masse de taille 1.3x1.9 mm? est ajouté sur le deuxiéme modeéle de la
puce transceiver. Nous considérons toujours une longueur d’antenne (L = 645 pum). La
présence de ce plan de masse change considérablement la réponse du coefficient de
réflexion avec une forte désadaptation, la résonance de 1’antenne n’est plus visible et des
résonances parasites apparaissent. Nous avons remarqué aussi une augmentation du
couplage entre les antennes. Sur le rayonnement de I’antenne dans le plan H, la direction
du faisceau est modifiée. Finalement, I'efficacité de rayonnement est réduite avec des creux
tres prononcés aux fréquences de résonances parasites.

Dans le troisiéme modeéle de la puce transceiver, nous avons changé I’excitation des
antennes pour nous rapprocher du cas réel. Nous avons constaté que de nouvelles
résonances parasites apparaissaient sans modifier sensiblement les niveaux d’adaptation et
de couplage. Le rayonnement est peu différent de celui du modéle précédent mais la
polarisation croisée augmente considérablement dans le plan H en raison de la perte de
symétrie de la structure. Puis, une étude paramétrique de la longueur du dipéle a montrée
qu’une meilleure adaptation autour de 60 GHz est obtenue pour des longueurs de dipGle
entre 700 et 750 um, donc une longueur d’antenne L =750 pm est fixée a partir de ce
modéle.

Ensuite, la métallisation de la face arriére du silicium est remplacée par un plan infini
et parfaitement conducteur afin de nous rapprocher du plan de métallisation du circuit
imprimé sur lequel sera reporté le transceiver. Sur le coefficient de réflexion, nous avons
remarqué un petit décalage en fréquence, une forte dégradation de 1’adaptation autour de
60 GHz et des résonances parasites toujours présentes. Le couplage maximal devient -
2.4 dB autour d’une résonance parasite (54.3 GHz).

Finalement, nous avons pris en compte la région qu’occupent les plots de connexion en
élargissant le plan de masse du transceiver dont les dimensions deviennent 1.9x1.9 mm?.

Nous notons que I’augmentation de cette largeur dégrade fortement 1’adaptation et déplace
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considérablement une des résonances parasites vers les basses frequences (51.5 GHz).

Dans le quatrieme modele de la puce transceiver, nous avons pris en compte un
anneau métallique placé sur la périphérie de la puce. Nous avons noté que les résonances
parasites sont déplacées vers les hautes fréquences et qu’une nouvelle résonance parasite
apparait qui est expliquée par le courant induit sur I’anneau métallique dd a la proximité
avec I’antenne. Dans les diagrammes de rayonnement, le niveau de gain dans 1’axe (6 = 0°)
et I’efficacité de rayonnement sont fortement réduits.

Finalement, dans le cinquiéme modele, nous considérons un modele de simulation
plus proche de la réalité sur la région occupée par le circuit transceiver en intégrant les
principales lignes de transmission. Le coefficient de réflexion est sensiblement modifié,
I’adaptation est toujours mauvaise autour de 60 GHz et des résonances parasites sont
clairement visibles. Les diagrammes de rayonnement sont légérement modifiés en raison
de petits changement de position des antennes sur la puce. De méme, I’efficacité de
rayonnement est Iégérement modifiée et toujours faible (30% a 60 GHz).

10 10

270 7

Modeéle initial Premier modeéle Deuxiéme modéle

10 a0 10

7

Troisiéme modéle Quatrieme modéle Cinquiéme modele
Figure 3.26 : Diagrammes 2D du gain total simulé a 60 GHz pour chaque modele de la puce transceiver.

Finalement le tableau 3.1 résume les performances simulées de chaque modele de la

puce transceiver et la Figure 3.26 montre les diagrammes 2D du gain total simulé a
60 GHz pour chaque cas.
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Tableau 3.1 ; Performances simulées de chaque modéle de la puce transceiver.

Modele Remarques Résultats
L .. v Résonance & 56.2 GHz.
Deux antennes dipdle replié .
. . v" Bonne adaptation.
identiques (antenne Ty et Ry).
. v' Bande passante : 18.5%.
Longueur du dip6le : 645 um. . .
. N v' Gain Max : 4.42 dBi (Plan H, 6 = -20°).
Meétallisation de la face arriére ) .
L v" Gain dans ’axe (0 = 0°) : 4.1 dBi.
du silicium. L .
. . v Efficacité de ray.: 92.4% a 60 GHz.
Premier modéle
v Résonance de l’antenne non Visible,
L présence de résonances parasites.
Longueur du dipdle : 645 pm. . . .
T . v' Mauvaise adaptation et augmentation du
Métallisation de la face arriére
o couplage entre les deux antennes.
du silicium. . .
, v' Gain Max Plan H: 3.84 dBi (6 = +54°).
Plan de masse (1.3x1.9 mm®). . .
v' Gain Max Plan E: 0.5 dBi (6 = 0°).
Deuxiéme modele v Efficacité de ray. : 77.2% a 60 GHz.
v Résonance de I’antenne non Visible,
Longueur du dip6le : 750 um. présence de résonances parasites.
Changement de ’excitation de  v° Mauvaise adaptation et fort couplage
I’antenne. entre les deux antennes.
Métal. arriére : plan infini et v° Gain Max Plan H : 1.43 dBi (6 = +28°).
parfaitement conducteur. v' Gain Max Plan E : 3.06 dBi (6 = +90°).
S . Plan de masse (1.9x1.9mm?). v Gain dans I’axe (6 = 0°) : -1.23 dBi.
Troisieme modéle L .
v Efficacité de ray. : 60% a 60 GHz.
o v" Résonance de I’antenne non Vvisible,
Longueur du dip6le : 750 um. ) ) .
o présence de résonances parasites.
Anneau métallique sur la ] ]
L v' Mauvaise adaptation
périphérie de la puce. . ]
) R o v' Gain Max Plan H : -3.07 dBi (6 = +28°).
Métal. arriére : plan infini et . .
. v' Gain Max Plan E : 0.99 dBi (6 = +90°).
parfaitement conducteur. ) .
, v" Gain dans I’axe (0 = 0°) : -6.82 dBi.
S . Plan de masse (1.9x1.9 mm®). . L .
Quatrieme modéle v' Faible efficacité de ray.: 27% a 60 GHz.
Longueur du dipdle : 750 pm. ) .
) N o v' Résonance de I’antenne non Visible,
Métal. arriére: plan infini et ) i .
. présence de résonances parasites.
parfaitement conducteur. . .
o .. ¥ Mauvaise adaptation
Layout simplifié du circuit . .
o . v' Gain Max. Plan H : -4.75 dBi (6 = +22°).
avec les principales lignes de . .
L v" Gain Max Plan E : 1.95 dBi (6 = +90°).
transmission ) .
v" Gain dans I’axe (6 = 0°) : -5.87 dBi.
Plan de masse . L R
v' Faible efficacité de ray.: 30% a 60 GHz.

Cinquiéme modele

(1.85x1.87 mm?).
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3.3 Influence du boitier QFN sur I’antenne intégrée

Cette partie a pour objectif de compléter le modele de simulation de la puce par la prise
en compte de son boitier. Nous allons étudier 'influence de ce nouvel élément sur
I’adaptation et le rayonnement de 1’antenne.

Un boitier QFN (Quad Flat No lead) est utilisé pour encapsuler des circuits intégrés et
les reporter sur un circuit imprimé (PCB) en utilisant les techniques SMD (Surface
Mounted Devices). Dans notre cas, les dimensions de la base du boitier utilise (QFN48L)
sont 7x7 mm? et la hauteur du boitier est de 1.75 mm en prenant en compte le capot de
protection. Il posséde 48 connexions électriques (Figure 3.27). Ce boitier sera donc utilisé
pour placer et protéger notre circuit millimétrique en se servant des pads de connexions
pour le connecter avec la carte électronique de test.

Figure 3.27 : Boitier QFN48L.

3.3.1 Modélisation

La description détaillée du boitier QFN48L est présentée dans ’annexe A.3; un modéle
3D a été dessiné sur le logiciel de CAO 3D SolidWorks puis exporté vers Ansys-HFSS. Ce
boitier est constitué de LCP (Liquid Crystal Polymer) avec une permittivité diélectrique
er = 3.225 et une tangente de pertes tano = 0.007 ; ces caractéristiques ont été extraites de
mesures en guide d’un échantillon de matériau. Les pads de connexions et le pad central du
boitier sont en cuivre de 0.2 mm d’épaisseur. La puce est positionnée sur le pad central et
connectée aux pads par des fils d’interconnexions (wirebonding) en aluminium de 25 um
de diamétre (43 fils d’interconnexions en totalité, Figure 3.28), ces connexions ont été
réalisées de facon aussi symétrique que possible en évitant de passer trop proche ou au-
dessus des antennes pour minimiser l’influence sur leur rayonnement. La hauteur
maximale du fil d’aluminium est autour de 200 um au-dessus du plan de masse du
transceiver (Figure 3.29) ; cette hauteur a été choisie de facon a meénager un espace
suffisant sous le capot pour placer un substrat avec des éléments rayonnants couplés
comme cela sera montré plus loin dans ce chapitre.
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ANV 47

Figure 3.28 : Photographie de la puce transceiver a I’intérieur du boitier QFN montrant le cablage du

transceiver par des fils d’interconnexion en aluminium.

Le transceiver encapsulé dans le boitier QFN (avec capot amovible) est placé sur une
carte électronique de test qui permet de le controler. Les mesures présentées au long de ce
chapitre sont réalisées avec le circuit émetteur configuré en mode continu ou CW
(Continuous-Wave) avec une fréquence ajustable sur la plage de fonctionnement du VCO
entre 59.8 et 62.4 GHz.

Puis, ce systeme a été modélisé sous le logiciel Ansys-HFSS en incluant les 43 fils
d’interconnexion. Le boitier est placé sur un plan métallique infini représentant la
métallisation du circuit imprimé. Nous allons donc étudier 1’effet des nouveaux éléments
ajoutés (boitier, capot et fil d’interconnexions) progressivement pour voir I’effet sur les
performances des antennes (adaptation et diagramme de rayonnement).

' 7 mm '

direction souhaitée de
rayonnement
z

capot diélectrique

—_
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© amovible
S Bl [ XU77Z7]] Bl | .
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. AR | pad de pilier du pad central fil parois du
- I | connexion  boitier du boitier d’interconnexion boitier

Fil d’interconnexions
(@) (b)
Figure 3.29 : Vue de dessus de la puce transceiver montée dans le boitier QFN48L sans capot (a). Coupe
transversale du transceiver monté sur le boitier QFN48L avec capot (b).
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3.3.2 Influence du boitier sans capot

Dans cette partie, nous allons étudier I’influence du boitier (partie basse uniquement,
sans capot) puis des fils d’interconnexions sur 1’adaptation et le rayonnement de 1’antenne

de facon indépendante.

3.3.2.1 Influence du boitier sans fil d’interconnexion

La Figure 3.30a montre la réponse du coefficient de réflexion de I’antenne Tx avec et
sans boitier QFN. Nous notons de faibles changements sur le coefficient de réflexion de
I’antenne qui est toujours fortement désadaptée. La réponse est faiblement décalée vers les
basses fréquences dans le cas avec boitier. Des résonances parasites autour de 60 GHz sont
visibles a 55.3 GHz et 60.4 GHz.

Sur les diagrammes de rayonnement a 60 GHz de I’antenne Tx dans les plans
principaux E et H (Figure 3.30b,c), nous notons clairement des différences dans le plan E,
un nul de rayonnement apparait autour de -30°.
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-30° — GainPhi (sans boitier QFN) -30° — GainTheta (sans boitier QFN)
— GainPhi (avec boitier QFN) — GainTheta (avec boitier QFN)
-60° 60° -60° 60°
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Figure 3.30 : Coefficient de réflexion (a), et diagrammes de rayonnement a 60 GHz dans le plan E (b) et H

(c) de I’antenne intégrée avec et sans boitier QFN.
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Figure 3.31 : Diagrammes 2D du gain total simulé & différentes fréquences de I’antenne intégrée sans boitier
(a) et avec boitier QFN (b).

Pour aller plus loin, nous avons fait une étude du gain total simulé en 2D pour plusieurs
fréquences (Figure 3.31) autour de 60 GHz pour les cas sans et avec boitier QFN. Pour le
cas sans boitier, nous notons que le diagramme de rayonnement présente un nul proche de
I’axe a 61 GHz di a la résonance parasite liée a I’anneau métallique. Dans le cas avec
boitier, un nul est présent pres de 1’axe a toutes les fréquences étudi€s mais plus clairement

a 60 et 61 GHz ; ce nul peut s’attribuer a des effets de diffraction sur les parois du boitier.

3.3.2.2 Influence du boitier avec fils d’interconnexions

Nous prenons maintenant en compte les 43 fils d’interconnexions, ce modele de
simulation est plus proche de la réalité et sera donc le modéle final de simulation de la
puce encapsulée dans le boitier QFN. La Figure 3.32a montre une comparaison de la
réponse du coefficient de réflexion de 1’antenne Tx pour deux cas différents, avec et sans
fils d’interconnexion. Nous notons que, pour le cas avec fils d’interconnexion, la réponse
est déecalée vers les hautes fréequences, avec des résonances parasites a 56.7 GHz et
60.8 GHz. De plus, I’adaptation est un peu meilleure autour de 60 GHz (-5.4 dB).

Les Figure 3.32b,c montrent les diagrammes de rayonnement de I’antenne Tx a 60 GHz
pour les deux cas précédents. Dans le plan H, nous notons que le gain est augmenté dans le

cas avec fils d’interconnexions, avec une valeur de gain maximale de -1.96 dBi a 18°.

Dans le plan E, nous notons que le gain augmente sur les cétés du boitier dans le cas
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avec fils d’interconnexion jusqu’a une valeur maximale de gain de 1’ordre 3.6 dBi sur
I’horizon (0 = £90°). Le gain dans 1’axe est de I’ordre -3 dBi.

Nous avons fait une étude du gain total simulé en 2D pour plusieurs fréquences autour
de 60 GHz (Figure 3.33), nous notons que les diagrammes sont stables pour toutes les
fréquences étudiées. Le niveau de gain maximal est orienté vers les horizons (6 = £90°).

Un effet positif des fils d’interconnexion sur les diagrammes de rayonnement est noté.

Coefficient de réflexion (dB)

-10k ---Su (sans fils d’interconnexion)
—Su1 (avec fils d’interconnexion)

12 L T I I [
50 54 58 62 66 70

Fréquence (GHz)

@)
0° 0°

= GainPhi (sans fils d’interconnexion) —— GainTheta (sans fils d’interconnexion)

= GainPhi (avec fils d’interconnexion) —— GainTheta (avec fils d’interconnexion)

-60° , 60° -60° m 60°
-90° 90° -90° 90°

10 0 -10 -20 -20 -10 0 10 10 0 10 -20 -20 -10 0 10
Gain (dBi) Gain (dBi)

(b) (c)

Figure 3.32 : Coefficient de réflexion (a) et diagrammes de rayonnement de 1’antenne dans les plans H (b) et

E (c) avec et sans fils d’interconnexion.

58 GHz 59 GHz

Figure 3.33 : Diagrammes 2D du gain total simulé & différentes fréquences de 1’antenne intégrée avec boitier

QFN et fils d’interconnexion.

La Figure 3.34 montre les cartographies de champ électrique simulé a 60 GHz dans les
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plans principaux pour I’antenne intégrée en boitier QFN (sans capot) avec tous ses fils
d’interconnexions. Nous notons dans le plan E une distribution symétrique du champ
électrique et aussi une forte intensité des champs autour du substrat silicium et des fils
d’interconnexions. Dans le plan H, nous notons une forte intensité des ondes de substrats

qui traversent le substrat silicium HR jusqu’a I’antenne Ry.
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Figure 3.34 : Cartographie du champ électrique & 60 GHz dans les plans E (a) et H (b) de ’antenne intégrée
en boitier QFN (sans capot).

La Figure 3.35a présente les paramétres S et I’efficacité de I’antenne; nous notons que
la réponse du coefficient de réflexion de 1’antenne Rx (Sy,) est légérement différente de
celle de I’antenne Ty (S11), ce qui s’explique par un placement légérement asymétrique des
antennes dans le mod¢le ainsi que par les fils d’interconnexion qui sont différents a
proximité des deux antennes. Le coefficient de réflexion de I’antenne Tx a 60 GHz est de
-5.4dB et correspond a une impédance d’entrée Zj; = 26.1+j38 Q. Le coefficient de
couplage (Si2) entre les antennes Tx et Ry reste faible et inférieur a -10 dB dans toute la
bande (-21.1 dB & 60 GHz). L’efficacité simulée de I’antenne est faible et inférieure a 50%
dans toute la bande avec une valeur de 35.3% a 60 GHz; cette valeur est Iégerement
meilleure que dans le cas de fonctionnement de 1’antenne seule sans fil d’interconnexion

(paragraphe 3.2.3 et 3.3.2.1), ceci est attribué aux nombreux fils d’interconnexions qui
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relient la masse du circuit transceiver avec le pad central metallique du boitier et qui ont

pour effet la réduction de I’excitation des modes dans le silicium.
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Figure 3.35 : Performances de I’antenne intégrée en boitier QFN (sans capot); paramétres S et efficacité de
rayonnement (a), gain mesuré et simulé dans le plan E (b) et le plan H (c).

Les Figure 3.35b,c montrent les diagrammes de rayonnement mesurés et simulés de
I’antenne Tx dans les plans principaux E et H a 60 GHz. Les mesures sont réalisées suivant
la procédure décrite en I’annexe A.2. Ces diagrammes présentent un bon accord dans les
deux plans. Le rayonnement dans le plan E présente un gain maximal simulé de 3.3/3.6 dBi
sur les horizons (0 =£90°) du fait que la carte de test est modélisée comme un plan de
masse infini. En pratique, les dispersions dues aux connecteurs et autres composants sur la
carte de test générent des ondulations dans ce plan, mais le gain moyen mesuré sur le
secteur angulaire £60° est en bon accord avec la simulation.

Les gains mesurés et simulés sur I’axe (0 =0°) sont respectivement de -2.3 dBi et
-3 dBi. Dans le plan H, le depointage du faisceau est clairement observe sur le diagramme
de rayonnement mesuré¢; le gain maximal est de I’ordre -2 dBi a 18° en simulation et 1 dBi
a 41° en mesure. Le diagramme présente moins d’ondulations dans ce plan que dans le
plan H, ceci est attribué & un faible rayonnement vers les horizons, ce qui engendre moins
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de réflexions parasites sur les autres composants de la carte de test.

3.3.3 Influence du boitier avec capot

Le capot du boitier QFN est lui aussi composé de matériau diélectrique LCP
(er = 3.225, tand = 0.007), son épaisseur est de 0.45 mm et il est placé & 0.8 mm au-dessus
de la puce. En premiére approximation de son impact sur la performance de 1’antenne, il
est utile de considérer les coefficients de réflexion (I') et transmission (T) pour le cas d’une

onde plane en incidence normale sur une couche diélectrique d’épaisseur t [3].
-jap -jn
_ 1—‘l+ + 1—12+e _ T1+T2+e

N -t T -jon
1+1,.I.e 1+1,.I.e

y=i_”1/1—jtan5, g =¢ (- jtano) (3.4)

g

(3.3)

OU A, =4/, , %0 est la longueur d’onde dans le vide, I's €t z;. sont les coefficients de

réflexion et transmission sur la premiére interface, et I'o+ et 7. sont les coefficients de

réflexion et transmission sur la deuxiéme interface.

C1-s 2

O,=—"f 7 =% (3.5)
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L e 12l .

R e I Ty el
1+\/8_ ’ l+\/8_

La transmission minimale et la réflexion maximale se produisent pour une épaisseur t
égale aux multiples impairs de 44/4 (0.696 mm dans le cas du LCP) comme cela est montre
sur la Figure 3.36. Ceci nous permet de conclure qu’un capot standard d’épaisseur
(t=0.45 mm) est plutdt défavorable puisque les coefficients de réflexion et transmission a
60 GHz sont proches de leur valeur maximum (-6.7 dB) et minimum (-1.1 dB),
respectivement.
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Figure 3.36 : Coefficient de réflexion et transmission pour une onde plane a 60 GHz en incidence normale

sur une couche diélectrique de taille infinie en fonction de 1’épaisseur (e, = 3.225, tand = 0.007).

Selon les résultats de simulation, la Figure 3.37 montre les cartographies du champ

électrique a 60 GHz dans les plans principaux pour ’antenne intégrée en boitier QFN avec
capot. Nous pouvons valider un fort impact sur le champ électrique (figure 3.35) dans le
deux plans di au placement proche (0.8 mm) et I’épaisseur (0.45 mm) du capot.
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Figure 3.37 : Cartographie du champ électrique & 60 GHz dans les plans E (a) et H (b) de ’antenne intégrée

en boitier QFN avec capot épais.
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Le capot du boitier ne change pas de fagon significative le coefficient de réflexion des
antennes (Figure 3.38a). Nous notons une légére augmentation du coefficient de couplage
(-20.5 dB a 60 GHz) et de I’efficacité de rayonnement (43.3% a 60 GHz). En revanche, les
diagrammes de rayonnement de I’antenne sont fortement affectés par le capot du boitier.
Dans le plan E, le diagramme de rayonnement a 60 GHz montre un gain maximal en
simulation de 1.43/2.36 dBi sur les horizons (6 = £90°), mais avec un gain réduit sur I’axe
(6 =0°) de -7.1 dBi en simulation et -8.4 dBi en mesure (Figure 3.38b). Dans le plan H, la
simulation prévoit un gain maximal de I’ordre -1.29 dBi & 56° et un nul de rayonnement de
-25.6 dBi a -36° (Figure 3.38c). Sur les résultats expérimentaux, ce nul de rayonnement
n’est pas mesurable en raison du plancher de bruit du dispositif de mesure, qui correspond

a un gain minimal de ’ordre -11.6 dBi comme expliqué dans I’annexe A.2.
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Figure 3.38 : Performances de I’antenne intégrée en boitier QFN (avec capot); paramétres S et efficacité de
rayonnement (a), gain mesuré et simulé dans le plan E (b) et le plan H (c).

91



Chapitre 3 — Transceiver avec antennes intégrées en technologie CMOS-SOI dans un
boitier QFN

La Figure 3.39 montre une comparaison sur un diagramme 2D du gain total simulé a
60 GHz de I’antenne intégrée en boitier QFN pour les cas avec et sans capot. Nous notons
clairement des différences entre les deux cas, avec un fort impact du capot qui a pour effet
de perturber le diagramme de rayonnement sur les cotés du boitier et de faire apparaitre,
aussi un nul de rayonnement a 1’élévation 38° dans le plan H, proche de la direction
principale de rayonnement désiré (6 = 0°).

180 180

270 270
o5 -25

(@) (b)
Figure 3.39 : Comparaison des diagrammes 2D du gain total simulé & 60 GHz de I’antenne intégrée en boitier
QFN sans capot (a) et avec capot (b).

La sensibilité du diagramme de rayonnement a 60 GHz a I’épaisseur du capot a été
étudiée en simulation et en expérimentation (Figure 3.40). Selon la Figure 3.36, pour
pouvoir réduire I’impact du capot, il faut s’¢loigner du point de réflexion maximale, donc
réduire I’épaisseur du capot (t = 0.1 mm) peut étre favorable. Nous notons en simulation
une augmentation du gain dans I’axe de 1.9 dB pour une épaisseur de 0.1 mm en
comparaison avec 1’épaisseur standard de 0.45 mm. Cette augmentation est en bon accord
avec ’estimation théorique faite précédemment des pertes de transmission a travers une
couche diélectrique LCP. Dans le plan H, le diagramme de rayonnement est trés sensible a
I’épaisseur du capot, nous notons que le nul de rayonnement a 38° reste inchang¢ quel que
soit I’épaisseur.

Sur les résultats experimentaux des diagrammes de rayonnement a 60 GHz, un gain
dans I’axe de -2.3 dBi est obtenu dans le cas sans capot, -6.84 dBi dans le cast = 0.1 mm et
-8.4 dBi dans le cas t = 0.45 mm. Nous pouvons donc constater que le gain dans 1’axe est

augmenté quand I’épaisseur du capot est réduite.
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Figure 3.40 : Diagrammes de rayonnement de I’antenne intégrée en boitier QFN sans capot et avec
différentes épaisseurs du capot (t); dans le plan E en simulation (a) et mesure (b); et dans le plan H en
simulation (c) et mesure (d).

3.4 Utilisation d’éléments rayonnants couplés

Au terme des parties précédentes, nous constatons les faibles performances de
I’antenne dip6le replié intégrée, principalement en raison du substrat silicium qui génere
des pertes et des modes dans le substrat, le large plan de masse du circuit transceiver qui
augmente les modes dans le substrat, I’anneau métallique de découpe de la puce qui ajoute
des résonances parasites et le capot du boitier qui a pour effet une atténuation du gain de
I’antenne et la génération de nuls de rayonnement. Dans cette partie, nous cherchons a
améliorer les performances de rayonnement sans modifier les dimensions ou la structure de
I’antenne intégrée sur la puce. Une stratégie a faible colt pour améliorer ces performances
(voir chapitre 2) est d’utiliser des éléments rayonnants de type patch [4]—[6] couplés a
I’antenne dipdle intégrée dans le but d’améliorer I’adaptation, la largeur de bande, le gain
et ’efficacité¢ de rayonnement. Il est possible également de mieux maitriser le diagramme

de rayonnement en orientant le faisceau dans la direction souhaitée (dans I’axe).
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3.4.1 Substrat mince avec patchs couplés

L’impression directe des couches métalliques sur le capot du boitier n’a pas pu étre
réalisée dans le cadre de ces travaux. Par conséquent, un substrat RT-Duroid 5880 (e = 2.2,
tand = 0.0009) d’épaisseur (tsyp = 127 um) a été utilisé pour imiter un capot mince. Ce
substrat est placé sur les quatre piliers & chaque coin du boitier, ce qui définit la distance
entre le patch et ’antenne intégrée hpaen = 500 pm (Figure 3.41). Les dimensions du
substrat Duroid sont 6.56x6.56 mm’ et il est maintenu en position pendant la
caractérisation en utilisant des points de colle sur chaque pilier.

q {A { “?' ’;é,l s Patchs couplés ‘ SU?SR'[;?EES%I(J)SOM
- 0
E ‘\‘""I”l////’/ .
///A\\\ points de colle t”f patch couplé pilier du boitier
g T 3 T i N .
hpatch
[ .\ "

(b)

Figure 3.41 : Description du transceiver intégré en boitier QFN avec des antennes patchs couplées au-dessus
des antennes dipdles repliés intégrées; vue de dessus (a), coupe transversale du transceiver et photographie
des patchs fabriqués (b).

Les deux patchs rectangulaires sont identiques et sont imprimeés sur la face inférieure
du substrat. 1ls sont placés au-dessus de chaque dipdle intégré. Les parametres (Lpatch,
Woatch €t dXpatch) sont optimisés pour avoir une bonne adaptation. L’antenne patch présente
une longueur Lpach = 1.65 mm selon le plan E et une largeur Wpaen = 0.8 mm selon le plan
H. Les deux patchs sont sépares par une distance dXpatch = 2.8 mm.

Selon les résultats de simulation (Figure 3.42a), nous constatons une amélioration de
I’adaptation. Le coefficient de réflexion de I’antenne Tx (S11) reste inférieur & -9.3 dB entre
54 et 62 GHz, soit donc une bande passante de 13.3%. Le niveau du S;; a 60 GHz est
-10.9 dB, en nette amélioration par rapport au cas de ’antenne integrée seule (-5.4 dB).
L’antenne est donc relativement bien adaptée et son impédance d’entrée a 60 GHz est
Zy; = 28.3+j5.5 Q, qui correspond a une puissance de sortie du PA Pt = 3.6 dBm (annexe
A.2). Nous notons aussi le phénomeéne de double résonance (1% résonance a 55.7 GHz et
2°™ résonance a 60.9 GHz) d( au couplage entre deux résonateurs (dipdle replié et patch)

et qui est €galement visible sur la courbe d’efficacité. L’efficacité est maintenant supérieure
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a 50% sur la bande 53-63 GHz (69.7% a 60 GHz). Le niveau de couplage S;, entre les
antennes Ty et Rx reste faible et inférieur a -12 dB sur toute la bande.
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Figure 3.42 : Performances de I’antenne intégrée en boitier QFN avec patchs couplés; paramétres S et

-90°
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efficacité de rayonnement (a), gain mesuré et simulé dans le plan E (b) et le plan H (c).

Les diagrammes de rayonnement simulés et expérimentaux de I’antenne Tx a 60 GHz
présentent un bon accord (Figure 3.42a,b). Dans le plan E, les résultats de simulation
montrent un gain maximal de 5.24 dBi orienté a -2° avec une ouverture de faisceau a 3 dB
de 86°. Toutefois, les mesures sur ce plan montrent un gain maximal de I’ordre 5.77 dBi
orienté a -4° avec une ouverture plus étroite (41°). Comme dans les cas précédents (sans
patch), cette ouverture plus réduite dans le plan E s’explique par le plan de masse limité et
la présence d’autres composants (connecteurs) qui affectent le rayonnement a des angles
d’¢lévation prés de I’horizon; par ailleurs, ce rayonnement est également atténué par les
absorbants places autour du circuit sous test. La légere asymeétrie sur les diagrammes est
probablement due a I’environnement de la carte de test et a I’incertitude de positionnement

des patchs au-dessus des dip0les intégrés.
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Dans le plan H, les résultats de simulation montrent un gain maximal de 1’ordre
6.97 dBi pour un angle 6 =+22° avec une ouverture de faisceau a 3 dB de 58°. Les
mesures montrent un gain maximal de I’ordre 7.93 dBi pour un angle 6 = +23° avec une
ouverture de faisceau a 3 dB de 56°. Un gain minimal local a -32° est aussi observé en
simulation et en mesure, mais la valeur expérimentale est nettement inférieure (-4.6 dBi).
Ces diagrammes de rayonnement et les valeurs de gain expérimentaux présentent un bon
accord avec les simulations.

La Figure 3.43 montre la cartographie du champ électrique simulé dans les plans E et H
a 60 GHz. Nous notons clairement la réduction d’intensit¢é des modes dans le substrat
silicium (plan H) en comparaison avec le cas du dipdle replié seul (Figure 3.34 et Figure
3.37 tracées avec la méme échelle de couleur). Dans le plan E, nous notons clairement
I’effet de couplage entre 1’antenne patch et le dipole repli¢, avec une intensité de champ
électrique élevée sur les bords du patch et moins élevée prés des fils de connexion (en
comparaison avec le cas du dipble replié sans patch, Figure 3.34 et Figure 3.37). Les
modes se propageant dans le substrat Duroid sont négligeables en raison de sa faible
épaisseur et faible permittivité.
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Figure 3.43 : Cartographie du champ électrique a 60 GHz dans le plan E (a) et le plan H (b) de ’antenne
intégrée en boitier QFN avec patchs couplés.
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La Figure 3.44 montre une comparaison entre les diagrammes 2D du gain total simulé
a 60 GHz pour I’antenne intégrée en boitier QFN sans et avec patchs couplés. Nous
constatons clairement des différences entre les deux cas, avec une forte augmentation du

gain (> 5 dBi) proche de 1’axe normal (dépointage du faisceau de 22°).

270 270

(@) (b)
Figure 3.44 : Comparaison des diagrammes 2D du gain total simulé & 60 GHz de I’antenne intégrée en boitier
QFN sans capot (a) et avec patchs couplés (b).

3.4.2 Substrat avec patchs sous le capot

D’aprés 1’étude précédente, nous constatons que 1’ajout de patchs couplés au-dessus
des antennes dipoles intégrées permet d’améliorer sensiblement les performances des
antennes. Dans cette partie, nous reprenons le méme concept, mais avec une nouvelle
structure mécaniquement plus stable utilisant le capot d’origine du boitier. Celle-ci est
décrite sur la Figure 3.45 ; deux patchs rectangulaires identiques sont imprimés sur la face
inférieure d’un substrat RT-Duroid 5880 (e =2.2, tand =0.0009) d’épaisseur
tsup = 381 pm. Cette épaisseur va définir donc une distance hpach = 419 pm entre le dipdle
intégré et I’antenne patch pour obtenir un couplage suffisant tout en évitant un contact
entre le substrat et les fils d’interconnexions. Ce substrat est découpé aux dimensions
intérieures (5.7x5.7 mm?) du capot et collé. Une quantité minimale de colle a été utilisée
afin de minimiser I’incertitude de la surépaisseur entre le substrat Duroid et le capot.
L’épaisseur du capot est amincie a tcapor = 100 pm afin de minimiser les pertes observées au
paragraphe 3.4.3 pour des capots épais. Les dimensions des patchs (Lpatch, Wpatch €t dXpatcn)
sont optimisées pour avoir une bonne adaptation en impédance. L’antenne patch présente
une longueur Lpaich = 1.45 mm selon le plan E et une largeur Wyateh = 0.7 mm selon le plan
H. Les deux patchs sont sépares par une distance (dXpaich = 3.1 mm).
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Figure 3.45 : Description du transceiver intégre en boitier QFN avec des antennes patchs couplées au-dessous

du capot aminci; vue de dessus (a), coupe transversale du transceiver et photographie des patchs (b).

La Figure 3.46 montre une fois de plus I’apport des patchs couplés sur 1’adaptation en
impédance, 1’¢largissement de la bande passante et I’augmentation du gain de ’antenne. Le
coefficient de réflexion de I’antenne Tx (Si1) reste inférieur a -10 dB entre 55.2 et
63.3 GHz soit une bande passante de 13.5%. Le niveau du S;; a 60 GHz est -15.4 dB, donc
amélioré par rapport au cas précédent (-10.9 dB). Nous notons aussi deux résonances (1
résonance & 56 GHz et 2°™ résonance a 60.6 GHz). L’antenne est bien adaptée et
correspond a une puissance de sortie du PA Pt = 3.6 dBm proche de la puissance maximale
(annexe A.2). Le niveau de couplage Si, entre les antennes Tx et Rx reste inférieur a -
17.5 dB sur la bande passante. L’efficacité de rayonnement est similaire au cas précédent,
supérieure a 50% sur la bande passante et atteignant 70% a 60 GHz.

Les diagrammes de rayonnement simulés et expérimentaux de I’antenne Tx a 60 GHz
présentent un bon accord (Figure 3.46b,¢c). Les gains simulé et mesuré dans 1’axe normal
au capot sont respectivement de 3.6 dBi et 3.7 dBi. Le diagramme de rayonnement simulé
dans le plan E est presque omnidirectionnel en raison du plan de masse infini au-dessous
du boitier et posséde une valeur maximale de gain de 1’ordre 3.6 dBi & -4°. Les mesures
montrent un gain maximal de 4 dBi pour un angle 6 = +59° avec une ouverture de faisceau
a 3dB entre -33° et +65°; les différences entre simulation et mesures dans ce plan
s’expliquent par les mémes raisons que dans le cas précédent. Dans le plan H, les gains
maximaux simulé et mesuré sont respectivement de 5.71 dBi a +18° et 6.1 dBi a +42°. Les
diagrammes de rayonnement simulés et expérimentaux présentent des allures similaires,
mais avec un léger dépointage du nul de rayonnement (-26° et -44° en simulation et mesure
respectivement). Nous obtenons des différences significatives au niveau du lobe secondaire
avec gain maximal local de 4.9 dBi a -65° en mesure et 0.27 dBi a -56° en simulation.
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Figure 3.46 : Performances de I’antenne intégrée en boitier QFN avec patchs couplés et capot aminci;
Paramétres S et efficacité de rayonnement (a), gain mesuré et simulé dans le plan E (b) et le plan H (c).
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Dans les deux plans, le niveau de polarisation croisée est assez faible et inférieur a
0 dBi. Les niveaux de polarisation croisée mesurés sont tres différents et significativement
plus élevés qu’en simulation, ce qui s’explique par les incertitudes de mesure de notre
dispositif a faibles niveaux de puissance et le plancher de bruit du récepteur.

La Figure 3.47 montre la cartographie du champ électrique simulé dans les plans E et H
a 60 GHz. Nous notons dans le plan H que le rayonnement de I’antenne patch est perturbé
par le substrat et le capot. De plus, nous constatons dans le plan H la présence de modes
(TM3) qui se propagent dans le superstrat (substrat Duroid + capot LCP) qui a pour effet de
changer I’orientation de la direction de rayonnement souhaité (sur 1’axe) de I’antenne et

génerer un nul de rayonnement dans ce plan.
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Figure 3.47 : Cartographie du champ électrique & 60 GHz dans les plans E (a) et H (b) de ’antenne intégrée
en boitier QFN avec patchs couplés et capot aminci.

@ (b)

Figure 3.48 : Comparaison des diagrammes 2D du gain total simulé & 60 GHz de ’antenne intégrée en boitier

avec patchs couplés sur un substrat mince (a) et patchs couplés sous le capot aminci (b).

La Figure 3.48 compare les diagrammes 2D du gain total simulé a 60 GHz de 1’antenne
en boitier pour les cas avec patchs couplés sur un substrat mince et patchs couplés avec
capot aminci. Nous constatons clairement des différences entre les deux cas, avec un nul de
rayonnement (< -10 dBi) dans une région proche de I’axe (6 = -26°).
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Nous notons également une augmentation du niveau de gain sur les lobes secondaires
pres de I’horizon. Les performances en rayonnement de cette structure avec capot sont
sensiblement moins bonnes que la structure précédente avec substrat fin et sans capot (gain
plus faible dans I’axe, dépointage du faisceau, nul de rayonnement) ; cette dégradation
s’explique par I’épaisseur de diélectrique (substrat et capot) au-dessus des patchs. Dans le
paragraphe suivant, nous introduisons des vias metalliques traversant le substrat afin de
maitriser la distribution des champs dans cette couche.

3.4.3 Substrat avec patchs et anneaux de vias métalliques

Dans cette nouvelle structure, les patchs sont entourés d’anneaux métalliques sur les
deux faces du substrat, connectés entre eux par des vias traversant [8] (Figure 3.49).
Chaque anneau forme une cavité de dimensions 2.315x4 mm? (0.46310%0.840 & 60 GHz) et
effectivement neutralise le mode fondamental TM; dans le superstrat [9]. Le capot a
toujours une épaisseur de 0.1 mm afin de minimiser 1’épaisseur de diélectrique au-dessus
de ces cavités. Cette configuration (disposition des anneaux) a été optimisée par des
simulations électromagneétiques 3D et montre effectivement une amélioration des
performances de rayonnement. La taille des patchs (1.45%0.7 mm?) et la distance entre les
patchs (dxpatch = 3.1 mm) sont inchangés par rapport au cas precédent.

=3
£
S
° o

Capot (LCP)

hpatch¢
RFIC

. 1.Amm

©

Figure 3.49 : Description du transceiver intégré en boitier QFN avec des patchs couplés entourés de vias

métalliques; vues de dessous (a) et photographie (b) du substrat interne avec patchs; coupe transversale du
boitier et du substrat supportant les patchs (c).
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Figure 3.50 : Performances de I’antenne intégrée en boitier QFN avec patchs entourés par des vias
métalliques; parameétres S et efficacité de rayonnement (a), gain mesuré et simulé dans le plan E (b) et le plan
H (c).

La Figure 3.50a montre les parametres S et I’efficacité de rayonnement de I’antenne ; le
coefficient de réflexion de I’antenne Tx (S11) reste inférieur a -10 dB entre 54.5 et
63.4 GHz (largeur de bande passante 14.8%). Le niveau du S;; a 60 GHz est -17.1 dB,
légerement meilleur que pour le cas précédent (-15.4 dB); nous notons toujours la
présence des deux résonances (1% résonance a 56.2 GHz et 2°™ résonance & 60.3 GHz).
L’antenne est bien adaptée et correspond a une puissance de sortie du PA Py =3.6 dBm
(annexe A.2).

Le coefficient de couplage (S12) entre les deux antennes a augmenté mais reste inférieur
a -12dB sur toute la bande (-16.6 dB a 60 GHz). L’efficacité de rayonnement est
Iégerement augmentée (73.3% a 60 GHz).

Les diagrammes de rayonnement simulés et expérimentaux de I’antenne Tx a 60 GHz
présentent un trés bon accord (Figure 3.50b,c) en polarisation principale. Les gains simulé
et mesuré en direction normale au capot sont augmentes a 5.8 dBi et 4.67 dBi,
respectivement.
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Le diagramme de rayonnement simulé dans le plan E présente une valeur maximale de
gain simulé de 5.8 dBi a 0° et une ouverture de faisceau a 3 dB entre -24° et +22°. Cette
antenne a été simulée avec un plan de masse infini en-dessous du boitier. En
expérimentation, la valeur maximale de gain est 5.31 dBi orienté & -1° et posséde une
ouverture de faisceau a 3 dB de 43°. L’accord est donc trés bon entre simulation et mesure.

Dans le plan H, le gain maximum simulé (6.64 dBi) est proche de la direction normale
a 0 =+28° avec une ouverture de faisceau a 3 dB entre -18° et 62°. Le gain maximum
mesuré dans ce plan est de 8 dBi a 6 = +50° et I’ouverture de faisceau a 3 dB est entre -18°
et +54°. L’accord général entre les diagrammes est relativement bon et ceux-ci sont
nettement meilleurs que dans le cas du prototype précédent.

Dans les deux plans, le niveau de polarisation croisée mesuré est assez faible, inférieur
a -5 dBi. Pour les mémes raisons que dans le cas précédent, les mesures des niveaux de
polarisation croisée sont trés différentes et significativement plus élevées que la simulation.
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Figure 3.51 : Cartographie du champ électrique & 60 GHz dans les plans E (a) et H (b) de ’antenne intégrée
en boitier QFN avec patchs entourés par des vias métalliques.
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La Figure 3.51 montre la cartographie du champ électrique simulé dans les plans E et H
a 60 GHz. Nous constatons que dans le plan H le rayonnement de 1’antenne est plus proche
de I’axe grace aux cavités formées par les vias autour de chaque patch. Dans le plan E,
nous notons que les anneaux métalliques entourant les deux petites cavités latérales de
dimensions 1.9x0.215 mm? contribuent au rayonnement.

La Figure 3.52 montre une comparaison des diagrammes 2D du gain total simulé a
60 GHz de I’antenne en boitier pour les cas avec patchs couplés et capot aminci et patchs
entourés de vias métalliques. Nous constatons clairement que le nul de rayonnement a été
supprimé et que le faisceau est mieux focalisé¢ prés de 1’axe. Nous notons aussi une

réduction du niveau des lobes secondaires pres de 1’horizon.

270

(@) (b)
Figure 3.52 : Comparaison des diagrammes 2D du gain total simulé & 60 GHz de I’antenne intégrée en boitier
avec patchs couplés et capot aminci () et patchs entourés de vias métalliques (b).

3.4.3.1 Sensibilité a la fréquence

La Figure 3.53 présente les diagrammes de rayonnement a 60, 61 et 62 GHz (plage de
réglage du VCO de I’émetteur) dans les plans E et H; les diagrammes sont stables avec
simplement un gain Iégerement plus élevé a 61 et 62 GHz (7.75 dBi de gain dans la
direction normale au capot & 61 GHz). Dans le plan H, le gain maximal est de 8.87 dBi
pour 6 =-16° a 61 GHz.
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Figure 3.53 : Diagrammes de rayonnement mesurés de 1’antenne intégrée en boitier avec patchs entourés de

vias métalliques pour différentes fréquences (60, 61 et 62 GHz) dans le plan E (a) et le plan H (b).

3.4.3.2 Sensibilité a I’épaisseur du capot

Une autre étude expérimentale a porté sur la sensibilité des diagrammes de
rayonnement a différentes épaisseurs de capot. Nous avons comparé les diagrammes de
rayonnement en simulation et mesure (Figure 3.54) pour un capot standard (t = 0.45 mm)
et un capot aminci (t=0.1 mm). Dans le cas du capot standard, le gain est clairement
diminué (-4.1 dB) dans la direction normale au capot et le creux de rayonnement a -43° est
plus marqué. Nous notons aussi que 1’épaisseur du capot non seulement atténue le gain,
mais aussi modifie la forme du diagramme de rayonnement. Dans le plan E, nous pouvons
observer un gain légerement plus élevé dans les directions latérales (proche de 6 = £30°) et
plus faible dans la direction normale au capot. Dans le plan H, le rayonnement pour un
capot standard présente un gain maximal de 5.6 dBi pour 6 =-64° et des creux de
rayonnement a 6 =-43° (-8.1 dBi). Les mémes tendances sont observées a la fois en
simulation et mesure.

——1=0.10 mm (Mes.)
——t=0.45mm (Mes.)
— t=0.10 mm (Sim.)

——t=0.10 mm (Mes.)
——t=0.45mm (Mes.)
— t=0.10 mm (Sim.) ,i

-90° - — t=0.45 mm (Sim.) 90° -90° — t=0.45mm (Sim.) 90°
10 0 -10  -20 -20  -10 0 10 10 0 -10 -20 -20  -10 0 10
Gain (dBi) Gain (dBi)
(@) (b)

Figure 3.54 : Diagrammes de rayonnement simulé et mesuré de I’antenne intégrée en boitier avec patchs

entourés de vias métalliques pour différentes épaisseurs de capot (0.45 mm et 0.1 mm) ; plan E (a) et plan H

(b).
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3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons modélisé et optimisé 1’antenne en utilisant le logiciel
électromagnétique 3D Ansys-HFSS dans le but d’analyser le comportement des différents
¢léments de la structure et d’améliorer les performances de I’antenne intégrée lorsqu’elle
est placée au sein de son circuit transceiver et dans un environnement complexe.

Dans un premier temps, nous avons mené une étude prenant en compte
progressivement 1’influence de chaque élément de l'environnement d'intégration des
antennes. Nous avons montré en simulation que le plan de masse du circuit transceiver
génere des résonances parasites, 1’adaptation en impédance de 1’antenne autour de 60 GHz
devient mauvaise, l'efficacité de rayonnement et le gain de l'antenne sont faibles en
comparaison avec le modéle de simulation de 1’antenne dipole replié seule analysée dans le
chapitre 2.

Ensuite, nous avons examiné I’influence de I’anneau métallique de découpe de la puce
transceiver et observé des résonances parasites supplémentaires et un déplacement vers les
hautes fréquences de la réponse du coefficient de réflexion. L’influence de cet anneau
métallique sur le rayonnement a aussi été étudiée. Nous avons montré en simulation que le
gain est tres faible (autour de -6 dBi dans la direction de rayonnement souhaité) et
I’efficacité de rayonnement est fortement réduite (27% a 60 GHz).

Enfin, dans le but d’obtenir un modéle électromagnétique plus précis du prototype,
nous avons inclus les principales lignes de transmission (layout simplifié) du circuit. Sur
les résultats de simulation, nous notons que 1’adaptation est toujours mauvaise autour de
60 GHz avec de légers changements en gain et en efficacité de rayonnement qui restent
faibles.

Nous avons ensuite ajouté dans le modele de simulation le boitier d’encapsulation de la
puce et tous les fils d’interconnexions du circuit transceiver dans le but d’obtenir un
modele de simulation complet du prototype. Dans le cas du boitier sans capot, nous notons
une légere amélioration en adaptation de 1’antenne qui est attribuée aux nombreux fils
d’interconnexions qui relient la masse du circuit transceiver avec le pad central métallique
du boitier et qui ont pour effet de réduire 1’excitation des modes dans le substrat silicium.
Le niveau de gain est augmenté (-2.3 dBi dans ’axe) par rapport a la puce sans boitier mais
nous notons aussi que la présence du boitier modifie ’allure des diagrammes de
rayonnement en augmentant le gain vers 1’horizon. Les diagrammes et les gains sont
confirmés expérimentalement. L’efficacité de rayonnement estimée par simulation est
faible autour de 35.3% a 60 GHz.
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Ensuite, nous avons montré que le capot du boitier avait un impact négligeable sur
I’impédance de I’antenne mais important sur le rayonnement. Une étude expérimentale
montre un effet plutdt défavorable en gain (-8.4 dBi sur ’axe) avec 1’apparition de creux
de rayonnements pour un capot standard d’épaisseur 0.45 mm.

Afin d’améliorer ces performances en rayonnement et en adaptation, nous avons
proposé d’utiliser des éléments rayonnants couplés avec les antennes dipdles repliés
intégrées. Nous avons examine trois types de configuration, la premiere configuration avec
des patchs rectangulaires imprimés sur un substrat Duroid mince (127 um d’épaisseur).
Les résultats expérimentaux montrent une amélioration considérable du gain (= 5 dBi dans
I’axe) et la simulation montre une amélioration de I’efficacité de rayonnement (69.7% a
60 GHz) et de I’adaptation en impédance de I’antenne.

Une deuxiéme configuration plus stable mécaniquement utilise des patchs
rectangulaires imprimes sur un substrat Duroid plus épais (381 um d’épaisseur) placé au-
dessous du capot du boitier aminci a 0.1 mm d’épaisseur. Les résultats expérimentaux
montrent une dégradation des performances en rayonnement par rapport au cas précédent
en raison des modes générés dans le superstrat (capot LCP + Duroid). Malgré cela, nous
constatons en simulation une augmentation de 1’efficacité de rayonnement (70% a 60 GHz)
et une meilleure adaptation de 1’antenne.

La derniére configuration utilise des anneaux métalliques sur les deux faces du substrat
connectés entre eux par des vias traversant afin de mieux maitriser le rayonnement. Les
résultats expérimentaux montrent effectivement une amélioration importante. Le gain
mesuré en direction normale au capot est augmenté a 5.31 dBi. Les directions principales
de rayonnement sont également proches de la direction normale au capot, ce qui est
souhaitable pour I’application (direction principale de communication). Les résultats de
simulation montrent une augmentation de 1’efficacité de rayonnement (73.3% a 60 GHz) et
une meilleure adaptation de I’antenne.

Finalement, ces résultats montrent des performances d’antennes tres intéressantes dans
la perspective d’un futur produit commercial a faible colt (circuit connecté par
wirebonding et boitier QFN standard) ; ils montrent egalement la complexité de
I’environnement de I’antenne intégrée et I’importance d’une modélisation précise pour

I’optimisation de ces performances.
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Partie Il
Antennes millimétriques a fort gain

Chapitre 4
Antennes a réseau transmetteur

Introduction

Ce chapitre a pour but de concevoir des réseaux transmetteurs qui permettront par la
suite de focaliser le rayonnement d’antennes intégrées et d’atteindre des niveaux de gain
élevés. Ce travail s’appuie sur des travaux précédents qui ont conduit a un prototype de
réseau transmetteur passif en bande V a polarisation circulaire développé au CEA-LETI en
collaboration avec I’'université de Rennes I [1].

Dans un premier temps, nous expliquerons la structure et le principe de fonctionnement
d’un réseau transmetteur, puis nous détaillerons la description de la cellule élémentaire en
polarisation linéaire utilisée dans les travaux précédents. Nous présentons ensuite deux
nouvelles cellules élémentaires congues pour fonctionner en polarisation circulaire.

Finalement, nous présentons le dimensionnement du réseau pour chaque type de cellule
élémentaire et nous comparons leurs performances theoriques.

4.1 Concept et principe d’un réseau transmetteur

Les réseaux transmetteurs sont une bonne solution antennaire pour les applications qui
requiérent un gain élevé et la possibilité de dépointage, de formation de faisceau ou de
multifaisceaux [2]—[5]. Le domaine fréquentiel d’utilisation de cette technologie est entre 1
et 100 GHz globalement. Un réseau transmetteur est composé principalement de deux
réseaux d’éléments rayonnants (cellules élémentaires), I’un fonctionnant en réception,
I’autre en transmission. Le réseau en réception est illuminé par une source primaire qui
peut étre un cornet ou un réseau d’antennes compactes (Figure 4.1). Ces deux réseaux
permettent de focaliser le rayonnement grace a des déphasages ou des retards insérés entre
eUX.
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Chaque cellule élémentaire du réseau transmetteur se compose généralement de deux
antennes. La premiere antenne capte la puissance provenant de la source focale et la
deuxiéme antenne retransmet cette puissance dans 1’espace libre. Ces €léments rayonnants
peuvent étre des antennes patchs microrubans, des fentes, ou des dipbles imprimés
disposés sur une surface planaire.

Espace Réseau
Source Focale intermédiaire transmetteur Champ lointain
N
Cellule élémentaire
Espace libre
SF | """"
‘é‘yrahnement de la SF Rayonnement focalisé
réseaux réception réseaux émission

Figure 4.1 : Réseau transmetteur: schéma de principe de fonctionnement avec ses quatre parties principales.

4.1.1 Programme de simulation

Cette partie décrit brievement le principe du simulateur numérique, développé sous
MATLAB, qui permet d’analyser et simuler des antennes de type réseau transmetteur [1].
Le simulateur est composé de quatre fonctions principales :

a. Source focale : Détermination du gain et des champs complexes de la source focale
dans chaque direction.

b. Espace intermédiaire : Détermination des angles d’incidence pour les différentes
cellules du réseau en réception. Détermination de la directivité et des champs
complexes de la cellule pour chaque direction.

c. Réseau de cellules élémentaires : Loi de phase, loi de pondération en amplitude,
parametres S,

d. Espace libre : Directivité, gain et champs complexes.
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Les données d’entrée du simulateur sont les suivantes :

e Un fichier qui décrit le réseau (coordonnées de la source primaire, fréquence, nombre
de cellules, etc.),

e Un fichier qui contient les coordonnées des cellules élémentaires,

e Un fichier qui contient les diagrammes de rayonnement de la source focale (champ
complexe et gain),

e Un fichier qui contient les diagrammes de rayonnement de la cellule élémentaire
(champ complexe, directivité et gain),

e Un fichier qui contient les parameétres S des cellules élémentaires.

Les données de sortie du simulateur sont :
e Un fichier qui contient la loi de pondération en amplitude,
e Un fichier qui contient la loi de phase,
e Un fichier qui contient le champ complexe rayonné,
e Un fichier qui contient la directivité,
e Un fichier qui contient le gain.

Dans ce chapitre, la source focale est un cornet Flann 25240—-10 qui fonctionne dans la
bande V (50-75 GHz) avec 10.2 dBi de gain nominal a 60 GHz. Ce cornet est simulé avec
le logiciel Ansys-HFSS, puis ces diagrammes de rayonnement en gain, et en champ
lointain sont exportés sous forme de fichiers pour étre pris en compte dans le simulateur.

4.2 Conception des cellules élémentaires

La cellule élémentaire est composée de deux antennes patchs imprimés sur deux
substrats distincts et utilise un via métallique traversant pour interconnecter les deux
antennes patchs. Dans cette partie, nous allons présenter trois types de cellules
élémentaires congues pour fonctionner en polarisation linéaire ou circulaire. Ensuite, pour
chaque type de cellule élémentaire, nous déclinons huit cellules différentes avec une
orientation des patchs coté espace libre décalée tous les 45° ce qui correspond a une
quantification de phase de 3 bits (8 états) en polarisation circulaire. Nous pouvons donc
utiliser ces huit cellules polarisés linéairement ou circulairement pour générer un
rayonnement a polarisation circulaire par rotation sequentielle.
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4.2.1 Cellule élémentaire a polarisation linéaire

Le réseau transmetteur comprend trois couches métalliques et deux substrats Rogers
RO3003 (& = 3, tand = 0.0013, épaisseur = 254 um) et Rogers RT/Duroid 6002 (& = 2.94,
tand = 0.0012, épaisseur =127 um) collés entre eux par une couche de collage Rogers
4450F (& = 3.52, tano = 0.004, épaisseur = 100 um). La cellule élémentaire est composée
de deux antennes patchs identiques imprimées (patch 1 et 2) sur les deux faces opposées de
la structure (Figure 4.2), interconnectées par un via métallique de diamétre @ = 100 um a
travers une ouverture de diametre @, =150 um dans le plan de masse metallique. Les
dimensions de cette cellule sont 2.5x2.5 mm? (10/2xo/2 & 60 GHz). Les deux patchs
identiques sont carrés avec pour dimensions L, = W, = 1.22 mm. Huit cellules différentes
ont été congues avec des orientations o décalées de 45° (0°, 45°, 90°, 135°, 180°, 225°,

270° et 315°). Ces cellules permettent de déphaser le signal d’un angle égal a a.

{ Patch 2
Patch 2 ‘ 2 R —— :
Vi
RO3003 (254 M) mgtallique—»| <2 pljn de masse UE’ e ;a
4450F (100 pm) | [=an a¢ (9 =
Duroid 6002 (127 um) Val l
‘ Patch 1 Patch 1
ta—Lp—
2.5 mm——»
(a) (b)
io)
Py o {io
Cellule 0° Cellule 45° Cellule 90° Cellule 135°

Cellule 180° Cellule 225° Cellule 270° Cellule 315°
(©

Figure 4.2 : Schémas des cellules élémentaires a polarisation linéaire; vue en coupe (a), vue de dessus (b),
vue de dessus des huit cellules (c).
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La méthode de simulation utilisée consiste a simuler une seule cellule élémentaire en
supposant un réseau infini de cellules identiques pour prendre en compte I’influence des
cellules voisines. Sur les quatre parois latérales de cette cellule sont donc appliquées des
conditions périodiques de type Master/Slave dans le logiciel électromagnétique Ansys-
HFSS (Figure 4.3). Des ports de Floguet simulant des ondes planes incidentes ou sortantes
sont utilisés sur les deux faces paralléles aux patchs afin d’obtenir les paramétres S de la
cellule.

2

Floquet Port2 471 /Slave 1

(Excitation 2)\ -
) I/x

SlaveZ/L’

Floquet Port 1~ Master 2
(Excitation 1)

Master 1
Figure 4.3 : Modeéle de simulation de la cellule élémentaire.

Afin de décrire correctement le fonctionnement de chaque cellule, il faut distinguer les
ondes incidentes des ondes réfléchies/transmises afin de calculer les parametres S de la
cellule. Ainsi, les ondes incidentes en provenance de la source primaire (Port 1) seront
polarisées selon Ox, les ondes transmises coté espace libre (Port 2) seront polarisées selon
Ox (cellules 0° et 180°) ou selon Qy (cellules 90° et 270°). Pour les cellules restantes (45°,
135°, 225° et 315°), les ondes transmises cOté espace libre seront polarisées dans le plan
¢ = 45° ou 135°,

La Figure 4.4 présente seulement les paramétres pertinents (Si1 xx €t Sy1 x) pour la
cellule 0° en incidence normale. Elle montre une résonance en mode principal a 60 GHz
avec un coefficient de réflexion (Si . =-28.5dB), des pertes de transmission
(S21 xx =-0.41 dB) et une erreur de phase de -11.6° a 60 GHz. La bande passante de cette
cellule prise & -1 dB de transmission, s’étend de 58.5 a 62.1 GHz, c’est-a-dire 3.6 GHz
autour de 60 GHz (6%). Le coefficient de réflexion (Sx x) cOté espace libre est similaire
au coefficient de réflexion (Si1_xx) cOte source focale puisque les deux patchs (patch 1 et 2)
sont identiques. Par réciprocité, le coefficient est identique Si2 yx & So1_xx.
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Selon le mode orthogonal (yy), la réflexion est presque totale (Si;yy =-0.76dB a
60 GHz) et la transmission est faible (S;; yy = -13.3 dB & 60 GHz) mais non nulle en raison
des dimensions de 1’ouverture dans le plan de masse autour du via métallique. Nous avons
verifié que les autres parametres en polarisation croiseée (xy) sont proches de leur valeur
idéale, inférieurs a -65 dB, ce qui montre un bon découplage des polarisations.
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Figure 4.4 : Coefficient de réflexion et de transmission (amplitude et phase) de la cellule élémentaire (cellule
0°) en incidence normale.

Par ailleurs, I’impact d’une incidence oblique est relativement faible sur les parameétres
S (Figure 4.5). Un décalage de 1 GHz maximum et une augmentation des pertes de
transmission a -1.75dB sont obtenus a la fréquence de résonance pour un angle
d’incidence de 50°. Pour ce méme angle d’incidence, la bande passante prise a -1 dB de
transmission, s’étend de 58.2 a 60 GHz, c’est-a-dire 1.8 GHz autour de 59 GHz (3%).

Coeff. de réflexion et transmission (dB)

-35 | | |
50 55 60 65 70

Fréquence (GHz)
Figure 4.5 : Coefficient de réflexion (traits pleins) et de transmission (traits pointillés) de la cellule
élémentaire (cellule 0°) pour différents angles d’incidence (6;).
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Des résultats similaires en résonance et pertes de transmission sont obtenus pour les
huit cellules puisque I’antenne c6té source primaire est la méme dans les huit cas.

Les diagrammes de rayonnement présentés sur la Figure 4.6 montrent un gain maximal
de 4.83 dBi, un angle d’ouverture a -3 dB de 84° et 122° dans le plan xOz (plan E) et le
plan yOz (plan H) respectivement, et une polarisation croisée inférieure a -48.3 dB.

Gain simulé, en dBi

Plan xOz

— Plan yOz

90
Angle 6,en deg

Figure 4.6 : Diagramme de rayonnement de la cellule 0° & 60 GHz coté espace libre.

4.2.2 Cellule élémentaire a polarisation circulaire

Dans la partie précédente, nous avons décrit la cellule élémentaire issue des travaux
précédents qui est polarisée linéairement sur ses deux faces. Nous présentons a présent des
modifications sur la cellule élémentaire pour avoir une polarisation linéaire du cété de la
source focale et une polarisation circulaire du c6té de I’espace libre.

La simulation électromagnétique donne la matrice S de la cellule élémentaire exprimeée
en polarisation linéaire pour les ondes entrantes et sortantes sur chaque port. Pour
caractériser correctement la cellule, nous devons obtenir les paramétres S,c ou les ondes
entrantes et sortantes sur le port 2 sont en polarisation circulaire (Figure 4.7).
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Onde polarisée
circulairement

Cellule
elementaire

linéairement

Figure 4.7 : Schéma des ondes entrantes et sortantes sur la cellule élémentaire.

Nous pouvons définir une relation entre les ondes entrantes (vecteur €) et sortantes

(vecteur f) selon la Figure 4.7 par la relation matricielle :

f=5_e
Avec :
el_x fl_x Sll_xx Sll_xy Sl?__xl
e = e1_y f _ fl_y et S _ S11 yX Sll_yy S12_y|
= , = c =
ez_l fz_l SZl_Ix SZl_Iy SZZ_II
eZ_r f2_r S21_r>< SZl_ry S22_r|

12_xr
12_yr

22_1Ir

w n v wm

22_rr

(4.1)

Les vecteur des ondes entrantes e et sortantes f sont exprimés en fonction des vecteurs

a des ondes entrantes et b des ondes sortantes en composantes linéaires par les relations :

e=Haet f=Hb

Avec :
N bl_x J2 0 0 o0
sl By | P gy L0 V2 0 0
aZ_x ’ b2_x \/E 0 0 1 —i
a, y b, , 0 0 1 i
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La matrice des paramétres S en polarisation circulaire s’exprime donc par:

S, =HSH™ (4.2)

Finalement, les composantes de la matrice S,c en fonction des composantes de la
matrice S sont exprimées par:

_ SZZ_xx + iSZZ_xy + iSZZ_yx - S22_yy _ SZZ_xx - iSZZ_xy + iSZZ_yx + S22_yy
SZZ_II - SZZ_Ir -
2 2
. SZZ_xx + iSZZ_xy - i822_yx + S22_yy - SZZ_xx - iSZZ_xy _iSZZ_yX _SZZ_yy
S22_r| - S22_rr -
2 2
S _ SlZ_xx + iS12_xy S _ S12_yx + iS12_yy
12_x1 — \/— 12_yl —
2 2
S _ SlZ_xx _islz_xy S _ Slz_yx - islz_yy
12_xr \/E 12_yr \/5
S _ SZl_xx + iS21_yx S _ SZl_xy + iS21_yy
21 Ix — \/E 21 ly — \/E
S _ SZl_xx _iSZI_yx S _ SZl_xy _iSZI_yy
21_rx \/E 21_ry \/E

Les autres composantes de la matrice S, ¢ qui correspondent au coefficient de réflexion

du patch de réception en polarisation linéaire sont identiques a ceux de la matrice S: S, ,,

ST

11_xy ? 11_yy -

4.2.2.1 Patch rectangulaire excité en coin

Pour ces nouvelles cellules, nous garderons la méme structure de couches diélectriques
utilisée précédemment. Nous proposons d’utiliser un patch rectangulaire (Lp, = 1.34 mm,
W2 = 1.20 mm) alimenté en coin coté espace libre (patch 2) pour générer la polarisation
circulaire  (Figure 4.8b). Le patch 1 reste presque inchangé (Lpi=1.22 mm,
W1 =1.20 mm) et le via métallique se situe a une distance de 0.32 mm du bord. Huit
cellules différentes ont été concues avec des orientations « décalées de 45° (Figure 4.8c).
Les dimensions de la cellule élémentaire sont un peu plus grande (3x3 mm?, 0.640%0.64c)
que la cellule précedente car la cellule 180° occupe un espace important.
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'
Patch 2 ‘ /
& lan de masse 3 &
RO3003 (254 uM)  metallique—»| <2 P £ T
™
4450F (100 um) Sl [<a
Duroid 6002 (127 pm) a
Patch 1 \Patch 1
Lp
3mm
(@) (b)

Cellule 0° Cellule 45° Cellule 90° Cellule 135°

Cellule 180° Cellule 225° Cellule 270° Cellule 315°
(©

Figure 4.8 : Schémas des cellules élémentaires (version 1); vue en coupe (a), vue de dessus (b), vue de dessus
des huit cellules (c).

La Figure 4.9 montre quelques parametres S (Si1 xx, S22 rr, S21_rx €t Sz1_1x) €n incidence
normale de la cellule élémentaire 0°. Nous avons Vérifié que les autres paramétres sont
proches de leur valeur idéale (bon découplage des polarisations). Nous notons que le
coefficient de réflexion cote source focale (S11_x) est de -35.2 dB et présente une résonance
a 60 GHz, tandis que le coefficient de réflexion coté espace libre (Sz, ) est de -20.7 dB a
60 GHz. Nous notons aussi que le coefficient de transmission montre une bonne
transmission (Sz1 rx) du mode linéaire (polarisation linéaire paralléle a I’axe X) au mode
circulaire (polarisation circulaire droite) avec des pertes de transmission de -0.59 dB a
60 GHz. La bande passante de cette cellule, prise a -1 dB de transmission, est entre 58.6 et
61.3 GHz, c’est a dire 2.7 GHz autour de 60 GHz (4.5%). Le coefficient de transmission en
polarisation croisée (S2;_ix) est a un niveau inférieur a -10 dB entre 50 et 63 GHz.
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Figure 4.9 : Coefficients de réflexion et de transmission de la cellule élémentaire polarisée circulairement
(version 1, cellule 0°) en incidence normale.

Des résultats similaires sont vérifiés pour les huit cellules. Au niveau du coefficient de
réflexion coté source primaire (Si1 x), nous avons un decalage maximal de 0.1 GHz vers
les basses fréquences pour la résonance de la cellule 45° (59.9 GHz) et un décalage
maximal vers les hautes fréquences de 0.3 GHz pour la résonance de la cellule 225°
(60.3 GHz). Ces variations sont relativement négligeables au sein du réseau transmetteur.
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Figure 4.10 : Diagramme de rayonnement de la cellule 0° a 60 GHz c6té espace libre (a), rapport axial de la
cellule 0° dans la direction du faisceau principal a 8 = 0° (b).

Les diagrammes de rayonnement presentés sur la Figure 4.10a, montrent un gain
maximal en polarisation circulaire droite de 6.33 dBi, un angle d’ouverture a -3 dB de 74°
et 78° dans le plan xOz et le plan yOz respectivement, et un niveau de polarisation croisee
dans I’axe (6 = 0°) de 22.1 dB. La Figure 4.10b montre aussi le rapport axial en fonction de
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la fréquence, nous notons un rapport axial inférieur a -3 dB sur la bande de 59.25 a 60.5
GHz, le rapport axial a 60 GHz est faible et posséde une valeur de 1’ordre 1.36 dB qui
confirme la bonne polarisation circulaire.

4.2.2.2 Patch tronqué

Nous proposons ici d’utiliser coté espace libre un patch carré (patch 2,
Lp, = W, = 1.325 mm) avec des coins tronqués (a = 495 pm) pour générer la polarisation
circulaire (Figure 4.11) et réduire la taille de la cellule. Les dimensions de cette cellule sont
2.5x2.5 mm? (Ao/2x10/2 & 60 GHz). Ce patch est interconnecté avec le patch 1 par un via
métallique a une distance de 317 um du bord. Comme précédemment, huit cellules
différentes ont été congues avec des orientations a décalées de 45° (Figure 4.11c).

Patch 2
y\ Patch 1
Patch 2 ‘ /
v lan de masse E

RO3003 (254 kM) mtallique—s| 2 P E /{a ‘%
4450F (100 pm) =l [=an NN
Duroid 6002 (127 pm)

Patch 1

‘7Lp4>
2.5 mm >
(@) (b)

Cellule 0° Cellule 45° Cellule 90° Cellule 135°

{0}

Cellule 180° Cellule 225° Cellule 270° Cellule 315°
(©)
Figure 4.11 : Schémas des cellules élémentaires (version 2); vue en coupe (), vue de dessus (b), vue de
dessus des huit cellules (c).
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La Figure 4.12, montre les parametres S (Si1 x S22 rrv S21.rx €t Sz1 1) €n incidence
normale de la cellule élémentaire (cellule 0°). Nous notons que le coefficient de réflexion
coté source focale (S11_x) est de -31.6 dB et présente une résonance a 59.9 GHz, tandis que
le coefficient de réflexion coté espace libre (Sz; rr) est de -33 dB & 59.9 GHz. Nous notons
aussi que le coefficient de transmission montre une bonne transmission (Sz1 ) du mode
linéaire au mode circulaire avec des pertes de transmission de -0.36 dB a 60 GHz. La
bande passante de cette cellule, prise a -1 dB de transmission, est entre 57.3 et 62.4 GHz,

soit 5.1 GHz autour de 60 GHz (8.5%). Le coefficient de transmission de la polarisation

croisée (Sz1 1x) est a un niveau inférieur a -10 dB entre 57 et 63.4 GHz.
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Figure 4.12 : Coefficient de réflexion et de transmission de la cellule élémentaire polarisée circulairement

(version 2, cellule 0°) en incidence normale.
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Figure 4.13 : Diagramme de rayonnement de la cellule 0° a 60 GHz c6té espace libre (a), rapport axial de la

cellule 0° dans la direction du faisceau principal a 8 = 0° (b).
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Les diagrammes de rayonnement presentés sur la Figure 4.13a, montrent un gain
maximal en polarisation circulaire droite de 4.77 dBi, un angle d’ouverture a -3 dB de 74°
et 78° dans le plan xOz et le plan yOz respectivement, et un niveau de polarisation croisee
pour le faisceau principal de rayonnement (6 =0°) de -18 dB. La Figure 4.13b montre le
rapport axial en fonction de la fréquence, nous notons un rapport axial inférieur a -3 dB,
sur la bande de 57.7 et 60.4 GHz, le rapport axial est faible et possede une valeur
minimale de I’ordre 0.37 dB a 59 GHz qui confirme une polarisation circulaire correcte.

4.3 Comparaison des performances des réseaux transmetteurs

En utilisant un cornet de 10 dBi de gain nominal comme source focale, nous procédons
a I’évaluation des performances simulées des différents réseaux composés de chacun des
trois types des cellules élémentaires concues dans le paragraphe précédent. Le premier
réseau est composé des cellules en polarisation linéaire (réseau PL), les deuxiéme et
troisieme réseaux sont composés des cellules en polarisation circulaire (réseau RHCP1
pour les cellules a patchs rectangulaires alimentés en coin et réseau RHCP2 pour les
cellules a patchs carrés tronqués).

Nous avons défini une taille de réseau de 25x25 mm? (549%540) pour les réseaux PL et
RHCP2 (10x10 cellules) et 24x24 mm? (4.810x4.8/,) pour le réseau RHCP1 (8x8 cellules)
de facon a avoir des surfaces rayonnantes comparables.

La Figure 4.14a présente le gain des trois réseaux en fonction de la distance focale.
Nous retrouvons que les distances focales optimales (F) de chaque réseau sont assez
similaires mais que les gains maximaux sont différents : F = 14.5 mm et G = 18.6 dBi pour
le réseau PL, F =14.6 mm et G =20.7 dBi pour le réseau RHCP1, et F =14.75 mm et
G = 21.5 dBi pour le réseau RHCP2.

La Figure 4.14b présente la variation du rendement total en fonction de la distance
focale. Nous constatons que le rendement du réseau RHCP2 pour la distance focale
optimale est supérieur (55.3%) a celui des autres réseaux (49.1% pour le réseau RHCP1 et
46.2% pour le réseau PL). Ces différences de rendements sont expliquées pour les
differents types des pertes détaillés dans le Tableau 4.1. Cette étude montre que les pertes
par débordement limitent en grand partie le rendement de I’antenne et sont similaires pour

les trois réseaux puisque leurs dimensions et distances focales sont proches.
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Dans le cas du réseau PL, le rendement du réseau en transmission est moins bon
(-1.11 dB) que celui des réseaux RHCP1 et RHCP2 (-0.37 dB et -0.33 dB respectivement)
en raison des pertes par desadaptation de certaines cellules élémentaires.

Pour le réseau RHCPL1, le rendement en réception (-1.25 dB) est plus faible que pour
les réseaux PL (-0.87 dB) et RHCP2 (-0.86 dB) en raison de la taille de cellule élémentaire
plus importante (3x3 mm?) qui conduit & une moindre efficacité de surface des antennes en

réception.
25 ‘ ‘ : : w 100
~Rend. (réseau PL) ]
~Rend. (réseau RHCP1)| |
~ Rend. (réseau RHCP2)| |
20
=
)
=
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Figure 4.14 : Variation du gain (G) (a), et du rendement (b) en fonction du rapport focal pour les trois

réseaux.

Tableau 4.1 : Détail des pertes pour chaque type de réseau transmetteur (distances focales optimales).

Réseau PL Réseau RHCP1 Réseau RHCP2
Pertes par débordement -1.33dB -1.43 dB -1.37dB
Pertes par réflexion -0.032dB -0.039 dB -0.013dB
Rendement du réseau en réception -0.87 dB -1.25dB -0.86 dB
Rendement du réseau en transmission -1.11dB -0.37dB -0.33dB
Rendement total -3.36 dB (46.2%) -3.1dB (49.1%) -2.57 dB (55.3%)

La Figure 4.15 présente la répartition des cellules (loi de phase) du réseau 3 bits pour
chaque type de cellule élémentaire. Cette répartition est obtenue a partir de la distance
focale optimale précédemment calculée.
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Figure 4.15 : Répartition des cellules pour chaque réseau; réseau PL (F =14.5mm) (a), réseau RHCP1
(F =14.6 mm) (b), réseau RHCP2 (F = 14.75 mm) (c).

Les Figure 4.16a,b présentent les diagrammes de rayonnement pour les trois réseaux a
60 GHz dans les deux plans principaux. Le réseau PL présente le niveau de gain le moins
élevé (18.6 dBi) car les cellules sont polarisées linéairement, ce qui conduit également a
une polarisation croisée plus élevée (-17.2 dB) et des niveaux de lobes secondaires plus
élevés. Le réseau RHCP1 présente un gain de 20.7 dBi, des lobes secondaires a -21.6 dB et
une polarisation croisée inférieure a -36.8 dB. Enfin, le réseau RHCP2 présente le gain le
plus élevé (21.5 dBi) grace a ces cellules polarisées circulairement et sa surface plus
importante que le réseau RHCP1. Son niveau de lobes secondaires est a -21.3 dB et sa
polarisation croisée est inférieure & -34.1 dB. Les trois réseaux ont une largeur de faisceau
(-3 dB) de 12°.

Phi=0° Phi =90°

25
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Gain (réseau RHCP1)
Gain (réseau RHCP2)

Gain (réseau PL)
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Figure 4.16 : Diagrammes de rayonnement & 60 GHz pour les 3 réseaux dans les deux plans principaux;
polarisation principale (traits pleins) et polarisation croisée (traits pointillés).
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La Figure 4.17a présente la réponse en fréquence de chaque réseau. Nous notons que
pour les trois types de réseaux, le gain maximal est a 60 GHz. Pour le réseau PL, la bande
passante prise a -3 dB est entre 57.4 et 70 GHz, soit 12.6 GHz (19.8%). Pour le réseau
RHCP1, la bande passante prise a -3 dB est plus étroite, de 57.7 a 62.6 GHz soit 4.9 GHz
(8.2%). Finalement, pour le réseau RHCP2, la bande passante prise a -3 dB est entre 55.8
et 68.4 GHz, soit 12.6 GHz (20.3%).

Cette comparaison montre que la bande passante du réseau RHCP1 est plus étroite
(8.2%) que celle des autres réseaux (19.8-20.3%) ce qui peut s’expliquer d’une part par la
plus faible bande passante de la cellule RHCP1 (patchs rectangulaires alimentés en coin,
paragraphe 4.2.2.1) comparée a la cellule RHCP2 (patchs carrés a coins tronqués,
paragraphe 4.2.2.2) et par la taille de cellule plus importante.

La variation du rapport axial dans I’axe (8 =0°) en fonction de la fréquence a été
simulée pour chaque type de réseau (Figure 4.17b). Pour le réseau PL, le rapport axial est
inférieur & -3 dB entre 50 et 65.5 GHz. Pour les réseaux RHCP1 et RHCP2, le rapport axial
est inférieur a -3 dB sur toute la bande simulée (50—70 GHz). De plus, le réseau RHCP1
montre un meilleur rapport axial (0.073 dB) que les réseaux RHCP2 et PL (0.29 et 1.95
dB, respectivement) a 60 GHz. Dans cette comparaison, nous concluons que les réseaux
RHCP1 et RHCP2 présentent une bien meilleure qualité de polarisation circulaire grace a
I’utilisation de cellules a polarisation circulaire.

Finalement, les performances théoriques de chaque réseau sont résumées dans le
Tableau 4.2.
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Figure 4.17 : Variation du gain en fonction de la fréquence pour les 3 réseaux (a), et rapport axial du champ
rayonné dans 1’axe (6 = 0°) en fonction de la fréquence (b).
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Tableau 4.2 : Comparaison des caractéristiques des trois types de réseaux congus.

Réseau PL Réseau RHCP1 Réseau RHCP2

Nombre de cellules 10 x 10 8x8 10 x 10
Taille du réseau (mm) 25 24 25
Distance focale (mm) 145 14.6 14.75
Directivité (dBi) 20.83 23.44 23.8
Gain maximal (dBi) 18.6 20.7 21.6
Bande passante a -3 dB 21% 8.2% 21%
Largeur du faisceau & -3 dB 12° 12° 12°
SLL (dB) -21.7 216 -21.3
Niveau de polarisation croisée (dB) -17.2 -36.8 -34.1
Rapport axial a 60 GHz (dB) 1.95 0.073 0.29
Pertes par débordement (dB) -1.33 -1.43 -1.37
Pertes par réflexion (dB) -0.032 -0.039 -0.013
Rendement du réseau en transmission (dB) -1.11 -0.37 -0.33
Rendement total 46.2% 49.1% 55.3%
Rendement d’ouverture 23.0% 40.8% 45.5%

4.4 Conclusions

L’étude présentée dans ce chapitre porte sur la conception et simulation de trois types
différents de cellules élémentaires de réseau transmetteur a 60 GHz (bande V) a
polarisation circulaire avec quantification de phase 3 bits. Nous nous sommes intéressés
aux performances d’un réseau transmetteur constitu¢ de cellules ¢lémentaires en
polarisation linéaire c6té source focale et polarisation linéaire ou circulaire coté espace
libre. Trois réseaux ont donc été congus (réseau PL, RHCP1 et RHCP2).

Cette étude nous a permis de conclure que I’utilisation de cellules élémentaires a
polarisation circulaire est plus avantageuse en termes de gain, de diagramme de
rayonnement, rendement et qualité de la polarisation circulaire. Ce type d’antennes s’est
montré relativement simple a concevoir et a réaliser. Toutefois, la géométrie des cellules
élémentaires est changée en polarisation circulaire (patch c6té espace libre) et la
dissymétrie de la cellule élémentaire (patch coté source focale et patch coté espace libre
différents) limite la bande passante du réseau transmetteur dans le cas du réseau RHCPL.
Dans le cas du réseau RHCP2, la dissymétrie de sa cellule élémentaire est moins
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importante (patchs carrés de mémes dimensions sur les deux faces mais tronqué sur le coté
espace libre). Les performances théoriques de ce réseau de 10x10 éléments sont bien
meilleures, notamment en gain (21.5 dBi), en rendement (55.3%), bande passante (21%) et
qualité de la polarisation circulaire (rapport axial de 0.29 dB a 60 GHz).

Dans le chapitre suivant, nous utiliserons un réseau transmetteur constitué de cette
cellule élémentaire associée a une source focale différente (antennes intégrées sur silicium)
afin d’obtenir un niveau de gain de 1’ordre de 20 dBi compatible avec des applications de

communications a longue distance.
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Chapitre 5

Antenne multifaisceaux en bande VV combinant un réseau

transmetteur et un réseau focal intégré sur silicium

Introduction

Ce chapitre porte sur la conception d’une antenne directive multifaisceaux en bande V
adaptée aux communications sans fil a haut débit et aux applications radar. Le chapitre
commence par un état de ’art de différentes techniques de dépointage de faisceau en bande
V. Ensuite, nous proposons une nouvelle solution basée sur un réseau transmetteur réalisé
en technologie imprimée associé a un réseau focal intégré sur silicium a haute résistivite.
Finalement, nous présentons trois types de réseaux transmetteurs utilisant la cellule
élémentaire optimale congue dans le chapitre précédent.

5.1 Etat de I’art des systemes multifaisceaux en bande V

Ces derniéres années, I’évolution des communications sans fil a 60 GHz a été tres
significative avec la démonstration de systémes d’émission-réception intégrés avec des
débits de plusieurs Gbps. Certaines des applications nécessitant une portée d’une dizaine
de métres ou plus, comme les systemes WLAN ou radars, nécessitent la construction de
structures antennaires avec un fort gain, une bonne efficacité et un dépointage électronique
du faisceau.

Plusieurs groupes ont démontré des réseaux phasés d’antennes intégrées en bande
60 GHz. Dans les références [1],[2] est présenté un réseau de 16 antennes intégrées sur un
substrat organique multicouche présentant des niveaux de gain jusqu’a 15—17 dBi. Ces
réseaux phases électroniquement reconfigurables permettent une formation de faisceau tres
flexible et des capacités d’orientation de faisceau avec une résolution fine en temps réel;
mais ils sont complexes a concevoir et réaliser, avec une consommation électrique
importante et un co(t de fabrication élevé. En effet, les pertes RF dans les déphaseurs, les
lignes de transmission, et les éléments rayonnants aux fréquences millimétriques font que
les réseaux phasés sont difficilement réalisables pour des niveaux de directivité tres éleveés.
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Dans cette partie, nous présentons quelques exemples illustrant les principales
techniques utilisées pour obtenir un dépointage de faisceau sans utiliser de déphaseurs.

5.1.1 Systemes multifaisceaux a base de lentilles de Rotman

Le systtme appelé lentille de Rotman [3] permet d’obtenir un diagramme
multifaisceaux selon le port choisi qui alimente la lentille. Ces lentilles peuvent étre
réalisées en guide d’onde ou en technologie microruban. Les auteurs de la référence [4] ont
concu une antenne multifaisceaux a 60 GHz utilisant une lentille de Rotman. La Figure
5.1a montre ’architecture de la lentille avec 1’intégration de sept antennes patch espacées
de 0.54¢p. Cette structure a été réalisée sur silicium haute résistivité (p > 10 kQ.cm)
d’épaisseur 300 um. La lentille de Rotman et les antennes ont pour dimensions
30x20 mm?, ce qui est assez large pour un module fabriqué sur silicium; la Figure 5.1b
montre une photographie du prototype fabriqué. Les directions des faisceaux obtenus a
61.5 GHz sont: -26.6°, -16.7°, 0°, +16.7° et +26.6° comme présenté sur la Figure 5.1c.
L’efficacité de la lentille est dans la plage de 50% a 70% selon le port excité, les pertes
d’insertion sont inférieures a 2 dB.

Dummy ports Mierostrip pateh 0
I anten _ Effective measure ment range

Antennas

Dymmiy parts

Beam ports Beam ports

-20

-30
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—o— Measured |

Normalized pattern (dB)
‘7&\

i %i
‘}/

{ -40 UM : :
Dummy ports -60 -30 0 30 60

Scan angle (deg)

Dummy ports

(a) (b) (c)
Figure 5.1 : Dessin de I’architecture du réseau d’antennes avec lentille de Rotman (a), photographie du
prototype (b), et diagramme multifaisceaux (c) [4].

Un deuxieme exemple de lentille de Rotman alimentant un réseau d’antennes patch
intégrées sur une plateforme silicium/BCB (benzocyclobutane) est fourni dans la référence
[5]. Dans cet exemple, un systéme transmetteur (Tx) avec un réseau de 6x7 patchs et un
récepteur (Rx) avec un réseau de 4x4 patchs utilisant une modulation ASK a 60 GHz ont
été congus (Figure 5.2a,b). Le gain mesuré de I’antenne Tx est de I’ordre 17.5 dBi avec une
PIRE de 26 dBm a 60.5 GHz, une bande passante (Si;; <-10dB) de 57—64 GHz et des
pertes sur la matrice autour de 4 dB. La Figure 5.2c montre le diagramme multifaisceaux a
60.5 GHz, le transmetteur peut commuter le faisceau entre trois directions (-12°, 0° et
+12°) dans le plan H.
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Figure 5.2 : Schéma des architectures des modules Tx et Ry (a), photographie des prototypes Ty (taille:
3.6x2.6 cm?) et Ry (taille: 2.0x1.3 cm?) (b), et diagrammes de rayonnement (c) [5].

5.1.2 Systemes multifaisceaux a base de matrices de Butler

Une matrice de Butler est composée de coupleurs hybrides et de déphaseurs, elle
dispose de N ports d’entrée et de M ports de sortie qui peuvent étre reliés a M éléments
rayonnants ou sous-réseaux d’un réseau phasé. L’antenne multifaisceaux ainsi composée
permet d’obtenir N faisceaux, chacun dans une direction différente. Dans la référence [6],
un exemple de réseau de 2x4 patchs excités par deux matrices de Butler 4x4 imprimés sur
un substrat PCB fonctionnant a 60 GHz est présenté. Les Figure 5.3a,b montrent le schéma
de Dl’architecture ainsi qu’une photographie de cette structure (taille: 20x25 mmz). La
Figure 5.3c montre les 8 directions de faisceaux sur deux plans simulés a 60 GHz, le gain
maximal mesuré est entre 11.6 et 12.3 dBi et montre des bonnes performances (environ
2 dB de pertes de la matrice) sur la bande d’intérét 57—64 GHz.
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Figure 5.3 : Schéma de I’architecture de réseau a base de matrices de Butler 4x4 (a), photographie du
prototype (b) et diagrammes de rayonnement (c) [6].
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La référence [7] montre un systéme de transmission multifaisceaux sur la bande V avec
un réseau de 1x4 antennes monopoles excitées par une matrice de Butler 4x4 intégrée sur
technologie céramique LTCC (Figure 5.4a,b). La taille de ce module est de 10x10 mm?. Le
rayonnement de ce systeme est de type end-fire et montre 4 directions possibles du
faisceau -45°, -15°, +15°, +45° (Figure 5.4c) avec un gain mesuré faible de 2.7, 4, 3 et
1.5 dBi, respectivement, ce qui s’explique par 1’utilisation d’antennes monopoles repliés a
faible gain et les pertes de la matrice autour de 7 dB sur la bande 62—-63 GHz.
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Figure 5.4 : Schéma de I’architecture du réseau (a), vue 3D du systeme Ty (b) et diagrammes de rayonnement
dans le plan XY (c) [7].

5.1.3 Autres techniques de dépointage de faisceau

Dans la référence [8], une antenne en bande V a dépointage de faisceau commandee
mécaniquement par une force magnétique est présentée. Le prototype a des dimensions de
1.5x3.5cm?, il est fabriqué sur un substrat silicium & haute résistivité utilisant la
technologie MEMS (Figure 5.5a,b). La Figure 5.5¢c montre que le systéme présente une
couverture de 40° avec trois orientations différentes du faisceau. Malheureusement, le
dépointage de faisceau utilisant la technologie MEMS n’est pas encore trés mature et
souffre de problémes de fiabilité et de vitesse de commutation.
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Figure 5.5 : Schéma du systéme d’orientation de faisceau 2D (a), photographie de I’antenne fabriquée (b) et

diagrammes de rayonnement de I’antenne (c) [8].
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Les auteurs de la reférence bibliographique [9] présentent une antenne planaire a
60 GHz a balayage électronique utilisant le principe d’une lentille de Luneberg. Cette
lentille est excitée par 16 sources connectées chacune a un amplificateur MMIC
(FMM5715X) avec un contrble électronique de son état (Figure 5.6a,b). La lentille de
Luneberg est en teéflon (er = 2.04) et des trous sont réalisés dans ses zones centrales pour
abaisser sa permittivité diélectrique équivalente (e = 1.45 et 1.25). Le diamétre total de la
lentille est de 28 mm avec une épaisseur totale de 3 mm, deux plaques métalliques sont
ajoutées au-dessous et au-dessus de la structure pour réaliser un guide d’onde de type
plaques paralléles. Le gain mesuré obtenu est de 1516 dBi. La largeur du faisceau est
10°x60° dans les plans d’azimut et d’élévation respectivement avec un niveau de
polarisation croisée inférieure a -22 dB. Finalement, une large couverture et une bonne
efficacité sont obtenues avec cette lentille. Cependant, aucune information de pertes et de

bande passante n’est donnée dans cette référence.

Bean scamung

andle (°)

(@) (b) (©)

Figure 5.6 : Principe de fonctionnement de la lentille de Luneberg (a), photographie du prototype réalisé (b),

et diagramme de rayonnement (c) [9].

Dans la reférence [10], une antenne a lentille intégrée a commutation de faisceau est
démontrée en bande V, cette conception était basée sur des lentilles hémisphériques en
quartz (er=3.8) de deux tailles différentes (rayon=7.5mm et hauteur=5 mm;
rayon = 12.5 mm et hauteur = 9 mm), quatre antennes patch imprimées sur un substrat
PCB (Rogers 4003C, & =3.53, tand = 0.0058) et des commutateurs SPDT (Single Pole
Double-Throw) de type MMIC (Monolithic Microwave Integrated Circuit) Hittite
HMC-SDD112, ou chaque commutateur possede autour de 2.5 dB de pertes a I’état
passant et 25-dB d’isolation sur 1’état bloqué.

L’antenne ¢lémentaire est composé d’une ligne microruban (Ws=0.45 mm) sur la
couche supérieure couplée par une fente d’ouverture étroite (0.99x0.2 mm?) dans le plan
de masse & un patch rectangulaire (0.8x0.7 mm?) sur la couche inférieure.
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Les résultats de simulation pour cette antenne montrent une bande passante de 28% et
une efficacité de rayonnement de 88%. Les résultats expérimentaux du prototype avec la
lentille quartz montrent un gain dans 1’axe de 18.4 dBi et 23.2 dBi et une couverture
angulaire de +35° et +£22° pour les lentilles de rayon égal a 7.5 mm et 12.5mm
respectivement.
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Figure 5.7 : Schéma de la structure antennaire a base d’une lentille en quartz (a), antenne élémentaire patch

alimentée par ligne microruban couplée par fente (b), photographie des prototypes (c) et diagrammes de
rayonnement (d) [10].

5.1.4 Réseaux transmetteurs et réflecteurs reconfigurables

Les réseaux réflecteurs reconfigurables ont été largement étudiés avec différentes
technologies de reconfiguration, comme les diodes varactor, diodes PIN, condensateurs
ferroélectriques ajustables, matériaux a cristal liqguide, RF—MEMS, etc. Cependant, peu de
démonstrations ont été réalisées autour de 60 GHz en raison de l'absence de dispositifs
actifs a faibles pertes aux fréquences millimétriques et I'absence d'une technologie fiable
pour fabriquer ces dispositifs distribués sur une grande surface.

Dans la référence [11], un réseau réflecteur de 160x160 éléments a 60 GHz basé sur un
déphaseur numerique a un seul bit a diode PIN montre un gain autour de 41 dBi et un
rendement d’ouverture de 9.5%. La référence [12] montre un autre exemple de réseau
réflecteur reconfigurable a 77 GHz a base d’un matériau de type cristal liquide, trois
directions du faisceau sont obtenues (-10°, 0° et 25°) dans un seul plan.

Dans le domaine des réseaux transmetteurs (lentilles discretes) reconfigurables, aucune
réalisation n’a été faite au-dela de la bande Ka.
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Dans la reférence [13], un réseau transmetteur de 20x20 cellules élémentaires
fonctionne a 9.8 GHz et utilise 800 diodes PIN (Figure 5.8). Il présente un gain maximal
dans I’axe de 22.7 dBi, un rendement total de 53% et une bande passante a -3 dB de 16%.
Les performances en dépointage en 2D montrent une capacité de +70°.
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Réseau transmetteur reconfigurable en bande X, géométrie de la cellule élémentaire

reconfigurable a 1 bit (a), photographie du réseau actif de 400 cellules (b) et diagrammes de rayonnement

dans le plan H et plan E [13].
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Figure 5.9 : Réseau transmetteur reconfigurable en bande Ka ; Cellule élémentaire 2 bits vue de chaque
couche (a), photographie de la cellule avec MEMS (vue de dessus) (b), et diagrammes de rayonnement dans

le plan H et le plan E (c) [14],[15].
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En [14][15], un réseau transmetteur de 22x22 cellules élémentaires de 2 bits fonctionne
a 34.8GHz et utilise 3420 interrupteurs MEMS (Figure 5.9). Un dépointage
unidimensionnel de £40° a été démontré. Le gain maximal dans le cas sans dépointage est
de 9.2 dBi. Les pertes totales sont égales a 11.2 dB avec 8 dB de pertes causées par le
disfonctionnement de certains interrupteurs MEMS.

5.2 Principe de dépointage du faisceau avec réseaux transmetteurs passifs

Les réseaux transmetteurs passifs sont fabriqués en technologie PCB a faible colt et
montrent d’excellentes performances jusqu’a la bande V avec une large bande passante de
10-20% et un haut rendement de 50% [16] (Figure 5.10). Dans le but de réduire la
complexité, le colt et la consommation électrique des réseaux transmetteurs
reconfigurables, les réseaux transmetteurs passifs associés a un réseau de sources focales
peuvent fournir une alternative aux réseaux actifs avec une reconfiguration réduite (plage
de couverture plus faible) mais avec un gain similaire et une faible consommation

électrique.
Focal source  Rx Ix Free space
side array array side
~ —
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/ y>{4H< >
— — P
\\ —
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>
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Figure 5.10 : Exemple de réseau transmetteur passif en bande V (schéma général et photographie du
prototype) [16].

Dans cette partie, nous allons expliquer comment nous pouvons obtenir un dépointage
du faisceau par orientation ou déplacement de la source focale sur I’arc focal ou dans le
plan focal du réseau (Figure 5.11a,b). Le réseau considére est le réseau decrit au chapitre 4
(10x10 éléments avec la cellule RHCP2). La compensation de phase du réseau
transmetteur est calculée pour le cas ou la source focale se trouve sur I’axe normal (axe
focal) au réseau. Puis cette compensation de phase est gardée fixe lorsque la source focale
est déplacée, ce qui correspond au cas d’un réseau non reconfigurable dont Ila

compensation de phase est fixée a la fabrication.
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Nous avons choisi d’étudier le dépointage du faisceau dans le plan ZX, mais des
résultats analogues seraient obtenus dans le plan ZY. Le Tableau 5.1 présente la variation
des caractéristiques du réseau transmetteur pour différents déplacements (dx, multiples de
/o/2) de la source focale dans le plan focal.

Tableau 5.1 : Impact du déplacement de la source focale dans le plan focal sur les caractéristiques en
rayonnement du réseau transmetteur a 3 bits.

Déplacement Direction du Directivité Gain (dBi) Pertes par Rendement SLL
ain (dBi
(dx) faisceau (dBi) débordement (dB) total (dB)
0mm 0° 238 216 1.37 55.3% 214
2.5 mm +8° 23.6 21.2 1.44 53.6% 16.1
5 mm +16° 22.8 20.3 1.64 48.7% 12.8
£7.5mm +25° 217 18.7 2.07 41.0% 10.4
=10 mm +33° 20.2 16.4 2.80 32.1% 8.5
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Figure 5.11 : Deux exemples de déplacement de la source focale pour obtenir le dépointage du faisceau, sur
un arc focal (a) et dans le plan focal du réseau (b).

L’effet de dépointage du faisceau s’explique par la variation des différences de chemin
entre la source focale et les éléments du réseau transmetteur. Lorsque la source focale
s’éloigne du point focal, la surface apparente du réseau diminue et les pertes par
débordement sont inversement proportionnelles a cette surface et augmentent donc avec
I’¢loignement (de 1.37 a 2.8 dB). Il s’ensuit une baisse du rendement total du réseau (de
55.3% a 32.1%). La directivité et le gain diminuent également en raison de la baisse de la
surface apparente du réseau d’une part, et de la loi de phase qui devient imparfaite et ne
permet pas de focaliser toute la puissance dans la direction spéculaire d’autre part (Figure
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5.12a,b). La largeur du faisceau principal et le niveau des lobes secondaires augmentent
avec 1’¢loignement de la source focale.

Nous concluons de cette étude que les performances du réseau se dégradent tres
rapidement au-dela d’un dépointage de 20—25°, a la fois en terme de gain et de niveau de
lobes secondaires (Figure 5.12c).
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Figure 5.12 : Impact du déplacement de la source focale sur la directivité et le gain (a), sur le rendement et
les pertes (b) et sur le diagramme de rayonnement (c).

5.3 Réseau focal intégré sur silicium

Dans la suite de cette étude, nous remplacons I’antenne cornet précédemment utilisée
comme source focale par un réseau d’antennes intégrées sur silicium. Ce réseau focal est
constitu¢ d’antennes de type dipGle replié réalisées sur silicium haute résistivité,
développées au sein du CEA-LETI dans le cadre d’un projet antérieur en partenariat avec
STMicroelectronics.
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Cette antenne est intégrée sur une tranche de silicium HR (e, =11.7, p >4 kQ.cm,
tand = 0.004) d’épaisseur 120 um (Figure 5.13). Elle est placé sur un second substrat de
silicium standard d’épaisseur 725 um comprenant une cavité métallisée de profondeur
275 pm permettant de bloquer tout rayonnement arriere et de minimiser les couplages
inter-éléments. Ces antennes ont démontré un coefficient de réflexion inférieur a -14 dB
sur la bande 57—66 GHz et un gain de I’ordre de 4—7.9 dBi [17].

via antenne dipdle replié Si02 (3um)
métallique |
* 2
<1 si02 (7um)
anneau 47 Silicium HR
métallique [ (120 pm)

Cavité ’Par(_)ls
métalliques

Silicium (725 pm)

@

3 mm

A
Y

5mm

GSG probe pads  Microstrip-CPS balun

(b) (c)

Figure 5.13 : Antenne dipdle replié intégrée sur silicium HR; coupe verticale (a) et vue de dessus (b).

Photographie de ’antenne, ligne d’alimentation, balun et plots d’excitation (c) [17].

Le réseau focal est composé de cing puces individuelles identiques (Figure 5.14a). La
taille totale du réseau focal est de 5x15 mm? et chaque puce est assemblée cote & cote avec
une distance centre a centre de 3 mm (0.64¢ & 60 GHz) environ. Chaque ¢élément d’antenne
a une taille de 2.3x2.2 mm?. Il faut remarquer que le réseau pourrait étre légérement plus
compact s’il était réalisé¢ sur une seule puce avec une distance entre chaque élément de
2.5 mm comme en [17]. Le réseau focal a éte placé sur une plaque métallique circulaire et
est entouré d’un matériau absorbant pour limiter les réflexions multiples entre cette plaque
et le réseau transmetteur (Figure 5.14b). Trois piliers diélectriques (Delrin,
diamétre = 6 mm) supporte le réseau transmetteur au-dessus du réseau focal, leur hauteur
détermine la distance focale (F).
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Figure 5.14 : Vue de dessus (a), et photographie (b) du réseau focal intégré sur silicium HR.
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Figure 5.15 : Coefficient de réflexion mesuré de chaque élément du réseau focal (a), diagrammes de
rayonnement mesurés dans les deux plans a 60 GHz pour 1’élément central du réseau, polarisation principale
(traits pleins) et polarisation croisée (traits pointillés) (b).

Les performances montrent de faibles changements par rapport a 1’antenne dipdle
replié seule, nous notons une bonne adaptation pour chaque élément du réseau, avec un
coefficient de réflexion inférieur a -14 dB sur la bande 56.7—65.8 GHz (Figure 5.15a) et un
couplage inter-élément simulé inférieur & -16 dB. L’antenne centrale du réseau montre un
gain dans I’axe de I’ordre 3.7 dBi, avec une largeur de faisceau a -3 dB de 62°x57° (Figure
5.15b) ; pour les autres éléments, le diagramme de rayonnement est faiblement modifié.

5.4 Conception de I’antenne multifaisceaux

Dans cette partie, nous proposons d’associer un réseau transmetteur passif a un réseau
focal constitué d’un petit nombre d’antennes intégrées sur technologie silicium a haute

résistivité (HR) (Figure 5.16). Apres 1’étude menée dans le paragraphe 5.2 sur 1’obtention
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d’un dépointage du faisceau avec un réseau transmetteur passif par déplacement de la
source focale, nous remplacons cette source par un réseau focal dont chaque élément
correspondra a un faisceau différent.

Le but de ce travail est d’obtenir un compromis intéressant entre le niveau de gain, le
colt (technologie PCB et réseau focal intégré de faibles dimensions) et les capacités de
dépointage de faisceau (gamme de dépointage plus faible qu’un réseau phasé classique).
En comparaison avec un réseau phase classique, un avantage attendu est une simplification
importante du circuit émetteur-récepteur connecté aux antennes du reseau focal conduisant
a une forte réduction de consommation. Une perspective intéressante pour ce travail est
l'intégration dans un seul boitier du réseau focal, d’un circuit émetteur-récepteur, et d’une
matrice de commutateurs SPNT (Single Pole N—Throw) pour la sélection du faisceau en
vue d’obtenir un module de communication compact et reconfigurable en bande V a faible
co(t et basse consommation d'énergie.

couverture des faisceaux

| réseau transmetteur
4

N cellule élémentaire
piliers z F

diélectriques réseau focal Iy

X ——@———l
[ ]

plan de masse

Figure 5.16 : Schéma de principe d’un réseau transmetteur alimenté par un réseau focal.

5.4.1 Réseau transmetteur 10x10 éléments

La conception du réseau transmetteur combine les simulations électromagnétiques de la
source focale et des cellules élémentaires du réseau avec un modeéle analytique du réseau
complet selon la procédure expliquée au paragraphe 4.1 [16]. Nous étudions ici un premier
réseau transmetteur qui comprend 10x10 cellules (taille: 519%54q). La distribution des
cellules est optimisée pour focaliser le faisceau dans la direction normale (axe Oz) en
utilisant comme source focale 1’élément central du réseau focal présenté au paragraphe
précédent 5.3 (Figure 5.14a). Le type de cellule élémentaire choisi pour le réseau
transmetteur est la cellule élémentaire RHCP2 congue au chapitre 4.
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Figure 5.17 : Variation de la directivité et du gain (a), et du rendement et des pertes par débordement (b) en
fonction du rapport focal pour un réseau de 10x10 cellules.

Selon la Figure 5.17a, un gain maximal de 17.1 dBi et une directivité de 23.7 dBi sont
obtenus pour un rapport focal F/D =0.44 (F=11mm). Nous notons une différence
significative entre la directivité et le gain (6.6 dB) qui correspond a un rendement de
21.6%. Ceci s’explique par les pertes par débordement (2.3 dB), I’efficacité de la source
focale (61%, 2.2 dB), les pertes d’insertion des cellules (0.36 dB) et les pertes par
réflexion.
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Figure 5.18 : Distribution des cellules du réseau de 10x10 cellules (a), sensibilité du gain et de la directivité
simulée en fonction du rapport focal (b).

La Figure 5.18a présente la distribution des cellules élémentaires (loi de phase) du
réseau transmetteur en polarisation circulaire calculée a 60 GHz pour 1’é¢lément central du

réseau focal comme source avec un rapport focal optimum F/D =0.44. Nous faisons
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ensuite une étude de sensibilité du réseau transmetteur a la distance focale (Figure 5.18b).
Un rapport focal dans la plage 0.34 < F/D < 0.52 (8.5 mm < F <13 mm) réduit le gain de
1 dB. Par conséquent, une distance focale (F = 10 mm) a été choisie pour le prototype afin

de minimiser la hauteur totale de 1’antenne. Le réseau transmetteur fabriqué est montré sur
la Figure 5.19.
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Figure 5.19 : Photographie du réseau transmetteur de 10x10 cellules (vue de dessus) (a) et photographie du
réseau transmetteur fabriqué avec le réseau focal (F = 10 mm) (b).
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Figure 5.20 : Diagrammes de rayonnement a 60 GHz simulé (traits pointillés) et mesuré (traits pleins) du
réseau transmetteur de 10x10 cellules dans le plan xOz (a) et yOz (b) pour 1’élément central du réseau focal
(F =10 mm).

Les diagrammes de rayonnement simulé¢ et mesuré pour I’élément central du réseau
focal (faisceau orienté dans 1’axe) avec un rapport focal F/D =0.4 (F =10 mm) sont
montrés sur la Figure 5.20. Les mesures sont effectuées avec le dispositif de mesure et la
procédure présentés en annexe A.4. Les diagrammes de rayonnement mesurés présentent

un faisceau dans 1’axe a polarisation circulaire droite avec un niveau de gain de 17 dBi et
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un niveau de polarisation croisée de -17.2 dB. La largeur de faisceau a -3 dB est de
10°x11° (dans les plans xOz et yOz respectivement), les lobes secondaires sont a -20.9 dB.

De la méme maniére, la Figure 5.21 montre les diagrammes de rayonnement simulés et
mesurés qui correspondent aux ports 2—5 du réseau focal & 60 GHz dans le plan xOz. Le
dépointage du faisceau est obtenu par déplacement de la sonde RF successivement sur les
plots d’entrée de chaque élément du réseau focal. Pour chaque source 2—5, nous obtenons
un gain de 15.9, 13.2, 16.3, 13.4dBi et un dépointage de +14°, +25° -10°, -24°,
respectivement. La couverture globale des faisceaux a -3 dB est de 64°.
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Figure 5.21 : Diagrammes de rayonnement a 60 GHz simulés (traits pointillés) et mesurés (traits pleins) du
réseau transmetteur de 10x10 cellules dans le plan xOz pour chaque élément du réseau focal (F = 10 mm):
source focale 2 (a), 4 (b), 3 (c), et 5 (d).

En conclusion, ces diagrammes de rayonnement montrent un bon accord avec les
simulations en termes de niveau de gain, de largeur du lobe principal et de niveaux de
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lobes secondaires. En revanche, nous constatons certaines différences avec le niveau de
polarisation croisée entre les résultats de mesure et simulation. Cela est expliqué par
plusieurs incertitudes dans 1’assemblage du prototype, le banc de mesure ou le modéle de
simulation: la distance focale, la planéité du réseau transmetteur, 1’alignement entre le
réseau transmetteur et la source focale, I’exactitude des diagrammes de rayonnement
simulés de la source focale, le rayonnement résiduel de débordement et dispersion sur les
bords du réseau transmetteur, piliers diélectriques ou autres éléments du banc de mesure.
Toutefois, ces résultats valident le niveau de performance attendu de ces réseaux
transmetteurs. 1l est important de remarquer que les applications de communication sans fil
dans la bande millimétrique a court ou moyenne portée envisagés pour ces antennes
n’imposent aucune exigence sur les niveaux de lobes secondaires et les performances de
ces systémes dépendent principalement du gain absolu et de la largeur du faisceau.

La Figure 5.22a présente la variation du gain dans 1’axe en fonction de la fréquence en
utilisant comme source focale 1’élément central du réseau focal. Nous notons un faible
décalage vers les hautes fréquences pour la mesure. Cela est possiblement lié a
I’incertitude en fabrication sur les dimensions de la cellule élémentaire. Le gain maximal
mesuré est de 18.65 dBi a 60.8 GHz (Figure 5.22a), la bande passante a -3 dB est égale a
9.7 GHz (56.6—66.3 GHz), en cohérence avec les simulations et permet une bonne
couverture de la bande ISM (57-66 GHz). La Figure 5.22b présente la variation du rapport
axial en fonction de la fréquence, celui-ci reste inférieur a -3dB sur la bande
56.4-68.9 GHz, une valeur minimale du rapport axial de 0.28 dB est obtenue a 59.2 GHz.
Le prototype génére donc une bonne qualité de polarisation circulaire.
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Figure 5.22 : Réponse fréquentielle du prototype a polarisation circulaire (a) et rapport axial dans 1’axe pour

I’élément central du réseau focal (F = 10 mm).
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5.4.2 Réseau transmetteur 16x16 éléments

Nous étudions ici un deuxieme réseau transmetteur qui comprend 16x16 cellules
(taille: 810%84p) dans le but d’obtenir un meilleur gain. La distribution des cellules est
optimisée pour focaliser le faisceau dans la direction normale (axe Oz) en utilisant comme
source focale I’élément central du réseau focal, nous gardons le méme type de cellule
élémentaire que dans le cas précédent. Selon la Figure 5.23a, un gain maximal de 21.1 dBi
et une directivité de 27.6 dBi sont obtenus pour un rapport focal F/D = 0.4 (F = 16 mm).
Nous constatons sur la Figure 5.23b un rendement de 22.4% similaire au cas précédent et
des pertes par débordement de 2 dBi. Pour ce rapport focal optimum, la distribution des
cellules élémentaires est présentée sur la Figure 5.24.
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Figure 5.23 : Variation de la directivité et du gain (a), et du rendement et des pertes par débordement (b) en
fonction du rapport focal pour un réseau de 16x16 cellules.
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Figure 5.24 : Distribution des cellules (loi de phase) (a) et photographie du réseau transmetteur de 16x16
cellules (vue de dessus) (b); photographie du prototype fabriqué avec le réseau focal (F = 16 mm) (c).
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Pour ce réseau de 16x16 cellules, les diagrammes de rayonnement et la réponse en
fréquence sont présentés sur la Figure 5.25. Des conclusions similaires au cas du réseau
transmetteur de 10x10 cellules peuvent étre tirées.

Le gain maximal mesuré et simulé & 60 GHz est de 20.1 et 21.1 dBi, respectivement.
La largeur de faisceau a -3 dB est de 6°x5°. Les cing directions des faisceaux obtenus sont
0°, +8°, +15°, -7° et -14° avec des gains dans la plage 17.4-20.1 dBi.

La réponse en fréquence simulée et mesurée est présentée en Figure 5.25c. Une bonne
concordance est obtenue sur I’allure des courbes. Un décalage fréquentiel d’environ 3 GHz
vers les hautes fréquences est observe ; celui-ci est certainement 1i¢ a 1’incertitude de
fabrication des cellules élémentaires. Le gain maximal mesuré en utilisant comme source
focale 1’élément central du réseau focal est 23.4 dBi a 63.2 GHz et la bande passante a
-3 dB est égale a 6 GHz (60.1-66.1 GHz).
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Figure 5.25 : Diagrammes de rayonnement a 60 GHz simulés (traits pointillés) et mesurés (traits pleins) pour
le réseau transmetteur de 16x16 cellules pour 1’élément central du réseau focal dans le plan yOz (a), pour

tous les éléments du réseau focal dans le plan xOz (b) et réponse en fréquence pour F =16 mm (c).
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Nous constatons que 1’augmentation du nombre des cellules du réseau transmetteur
(1616 cellules) permet d’augmenter le gain de I’antenne jusqu’a 20.1 dBi. En revanche, la
taille du réseau transmetteur et la distance focale augmente (40x40x16 mm?®), le faisceau
du lobe central est plus étroit (6°x5°) et la couverture de faisceaux est réduite a 38°.

5.4.3 Réseau transmetteur avec faisceau de type « Fan-Beam »

Sur la base du réseau transmetteur de 16x16 cellules (antenne a faisceau étroit)
présenté dans le paragraphe précedent et dont la distribution des cellules élémentaires est
représenté sur la Figure 5.24a, le réseau transmetteur a faisceau de type « Fan-Beam » (FB)
est synthétisé en dupliquant la distribution des deux lignes centrales sur tout le réseau
transmetteur (Figure 5.26). Cette distribution des cellules élémentaires génere une
correction de phase dans le plan xOz seulement afin que le faisceau soit focalisé dans ce
plan, tandis qu’aucune correction de phase n’est appliquée dans 1’autre plan ce qui conduit
a une ouverture de faisceau similaire a celle la source focale. La distance focale reste
identique au cas précédent (F = 16 mm).
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Figure 5.26 : Distribution des cellules (loi de phase) (a) et photographie du réseau transmetteur de 16x16
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cellules avec faisceau FB (vue de dessus) (b).

Les diagrammes de rayonnement a 60 GHz mesurés et simulés dans le plan yOz en
utilisant comme source focale 1’élément central du réseau focal montrent un bon accord
(Figure 5.27a). Les gains simulé et mesuré dans 1’axe sont de 10.9 dBi et 10.4 dBi,
respectivement. Le lobe principal est en polarisation circulaire droite avec une largeur de
faisceau a -3 dB de 40°. Le niveau de polarisation croisée est inférieur a -15.4 dB.

Dans I’autre plan (xOz), cing faisceaux orientes a +1°, +9°, +18°, -7° et -15° sont
obtenus pour chaque élément du réseau focal (Figure 5.27b). Les valeurs maximales de
gain de chaque faisceau sont dans la plage 8.9-11.1 dBi et la largeur de faisceau du lobe
central & -3 dB est 6°. En combinant les cing faisceaux, ce réseau transmetteur peut fournir
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un gain supérieur a 6 dBi dans un secteur angulaire de 44°x40°. Malgré la valeur de gain

modérée, ce réseau transmetteur multifaisceaux (faisceau FB) peut fournir simultanément

une bonne couverture et une sélectivité angulaire suffisante dans un plan pour atténuer les

évanouissements par trajets multiples ou pour permettre un multiplexage spatial.

La réponse en fréquence expérimentale montre un gain maximal de 12.7 dBi a 62 GHz

en utilisant comme source focale 1’¢1ément central du réseau focal et une bande passante a
-3 dB de 11.1 GHz (56.5-67.6 GHz) (Figure 5.27c¢).
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Figure 5.27 : Diagrammes de rayonnement a 60 GHz simulés (traits pointillés) et mesurés (traits pleins) du

réseau transmetteur de 16x16 cellules avec faisceau FB pour I’élément central du réseau focal dans le plan

yOz (a), pour tous les éléments du réseau focal dans le plan xOz (b) et réponse en fréquence pour F =16 mm

(©).
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Finalement, le coefficient de réflexion mesuré pour 1’élément central du réseau focal
sans et avec réseau transmetteur (10x10, 16x16 cellules et réseau avec faisceau FB) sont
présentés sur la Figure 5.28. La résonance de l'antenne est autour de 60.4 GHz et nous
remarquons une résonance supplémentaire autour de 63.5 GHz en présence du réseau
transmetteur qui peut s’expliquer par les ondes réfléchies sur le réseau transmetteur.
Néanmoins, ces mesures confirment un impact trés faible du réseau transmetteur sur

I’impédance de la source focale. Des résultats similaires sont aussi obtenus pour les autres
éléments du réseau focal.

Coefficient de réflexion (dB)

40} = SansRT
—— Avec RT (10x10 cells.)
-45} ——— Avec RT (16x16 cells.)
— Avec RT (FB)
-50 . . ,
50 55 60 65 70

Fréquence (GHz)
Figure 5.28 : Coefficient de réflexion de I’élément central du réseau focal mesuré sans et avec réseau

transmetteur (pour chaque type de réseau congu).

Tableau 5.2 : Performances mesurées pour les trois réseaux transmetteurs a 60 GHz.

10x10 cellules (faisceau étroit) 16x16 cellules (faisceau étroit) 16x16 cellules (faisceau FB)
. ) . Largeur du . . . . . ) Largeur du
Source Orientation Gain . R Orientation  Gain Largeur du Orientation ~ Gain . R
) . faisceau a -3 . . ) . . . faisceau a -3

du faisceau (dBi) dB du faisceau  (dBi) faisceau a-3dB | du faisceau (dBi) dB
Port 1 1° 17.1 10° 0° 20.1 6° 1° 10.7 6°
Port 2 14° 15.9 13° 8° 19.7 7° 9° 111 7°
Port 3 25° 13.2 13° 15° 17.5 7° 18° 9.3 10°
Port 4 -10° 16.3 12°¢ -7° 19.7 7° -7° 111 7°
Port 5 -24° 134 16° -14° 174 9° -15° 8.9 10°
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5.5 Conclusions

Dans ce chapitre, nous avons démontré un nouveau type d’antenne multifaisceaux en
bande V gréace un réseau transmetteur réalisé en technologie imprimée classique de faible
co(t et un réseau focal constitué de cing antennes de type dip0le replié sur silicium a haute
résistivité (HR) ou chaque antenne est alimentée de maniere indépendante par une sonde
RF. Trois types de réseaux transmetteurs ont été concus, leurs performances sont résumees
sur le Tableau 5.2. De bonnes performances dans la bande ISM 57-66 GHz ont été
obtenues et semblent appropriées pour des applications de communication en bande
millimétrique et radar. Par rapport aux réseaux phases intégrés traditionnels présentés dans
I’¢tat de I’art, cette nouvelle antenne multifaisceaux montre de bonnes performances en
gain, bande passante et dépointage de faisceau pour un colt et une consommation
considérablement réduits grace a un circuit émetteur-récepteur plus simple.
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Chapitre 6

Transceiver intégré a 60 GHz associé a un reseau

transmetteur

Introduction

Ce chapitre porte sur une nouvelle architecture d'antenne a faible co(t, performant et a
faible consommation électrique approprié pour des communications sans fil a moyenne
portée en bande V. Il est base sur le circuit transceiver encapsulé a 60 GHz, détaillé dans le
chapitre 3, associé a un réseau transmetteur pour focaliser le faisceau de rayonnement et
atteindre des niveaux de gain élevés tout en gardant la technologie du circuit encapsulé
simple et peu colteuse. Le chapitre commence par expliquer le concept de la structure
antennaire et la conception du réseau transmetteur associé. Nous présentons ensuite la
caractérisation du prototype en rayonnement. Enfin, la derniere partie présente les tests
fonctionnels réalisés par une liaison de données sans fils entre deux modules identiques.

6.1 Architecture de I’antenne

Les communications sans fils avec des débit de données de plusieurs Gbps en bande
millimétrique ont considérablement progressé au cours de ces dix derniéres années avec
plusieurs démonstrations de modules émetteurs-récepteurs avec antenne seule ou réseaux
d'antennes intégrées réalisant des liaisons tres haut débit avec des portées de quelques
metres, typiquement jusqu'a 10-15 metres en fonction de la complexité du réseau
d'antennes et de sa taille [1]-[3]. Les réseaux d’antennes intégrées dans la bande
millimétriqgue sont généralement assez complexes a concevoir (performance et
consommation électrique, probléemes thermiques, fiabilité) et colteux a produire, surtout si
un balayage électronique de faisceau est nécessaire ; aucune solution n’a trouvé un succes
commercial a ce jour.

D'autre part, des modules émetteur-récepteur avec antenne intégrée simple sur puce ou
en boitier paraissent plus prometteurs a court terme grace a leur moindre complexité et leur
taille plus réduite. Ces solutions sont a venir sur le marché des applications WPAN entre
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ordinateurs portables, tablettes, smartphones, etc., en utilisant les standards 802.11ad et
WiGig [4]. Ces premiers systemes devraient fonctionner sur des portées de quelques
metres en raison de leur gain d'antenne (5—10 dBi) et de leur puissance de transmission
(~ 10 dBm) limités.

Une solution alternative pour augmenter le gain de I'antenne de maniére significative
consiste a utiliser une lentille diélectrique [5], mais celles-ci sont typiquement assez
lourdes, volumineuses, colteuses et peuvent exiger une conception spécifique des eléments
rayonnants de maniére & prendre en compte la permittivité de la lentille si celle-ci est trés
proche. Pour ces raisons, les réseaux transmetteurs (ou lentilles discretes) présentent un
grand intérét pour leur capacité a former des faisceaux de haute directivité & moindre codt.
Ils combinent plusieurs avantages tels qu’un profil plan ou conformable, une fabrication a
faible codt (technologie circuit imprimé), une bande passante large et un bon rendement. A
ce jour, les antennes a base de réseaux transmetteurs passifs ont été démontrées jusqu'a
60 GHz tandis que les réseaux transmetteurs actifs a balayage €électronique de faisceau ont
été démontrés jusqu'a 35 GHz.

La Figure 6.1 montre la solution proposée pour augmenter considérablement le niveau
de gain du module d’émission-réception étudié dans le chapitre 3 et obtenir une portée de
communication plus longue en ligne de vue directe (LOS, Line-Of-Sight) en gardant la
méme puissance de transmission (4 dBm) et une faible consommation électrique.

faisceau focalisé en
polarisation circulaire

réseau transmetteur

B e — >
piliers  cellule distance
diélectriques élémentaire focale (F)

PCB =
\circuit transceiver
encapsulé (QFN)

Figure 6.1 : Description de I’architecture d’antenne composée d’un réseau transmetteur et d’un circuit

transceiver encapsulé comme source focale.
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6.1.1 Source focale: antenne intégrée sur silicium et encapsulée dans un boitier QFN

Dans le chapitre 3, nous avons étudié un circuit transceiver UWB a 60 GHz avec deux
antennes identiques (Tx, Rx) intégrées sur puce. Cette puce est fabriqué en technologie
standard CMOS-SOI 65-nm sur silicium HR. La puce transceiver est interconnectée et
collée au centre d’un boitier standard QFN48L avec capot amovible (Figure 6.2). Dans le
but d’améliorer les performances de rayonnement, des éléments rayonnants couplés
(antennes patchs) sont imprimés sur un substrat faibles pertes (Duroid RT5880, & = 2.2,
tand = 0.0009, épaisseur =381 um) collé au-dessous du capot amovible (Figure 6.2c).
L épaisseur totale du diélectrique au-dessus des patchs couplés est proche de 500 pum; afin
d’éviter les modes de substrat qui peuvent se propager a I’intérieur du substrat et dégrader
les diagrammes de rayonnement, des anneaux métalliques ont été ajoutes sur les deux faces
du substrat Duroid et connectés par des vias métalliques entourant chaque patch.

Comme cela a été détaillé au chapitre 3, le coefficient de réflexion simulé de I’antenne
est inférieur a -10dB sur la bande 54.5-63.4 GHz (14.8%) avec une efficacité de
rayonnement simulée de 73.3% a 60 GHz. Les diagrammes de rayonnement mesurés a
60 GHz montrent un niveau de gain entre 4.7 et 8 dBi, un gain dans I’axe de 4.7 dBi et une
largeur de faisceau a -3 dB de 43°x72°.

Dans la suite de ce chapitre, ce module est utilis¢ comme source focale d’un réseau

transmetteur pour atteindre des niveaux de gain plus élevés.

direction de
capot diélectrique rayonnement
amovible 7
arois du /\ l—»
P via N X
/\

boitier i
patch couplé

RT5880-Duroid
Illt\\\l
padde  pilierdu padcentral antenne fil
connexion  boitier du boitier  intégrée d’interconnexion
(@) (b) (©

Figure 6.2 : Section transversale (a) et vue de dessus (sans capot) (b) du transceiver avec antennes intégrées
encapsulé dans un boitier QFN. Vue de dessous du capot montrant les patchs couplés et I’anneau métallique

a ’intérieur du boitier (c).
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6.1.2 Réseau transmetteur de 10x10 éléments

Nous étudions ici un réseau transmetteur comprenant 10x10 cellules. La distribution
des cellules est optimisée pour focaliser le faisceau dans la direction normale (axe Oz) en
utilisant comme source focale le module transceiver présenté au paragraphe précédent. Le
type de cellule élémentaire choisie pour le réseau transmetteur est la cellule élémentaire
RHCP2 présentée dans le chapitre 4.

Selon la Figure 6.3a, un gain maximal de 17.7 dBi et une directivité de 23.3 dBi sont
obtenus pour un rapport focal optimal F/D=0.44 (F=11mm). Nous notons une
différence significative entre la directivité et le gain (5.5dB) qui correspond a un
rendement de 25.9%. Ceci s’explique par les pertes par débordement (2.35 dB), ’efficacité
de la source focale (73.3%, 1.87 dB), les pertes d’insertion des cellules (0.36 dB) et les
pertes par réflexion.

30 100 10
[ — Rendement total
g 25( / . 8or |~ Pertes par débordement 18 &
o
£ 20 ] =
> Q [<5)
E < 60 oS
A L - g
X : £
3 2 40 143
@ 100 1 g
& 8
S | — Gain (10x10 cellules) E 20t 125
5 ° — Directivité (10x10 cellules) e
0 . . ‘ ‘ ‘ 0 ‘ . . ‘ ‘ 0
0 0.25 0.5 0.75 1 1.25 15 0 0.25 0.5 0.75 1 1.25 15
Rapport focal F/D Rapport focal F/D
(a) (b)

Figure 6.3 : Variation de la directivité et du gain (a), et du rendement et des pertes par débordement (b) en
fonction du rapport focal pour un réseau de 10x10 cellules.

La Figure 6.4a présente la distribution des cellules (loi de phase) du réseau
transmetteur en polarisation circulaire pour un rapport focal optimum F/D =0.44. Nous
pouvons noter que cette distribution n’est pas symétrique par rapport au centre puisque le
diagramme de rayonnement du module transceiver est lui-méme légérement dépointé et
asymétrique. Le réseau transmetteur fabriqué est montré sur la Figure 6.4b. Puis, nous
utilisons cette méme distribution a 60 GHz pour faire une étude de sensibilité a la distance
focale (Figure 6.4c).
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Un rapport focal dans la plage 0.35 < F/D < 0.55 (8.75 mm < F < 13.75 mm) conduit a
une valeur de gain & moins de 1 dB du maximum. Par conséquent, une distance focale

de 10 mm (2/0) a été choisie afin de minimiser la hauteur totale de I’antenne.

315°
270°
225°
180°
135°
90°
45°
OO
(@) (b)
30 —
— Gain (sim.)
@ 25 — Directivité (sim.)
= ]
£ 20
>
E
21
S
2 10
=
8 5
=
0 ‘ s ‘

0 0.25 0.5 0.75 1 1.25 15
Rapport focal F/D

(©)
Figure 6.4 : Distribution des cellules (loi de phase) (a), photographie du réseau transmetteur de 10x10
cellules (vue de dessus) (b) et sensibilité du gain et directivité simulés en fonction du rapport focal (c).

270

(@) (b)
Figure 6.5 : Comparaison des diagrammes 2D du gain total simulé a 60 GHz (F = 10 mm) du transceiver sans
(a) et avec (b) réseau transmetteur.
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La Figure 6.5 montre une comparaison sur des diagrammes 2D du gain total simulé a
60 GHz de I’antenne intégrée en boitier QFN sans et avec le réseau transmetteur
(diagrammes tracés avec la méme échelle de couleur). Nous constatons clairement la
focalisation du faisceau dans I’axe.

6.2 Caractérisation du prototype en rayonnement

Les diagrammes de rayonnement sont mesurés dans une chambre anéchoique et nous
utilisons le banc de mesure et la carte de test GPULSE (Figure 6.6a) détaillés dans
I’annexe A.2 pour la caractérisation du transceiver avec antennes intégrées sur boitier
QFN. Cette carte de test est recouverte de matériau absorbant placé autour de la lentille
discréte afin de réduire le rayonnement par débordement et 1’effet de réflexion sur les
autres composants de la carte proche de I’antenne (Figure 6.6b). Puis, nous configurons la
carte de test en mode émission en onde continue (CW). Le signal rayonné est mesurée par
une antenne cornet (20 dBi), un analyseur de spectre et un récepteur en bande V. La
calibration est réalisée en remplacant la carte de test, par une antenne cornet de référence
(10 dBi) émettant une puissance isotrope rayonnée équivalente (PIRE) connue a 60 GHz.

* Transceiver monté

carte de test

absorbants . : (GPULSE)
support

(b)
Figure 6.6 : Photographie de la carte de test avec le transceiver monté sur boitier QFN (a) et photographie du
transceiver associé a un réseau transmetteur de 10x10 cellules (b).

Puisque les mesures sont réalisées avec un cornet polarisé linéairement (PL) et un
analyseur de spectre (avec lequel la mesure de phase n’est pas possible), les composantes
en polarisation circulaire (PC) des diagrammes de rayonnement ne pouvaient pas étre
extraites et seulement les diagrammes de rayonnement en PL sont présentés sur la Figure
6.7a,b. Les diagrammes de rayonnement simulés et mesurés a 60 GHz sont tracés dans les
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deux plans principaux, pour le transceiver avec et sans réseau transmetteur.

Les diagrammes de rayonnement présentent un comportement symétrique dans les
deux plans. Dans le plan xOz, le gain mesuré en PL dans 1’axe pour les deux composantes
(théta et phi) est 15.8 dBi a -1° et 14 dBi a 5°, respectivement. Dans le plan yOz, le gain
mesuré en PL dans I’axe pour les deux composantes est 14.7 dBi a 4° et 13.9 dBi a 3°. Les
diagrammes de rayonnement simulés et mesurés présentent un bon accord, mais pour les
mesures nous remarquons un léger décalage de faisceau dans I’axe. Cela est 1i¢ a des
incertitudes dans l'alignement entre la source focale et le réseau transmetteur. La largeur de
faisceau a 3 dB est de 9.5°x11.5° dans le plan xOz et yOz, respectivement. Le plancher de
bruit du banc de mesure limite le gain minimal a -13.9 dBi. Certaines différences entre le
niveau des lobes secondaires mesurés et simulés sont remarques, cela est expliqué par
plusieurs facteurs comme des incertitudes dans lI'assemblage du prototype, la planéité du
réseau transmetteur ou des éléments proches de la carte de test (composants électroniques,

connecteurs, cables d’alimentation, etc.).

16
121 Plan yOz

—— mes. GainTheta avec RT
— mes. GainPhi avec RT
--- sim. GainTheta avec RT
sim. GainPhi avec RT
— mes. GainTheta sans RT

Gain, en dBi
A

@

—— mes. GainTheta avec RT
— mes. GainPhi avec RT
--- sim. GainTheta avec RT
sim. GainPhi avec RT
—— mes. GainPhi sans RT

Gain, en dBi
A~

-90 -60 -30 0 30 60 90
Angle 0, en deg

(b)
Figure 6.7 : Diagrammes de rayonnement en PL a 60 GHz (F = 10 mm) simulés (traits pointillés) et mesurés
(traits pleins) du transceiver avec et sans réseau transmetteur (RT) dans le plan yOz (a) et xOz (b).
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Dans 1’axe, le rapport axial est mesuré par une rotation en azimut (sur £180°) de la
carte de test; un rapport axial entre 2.5 et 3.2 dB est obtenu, ce qui confirme donc une
bonne qualité de polarisation circulaire. Afin de voir la réponse en fréquence du réseau
transmetteur, le gain en PC dans ’axe est mesuré dans la bande de fréquences
59.8-62.4 GHz (2.6 GHz); cette bande est limitée par la plage d’accord du VCO du
transceiver. Les résultats simulés et mesurés dans cette bande sont en bon accord (Figure
6.8) et un niveau de gain relativement stable est obtenu dans la plage 16—17.8 dBi. Un gain
maximal en PC dans 1’axe de 17.6 dBi est obtenu a 60 GHz.

Finalement, nous concluons de cette étude que le réseau transmetteur augmente
considérablement le gain dans I’axe de 1'antenne intégrée sur boitier de 5.31 dBi a 17.6 dBi
et par conséquent augmente la PIRE de la méme quantité, ce qui nous permet d’avoir une

portée de communication plus longue.

20
= . .
-c // \\ N
S 100 ]
351
(O]

5F —— Mesure —

S Simulation ]
O ! L L L
50 55 60 65 70

Fréquence, en GHz
Figure 6.8 : Réponse en fréquence (gain en PC dans 1’axe) simulé (trait pointillé) et mesuré (trait plein) du

transceiver avec le réseau transmetteur (F = 10 mm).

6.3 Tests de transmission de données

Pour valider notre travail, nous avons réalisé des tests en transmission de données entre
deux modules identiques et mesuré le taux d’erreur binaire (BER) pour des débits de
données jusqu'a 2.2 Gbps.

Le schéma du montage expérimental de mesure du BER d’une liaison sans fil est
présenté sur la Figure 6.9a. Nous utilisons un analyseur de signal MP-1800 de chez Anritsu
pour générer des séquences binaires pseudo-aleatoires (PRBS, Pseudo-Random Binary
Sequence) qui sont envoyés a 1’émetteur. La synchronisation de la liaison sans fil est
réalisée a 1’aide d’une interface graphique en Labview qui définit I’état du récepteur pour

obtenir le BER optimal. Les deux modules sont alignés en ligne de vue directe (LOS) dans
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un environnement indoor (Figure 6.9b). Le BER est mesuré en fonction de la distance pour
plusieurs débits de données entre 0.5 et 2.2 Gbps. La portée de communication est définie
comme la distance maximale pour laquelle le BER est inférieur ou égal & 10°°.

Mesure du BER

Clock (PRP) Anritsu Clock (PRP)
MP-1800 @
(PRBS)
Data in (Tx) Data out (Rx)
Carte Carte
Source
Source GPULSE >> (( s GPULSE
1.24 vol 1.24 volts
(1.24 volts) (Mode Tx) (Mode Rx) ( )

Interface graphique
(Labview)

(b)

Figure 6.9 : Schéma du montage expérimental pour mesurer le BER dans une liaison sans fil (a) et

photographie du montage expérimental dans un environnement indoor.

162



Chapitre 6 — Transceiver intégrée a 60 GHz associé a un réseau transmetteur

Les performances avec et sans réseau transmetteur ont été comparées. Sans réseau
transmetteur, une portée de 22 cm est obtenue pour un débit de données de 2.2 Gbps et
jusqu'a 74 cm pour 0.5 Gbps (Figure 6.10a). Avec le réseau transmetteur, une portée de
175 cm est obtenue pour un débit de données de 2.2 Gbps et jusqu'a 570 cm pour 0.5 Gbps
(Figure 6.10b). Pour ces débits de donneées, le réseau transmetteur nous a permis une
augmentation de la portée de communication d’un facteur proche de 8 (9 dB).

A partir des mesures de gain mentionnées dans le paragraphe 6.2, une augmentation
plus grande de la portée de communication était attendue, mais cette expérience peut étre
affectée par l'alignement imprécis des deux modules et la propagation multi-trajet de
I'environnement. Pourtant, ces performances démontrent des résultats dépassant nettement
ceux rapportés dans la littérature pour des émetteurs-récepteurs millimétriques ayant des
niveaux de consommation d'énergie similaires (100 mW, 51 pJ/bit a 2.2 Gbps) [6], et
confirment l'avantage de ces solutions d'antennes a faible colt pour des liaisons moyenne
portée a haut débit.
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Figure 6.10 : BER expérimental de la liaison sans fil en fonction de la portée de communication pour
différents débits de données, sans (a) et avec (b) réseau transmetteur.

6.4 Conclusions

Une solution d'antenne a gain élevé, et faible colt pour les communications sans fil a
60 GHz et des débits de données de plusieurs Gbps est présentée. Cette antenne est
composée d'un réseau transmetteur de 10x10 cellules et d’un transceiver intégré présente
au chapitre 3 comme source focale.

Les résultats expérimentaux confirment que le réseau transmetteur augmente de
maniere significative le gain de 5.31 dBi a 17.6 dBi (12.3 dB) et focalise le faisceau de la
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source focale dans 1’axe. Le faisceau obtenu est en polarisation circulaire avec un rapport
axial dans I’axe entre 2.5 et 3.2 dB. Cette antenne fournit un gain mesuré dans 1’axe de
17.6 dBi a 60 GHz et une largeur de faisceau a 3 dB de 9.5°x11.5°.

Finalement, pour valider ces résultats, un test de transmission de données sans fil a été
réalisé avec deux modules identiques configurés en mode transmission et réception et
alignés en ligne de vue directe (LOS), une portée de communication entre 1.75 et 5.7
metres est obtenue pour des débits de données entre 2.2 et 0.5 Gbps, soit une amélioration

de portée d’un facteur 8 grace au réseau transmetteur.
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Bilan des travaux effectués

Les technologies de communication sans fils en ondes millimétriques, en particulier
dans la bande sans licence 60 GHz, sont a la fois plus rapide et plus sobre qu’au fréquences
microondes classiques. Le développement des systemes de radiocommunication sans fils a
trés haut débit et faible consommation d’énergie destinés aux utilisateurs d’objets
communicants, conduit les concepteurs de ces modules a rechercher des solutions toujours
plus compactes et économiques. Ceci se traduit par la miniaturisation des systémes
d’émission-réception avec ses antennes intégrées sur la méme puce ou boitier. L’objectif
principal de cette thése était donc I'étude, la conception et réalisation d'antennes intégrées
dans le but d'aboutir & des modules d'émission-réception fortement intégrés pour objets
communicants dans la bande 60 GHz envisagés pour deux types d’applications : courte
portée comme les systemes WPAN et moyenne/longue portée comme les systemes WLAN
ou radars.

Le premier chapitre, est consacré a une étude bibliographique des antennes intégrées
en bande millimétrique. Cette étude a démontré que les principaux dispositifs RF ne
disposaient pas d’une intégration compacte des antennes au circuit d’émission et réception
sur une méme puce et que ces dispositifs (systéme Tx et Rx) sont plut6t congus séparément
avec une ou des antennes intégrées au boitier. En outre, les antennes intégrées sur substrat
silicium présentent des gains trés souvent négatifs (silicium basse résistivité) ou limités a la
gamme 0-2 dBi sur du silicium haute résistivité. Ce premier chapitre nous a également
permis de voir que des solutions comme I’intégration hybride, laquelle combine les
avantages de I’intégration sur silicium et en boitier, permettaient de réduire fortement le
coit de fabrication grace a 1’absence d’interconnexions de signaux millimétriques et
d’augmenter ’efficacité et le niveau de gains des antennes (~ 2—5 dBi) pour les rendre
compatibles avec des applications a courte distance (< 1m).

Le chapitre 2 présente 1’étude d’antennes intégrées réalisées en technologie CMOS-
SOl afin d’analyser leurs performances en impédance et rayonnement sans éléments actifs
et parasites proches de I’antenne. Cette étude a validé la faisabilité de I’utilisation de la
technologie CMOS—SOI pour la conception d’antennes efficaces dans la bande
millimétrique et respectant les contraintes de la technologie CMOS—SOI. Dans un premier
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temps, nous avons concu deux antennes intégrées sur silicium différentes (dipdle simple et
dipble replié). Puis, nous avons propose une configuration hybride (dipdle replié couplé
avec une antenne patch rectangulaire) afin de montrer 1’évolution des performances. Cette
proceédure est détaillée par les différentes phases de simulation et de conception. Les
résultats de simulation ont aidé a valider le choix d’une antenne dipdle replié au lieu d’une
antenne dip6le simple pour obtenir une meilleure bande passante (8.8 GHz). Enfin, les
performances de la configuration hybride nous ont permis de montrer que cette nouvelle
structure d’antenne présentait un rendement supérieur, un meilleur niveau de gain et une
bande passante tres large (26.9 GHz). Ce chapitre a donc finalement permis d’orienter le
travail de thése vers la conception et réalisation de ce type d’antenne pour un circuit
d’émission/réception intégré en boitier QFN.

Dans le chapitre 3, nous étudions un module d’émission-réception haut débit
(0.5—2.2 Ghps) et trés basse consommation (< 100 mW) a 60 GHz fabriqué en technologie
CMOS-SOI et intégré dans un boitier QFN. Ce dispositif est basé sur un circuit avec deux
antennes dipdles repliés intégreées concu au CEA—-LETI antérieurement a ces travaux. Les
problématiques liées a I’influence de 1’environnement complexe d’intégration et l'impact
de certains éléments de fabrication tres proches des antennes ont été mis en évidence a
travers une modélisation progressive des antennes. Cette étude a démontré
expérimentalement un niveau de gain faible de ’ordre de -2.3 dBi dans la direction
souhaité de rayonnement (direction normale au capot). Les résultats de simulation
montrent également une mauvaise adaptation et une faible efficacité de rayonnement
(35.3% a 60 GHz) malgré I’utilisation du silicium haute résistivité. Cela nous a également
permis de voir que la conception de ces antennes nécessite une modélisation précise du
circuit intégré et de son boitier pour une bonne maitrise de I’'impédance et de I’efficacité de
I’antenne pour obtenir des bonnes performances de rayonnement.

Dans ce contexte, pour assurer un rayonnement unidirectionnel et pour augmenter le
gain des antennes, nous avons réalisé une optimisation des performances en adaptation et
en rayonnement en ajoutant un substrat et des éléments rayonnants couplés aux antennes
intégrées sur la puce. Les résultats expérimentaux montrent effectivement une amélioration
importante. Le gain mesuré en direction normale au capot est augmenté a 5.31 dBi. Les
résultats de simulation montrent également une augmentation de 1’efficacité de
rayonnement (73.3% a 60 GHz) et une meilleure adaptation de I’antenne. En résumé, nous
avons mis au point une nouvelle technologie a faible col(t (circuit connecté par
wirebonding et boitier QFN standard) permettant d’atteindre des performances d’antennes
trés intéressantes dans la perspective d’un futur produit commercial.
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Dans le but de concevoir des antennes intégrées a fort gain dans la bande millimétrique
pour applications de communications a longue distance, nous avons présentée dans le
chapitre 4 1’étude et la conception de réseaux transmetteurs réalisés en technologie
imprimée classique faible colt qui permettront de focaliser le rayonnement d’antennes
intégrées et d’atteindre des niveaux de gain élevés. Ce travail s’appuie sur des travaux
précédents qui ont conduit & un prototype de réseau transmetteur passif en bande V a
polarisation circulaire développé au CEA-LETI en collaboration avec I’université de
Rennes I. Cette étude nous a permis de conclure que ’utilisation de cellules élémentaires a
polarisation circulaire est plus avantageuse en termes de gain, de diagramme de
rayonnement, rendement et qualité de la polarisation circulaire. Ce type d’antenne s’est
montreé relativement simple a concevoir et a réaliser.

Le chapitre 5 est consacré a la conception d’une antenne directive multifaisceaux en
bande V pour les communications sans fil a haut débit et les applications radar. Nous avons
montré expérimentalement qu’en utilisant un réseau transmetteur passif de petites
dimensions (25x25 mm?) et un réseau focal constitué de cing antennes de type dipdle
replié sur silicium haute résistivité, nous obtenons de bonnes performances en niveau de
gain (17.1-18.65 dBi), de capacités de dépointage (cing faisceaux étroits différents avec
une couverture de 64° dans un plan) et une bande passante égale a 9.7 GHz qui permet une
bonne couverture de la bande ISM (57-66 GHz). Par rapport aux réseaux phasés intégrés
traditionnels, cette nouvelle antenne multifaisceaux offre de bonnes performances pour un
colt et une consommation d’énergie considérablement réduits grace a un circuit émetteur-
récepteur plus simple.

Enfin, le chapitre 6 présente une nouvelle solution d’antenne a gain ¢€levé, et faible
codt pour les communications sans fil a haut débit, faible consommation d’énergie et
moyenne portée. Cette antenne est composée d’un réseau transmetteur associé au systeme
émetteur-récepteur avec antenne intégrée sur puce et élément rayonnant intégré au boitier
QFN congu dans le troisieme chapitre. Les résultats expérimentaux confirment que le
réseau transmetteur augmente de maniére significative le gain (+12.3 dB) et focalise le
faisceau de la source focale dans 1’axe. Le faisceau obtenu est en polarisation circulaire
avec un rapport axial dans I’axe entre 2.5 et 3.2 dB. Cette antenne fournit un gain mesuré
dans I’axe de 17.6 dBi a 60 GHz et une largeur de faisceau a 3 dB de 9.5°%11.5°. En outre,
pour valider ces résultats, un test de transmission de données sans fil a été réalisé avec
deux modules identiques configurés en mode transmission et réception et alignés en ligne
de vue directe (LOS), une portée de communication entre 1.75 et 5.7 metres est obtenue
pour des débits de données entre 2.2 et 0.5 Gbps.
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Perspectives

Une des premiéres perspectives de ces travaux concerne 1’optimisation de 1’intégration
de la puce transceiver avec patchs couplés dans un boitier surmoulé spécifique
permettant de réduire les dimensions du module (Figure 1). Dans cette future
implémentation, les éléments rayonnants couplés pourront étre directement imprimés sur le
matériau polymere de surmoulage avec une épaisseur appropriée pour optimiser les
performances. Les techniques récentes d’impression 3D pourraient permettre de prototyper
ce type de dispositif qui nécessitera une nouvelle étude sur la répartition des champs
électromagnétiques au sein du boitier.

RFIC

Figure 1 : Transceiver intégré avec patchs couplés dans un boitier surmoulé.

Une seconde perspective sera d’aboutir a un démonstrateur d’objet communicant
réaliste avec une coque similaire aux produits électroniques grand public (smartphone,
ordinateur portable, tablettes, etc.) comprenant notre module transceiver intégré et
d’évaluer les performances en rayonnement et en transmission de données de ce dispositif,
ce qui nécessitera I’étude de I’impact de I’environnement proche du module sur les
performances électromagnétiques.

Dans le domaine des antennes directives multifaisceaux en bande millimétrique, une
perspective intéressante est I’intégration compacte dans un seul boitier du réseau focal
constitué¢ d’un petit nombre d’antennes intégrées avec un circuit émetteur-récepteur a
travers des commutateurs SPNT (Single Pole N-Throw) pour la sélection du faisceau afin
d’obtenir un module reconfigurable hautement intégré a faible consommation d’énergie
fonctionnant dans la bande millimétrique. Une seconde perspective porte également sur
I’étude d’antennes réseaux transmetteurs a trés haut gain, au-dela de 30 dBi, pour servir les
applications de communications point-a-point longue distance. Cela nécessitera des
surfaces rayonnantes beaucoup plus importantes que celles considérées dans ces travaux
(diametres 10—15 cm) et également des solutions de réduction de la distance focale afin de
fournir des solutions compactes. Enfin, I’évolution de ces technologies vers les bandes de
fréquences supérieures (71-86 GHz, 120-150 GHz) présente des défis techniques
importants.
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A.l1 Dimensionnement d’une antenne patch rectangulaire

L’antenne patch positionnée sous un diélectrique suspendu au-dessus d’un dipdle replié

considérée dans le chapitre 2 (paragraphe 2.4) s’approche de la configuration inversée

d’une ligne microruban de largeur W et de longueur L sur une structure multicouche

représentée sur la Figure A.1.

Substrat diélectrique

E ERRie 5 he
T microruban & W ——» e Eroe 1 h

h.

/!
Plan de masse Substrat SOI

(@) (b)

Figure A.1: Vue de coté (a) et vue de dessus (b) de la ligne microruban multicouche.

Une modélisation analytique de ce type de ligne microruban et son utilisation pour la

modélisation I’antenne patch est donnée dans la référence [1]. La permittivité relative

effective vue par cette ligne microruban (e er) est donnee par la formule:
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On peut ensuite estimer la permittivité relative équivalente (¢’;) de la structure

(A.1.7)

multicouches en fonction de la permittivité relative effective par 1’équation suivante :

2 -1+ A
g, =—8”1” A+ (A.1.8)
+
avec,
-1/2
A:[1+ 1?/5‘12} (A.1.9)

La longueur d’une antenne patch détermine sa fréquence de résonance, elle est donc un
paramétre critique dans la conception de 1’antenne. D’aprés [1], la longueur de I’antenne

(L) doit étre sur la plage suivante:

©  oAL<L<— % (A.1.10)

2 f“/(‘;r_eff 2 fr \ Er_ett

ou c est la vitesse de la lumiére dans le vide, f la fréquence de résonance du patch et AL est
I’extension de longueur liée aux effets de bord du champ électrique sous I’antenne patch.

AL =h, 5i545s (A.1.11)
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La largeur d’une antenne patch a un effet mineur sur la frequence de résonance et le
diagramme de rayonnement de 1’antenne, mais détermine plus directement son impédance.
D’apres [1], une bonne adaptation a 50 Q est obtenue pour une largeur (W) sur la plage
suivante:

/ b | _c
h,A, [In(hu\/s_'r] 1}<W<2fr - (A.1.16)

Les expressions ci-dessus sont utilisées pour initier le dimensionnement de 1’antenne
patch étudiée au paragraphe 2.4. Les valeurs des paramétres sont les suivantes :

e substrat silicium: g = 11.7 et hy = 300 um ;

e couche d’air: &, =1 et h, =500 pm ;

e substrat Duroid: &3 = 2.2 et h3 = 127 um.

On obtient ainsi une permittivité relative effective e o = 1.724 et les intervalles
suivants pour la longueur L et la largeur W: 1 mm <L <1.9mm; 0.8 mm<W< 1.7 mm.
Les valeurs intermédiaires L = 1.45 mm et W =1.25 mm sont choisies pour commencer
I’optimisation de I’antenne par simulation électromagnétique dont les résultats sont donnés

au paragraphe 2.4.

[1] R. Garg, P. Bhartia, I. Bahl, and A. Ittipiboon, "Microstrip Antenna Design
Handbook," Artech House, 2001.
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A.2 Caractérisation en rayonnement d’un émetteur intégré a 60 GHz.

Cette annexe décrit le dispositif de test et la procédure utilisés pour la caractérisation en
rayonnement de 1’émetteur intégré étudié au chapitre 3.

Description du banc de mesure

Les mesures de rayonnement sont réalisées dans une chambre anéchoique pour limiter
les évanouissements liés aux trajets multiples. Le banc de mesure est schématisé sur la
Figure A.2. Le dispositif sous test (DST) est placé sur un support tournant en azimut sur
+180°. Puisque seulement des signaux DC (1.2 volts et 2.5 volts) sont nécessaires pour
faire fonctionner le DST, celui-ci est connecté aux sources de tension et courant avec des
longs cables permettant la rotation de la plateforme. L’antenne de réception est un cornet
en polarisation linéaire de gain 20 dBi placé a I’extrémité d’un bras tournant en élévation
sur £90° avec un rayon de 403 mm autour du DST. La polarisation du champ mesuré est
changée en utilisant une section de guide d’onde vrillé a 90° (twist) a I’entrée du cornet. Le
signal rayonné recu est mesuré avec un analyseur de spectre (Agilent E4448 PSA-series)
par ’intermédiaire d’un récepteur en bande V (11974 Agilent) attaché au bras tournant de
maniére a permettre une connexion par guide fixe (faibles pertes, stabilité en phase) entre

le récepteur et I’antenne de réception.
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Figure A.2 : Schéma du banc de mesure installé dans la chambre anéchoique (d = 403 mm).
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Figure A.3 : Interface graphique de programmation de la puce RFIC sur Labview.

Le banc de mesure utilise deux ordinateurs (I et Il). L’ordinateur I commande le
contréleur de moteurs pour les rotations en élévation et azimut. 1l commande également
I’analyseur de spectre pour lire et sauvegarder les mesures. L’ordinateur II est utilisé pour
programmer la puce transceiver a travers un banc NI PXI 1042 avec une interface
graphique en Labview comme le montre la Figure A.3. Ainsi, ce banc permet de mesurer
de facon automatique le rayonnement de ’antenne sur la demi-sphére au-dessus du DST.
Les résultats expérimentaux présentés dans ces travaux sont mesurés avec une résolution
angulaire de 1°.

Puissance de sortie de I’amplificateur de puissance et puissance rayonnée

Une simulation de I’amplificateur de puissance a été effectuée sur le logiciel Agilent-
ADS afin d’évaluer la puissance réelle (P1) fournie a des charges différentes de 50 Q ; la
Figure A.4 présente les courbes iso-puissances autour de I’impédance de charge idéale.

La puissance isotrope rayonnée équivalente (PIRE) de I’antenne est donnée par:

Pore =P +G (A.2.1)

ou G est le gain de I’antenne (en dB) et les termes de puissances sont donnés en dBm.
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= P7=2.60dBm
= P7=3.20dBm
=== P7=3.60dBm
PT=3.90dBm
Pt =4.00dBm
Pt =4.02 dBm

Figure A.4 : Simulation de la puissance de sortie (Py) de I’amplificateur de puissance pour différentes

charges.

Calibrage du dispositif de mesure

Le calibrage est effectué en remplacant le DST par une source millimétrique et un
cornet de référence de 10 dBi rayonnant une PIRE connue (Psa = -4.5dBm) a 60 GHz.

La puissance de réception mesurée par I’analyseur de spectre est alors P . Cette mesure

de référence permet de calculer la PIRE du DST (Poe ) :

P = Pyt + RO R (A22)
OU P™T est la puissance regue mesurée par I’analyseur de spectre en utilisant le DST

comme émetteur.

Finalement, le gain de I’antenne du DST est extrait de ’expression A.2.1 en utilisant la
puissance de sortie simulée de D’amplificateur de puissance (P7) (Figure A.4)
correspondant & I’impédance simulée de I’antenne du DST. Le plancher de bruit du
récepteur correspond a une PIRE de -7.6 dBm, soit un gain d’antenne du DST de -11.6 dBi
en supposant Pt = 4 dBm.
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A.3 Boitier QFN-48L
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A.4 Caractérisation en rayonnement d’une antenne intégrée alimentée
par sonde RF

Les diagrammes de rayonnement expérimentaux présentés au chapitre 5 sont réalisés
dans une chambre anéchoique en utilisant une configuration spécialement adaptée pour les
antennes aux fréquences millimétriques excitées par une sonde RF [1]. Le dispositif sous
test (DST) est placé sur une plateforme de rotation en azimut + 180° comprenant a
I’intérieur un convertisseur de fréquences millimétriques en bande V (Rohde & Schwarz,
ZVA-ZT5), un micropositionneur et une sonde RF spécialement réalisée pour ce dispositif
(Figure A.5a,b). L’antenne de réception de type cornet de gain 20 dBi placée a I’extrémité
d’un bras tournant en élévation sur +£90° avec un rayon de 403 mm autour du DST, est
connecté par des guides d'ondes rigides a un second convertisseur de fréquences
millimétriques identique au précédent.

}VVVVV'VVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVVYVVVVVVVV< Chambl’e
3 , < anéchoique
> <

3 = 2 3

> y antenne de réception 4 | Contrdleur de
> <

> X b moteurs
> <4

> <

> <

> absorbants >

D> <

< d 2

é <

> \ 3| Ordinateur |
> DST micropositionneur Elevation (6) $

> N 3

> <4

< l J > 3

> > <

> | <

> ' <

< ! <

> | . . 4 | Analyseur de
> i plateforme de rotation Convertisseur aux > réseal

< | ondes millimétriques <

> i <

> < azimute) 000 <

3 | S
PALAAAALAALAAAALALALAALAAALAAAALAALALAAALAALALALAAAALALALALALALALALAAAALALALAALALALALALLALALALAALALA

(@)

réseau transmetteur

absorbant (sonde)

source
focale pointe RF
I £ 1 -
z ligne coaxial
g 50 mm H
X y Connecteur en

bande V

(b)
Figure A.5 : Schéma général du banc de mesure installé dans la chambre anéchoique (d = 403 mm) (a), vue
rapprochée de la sonde RF avec le DST (réseau transmetteur avec réseau focal intégré) (b).
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Les mesures sont effectuées avec un analyseur de réseau vectoriel (Rohde & Schwarz,
ZVA24) connecté aux deux convertisseurs de fréquences millimétriques en bande V. Ceux-
ci sont reliés d’une part a la sonde RF par un cable coaxial semi-rigide et d’autre part au
cornet de mesure par des guides d’ondes afin d’avoir une bonne stabilité en phase.

L’ordinateur I commande le contréleur des moteurs pour les rotations en élévation et
azimut. Il commande également ’analyseur de réseau vectoriel pour lire et sauvegarder les
mesures. Ainsi, ce banc permet de mesurer de facon automatique le rayonnement de
I’antenne sur la demi-sphere au-dessus du DST. Les résultats expérimentaux présentés dans
ces travaux sont mesurés avec une résolution angulaire de 1° et une résolution en
fréquence de 0.1 GHz.

Dans ce dispositif, le gain du DST est relié au coefficient de transmission mesureé par :

A
GDST = S21 _Gcomet + pdiverses - 20'09(%) (A41)

e Gpsr: Gaindu DST (dBi) ;
e Sy : Coefficient de transmission mesuré par le VNA (dB) ;
o  Geomet : Gain de I’antenne de réception (dBi) ;

®  Daiverses - Pertes diverses (dB) ;

A : longueur d’onde (m) ;

d : distance entre I’émetteur et le récepteur (m).

La procédure de mesure est représentée sur la Figure A.6. D’abord, une mesure de
référence est réalisée (Figure A.6a) avec un cornet de référence de gain 10 dBi comme
source d’émission placé en lieu et place du DST. Nous utilisons I’expression (A.4.1) pour
extraire le gain de ce cornet de référence:

comet_ref = SZl(comet_ref) -

A
Gcomet + Lguidel - ZOIOQ(R} (A42)

Dans cette expression, le terme est paiverses de la relation A.4.1 est constitué des pertes
du guide d’onde 1 (Lguige1), de I’ordre de 0.2 dB, entre le convertisseur millimétrique et le

cornet de référence.
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Plande . d=40.3cm . ! Plan
calibration 1 : : i calibration 2
. cable R . ,
Convertisseur comxial | sonde DST \ Cornet | guide | Convertisseur
illimétri ' éception| d’ondes | millimétrique
millimétrique flexible RF /, réception| d’ondes q
Port 1 Port 2
VNA
@

Plande . . d=40.3cm . + Plande
calibration 1 ! ! i calibration 2
Convertisseur | guide Cornet - \ Cornet | guide | Convertisseur
millimétrique | d’onde 1 référence I réception| d’ondes | millimétrique
Port 1 Port 2
O wvNa O

(b)

Figure A.6 : Procédure de mesure des antennes sur le banc de test; calibration avec le cornet de référence (a),
mesure du DST (b).

Pour la mesure de DST alimentés par sonde (Figure A.6b), le guide 1 est remplacé par
un cable coaxial semi-rigide avec des pertes Lcaple coaxial ~ 1.2 dB, et une sonde RF dont les
pertes varient entre 1.53 et 1.78 dB de 50 a 70 GHz. En utilisant I’expression A.4.1, le gain
du DST est donné par :

A
GDST = S21(DST) - Gcomet + Lsonde_RF + Lcable_coaxial - 20 Iog(m} (A43)

Selon les expressions (A.4.2) et (A.4.3), nous pouvons exprimer le gain du DST par:
Gy =S S +G +L +L L (A.4.5)

21(DST) — 21(comet_ref) comet_ ref sonde_ RF cable_coaxial  —guidel

Pour calculer le gain selon les deux composantes ¢ et 0, la polarisation du champ
mesuré est changée en utilisant une section de guide d’onde vrillé a 90° (twist) a ’entrée
du cornet de réception. Pour prendre en compte ce composant, nous faisons deux
calibrations différentes (sans et avec twist). Son influence est faible sur les valeurs de gain
car ses pertes sont inférieures a 0.1 dB. En revanche, sa prise en compte est indispensable
lorsque la mesure des phases est nécessaire pour le calcul des diagrammes en polarisation

circulaire.
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Dans le cas d’antennes en polarisation circulaire, nous devons mesurer les valeurs
complexes des gains en polarisation linéaire afin de pouvoir ensuite les combiner
correctement. Pour cela, nous utilisons les expressions suivantes :

~ _ 1 NCx(bsT) i2(S21_p(osT))
Gysty =10 xXe

(_BH(DST) —10%7°sD eié(SZLO(DST))
ol Gumsr) €t Goosry SONt les gains complexes en polarisation linéaire suivant les deux
composantes d’une part, et (S, ,per)| €1 £[S, yer,| SONt les phases des coefficients de
transmission mesurés suivant les deux composantes d’autre part.

Finalement, les gains en polarisation circulaire droite (RHCP) et gauche (LHCP) sont
donnés par (en dBi):

‘(_EH(DST) - jaw(osn
GRHCP(DST) =20log 2

‘EO(DST) + jaw(osn
GLHCP(DST) =20log 2
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Intégration d'antennes pour objets communicants aux fréquences millimétriques
RESUME

Cette thése porte sur I'étude d'antennes intégrées sur silicium aux fréquences millimétriques, dans le
but d'aboutir & des modules d'émission-réception totalement intégrés et reportés par des technologies
standards dans un objet communicant. Ce travail comprend deux axes majeurs:

Le premieére axe traite de 1’étude, la conception et la réalisation d’antennes intégrées dans un boitier
standard QFN couplées a un circuit émetteur-récepteur Ultra Large Bande (ULB) & 60 GHz comprenant
des antennes intégrées de type dipble replié fabriquées en technologie CMOS SOI 65-nm sur silicium
haute résistivité. Dans un premier temps, nous avons défini le modele de simulation & partir duquel nous
avons étudié les performances des antennes prenant en compte 1’influence de I'environnement (boitier,
capot, fil d’interconnexions et technologie de fabrication). Dans un second temps, nous avons réalisé
une optimisation des performances en adaptation et en rayonnement en ajoutant au sein du boitier un
substrat et des éléments rayonnants couplés aux antennes intégrées sur la puce. Ce dispositif permet de
réaliser des communications trés haut débit (jusqu’a 2.2 Gbps) avec une trés faible consommation
d’énergie. Nous montrons qu’il est possible d’atteindre une distance de communication de plusieurs
metres grace a un réseau transmetteur réalisé en technologie imprimée.

Le deuxiéme axe porte sur la conception et la réalisation d’antennes multifaisceaux en bande V
pour applications a long portée; il propose d’associer un réseau transmetteur réalisé sur technologie
imprimée a un réseau focal constitué d’un petit nombre d’antennes intégrées sur silicium afin d’obtenir
un compromis intéressant entre le niveau de gain, le codt et les capacités de dépointage de faisceau.
Plusieurs réseaux sont démontrés avec un faisceau en polarisation circulaire, un gain de 18.6 dBi et une
capacité de dépointage de +24°,

Mots-Clés : - antennes intégrées - technologie CMOS-SOI

- réseau transmetteur - communications trés haut débit

- fréquences millimétriques

Integrated antennas for wireless devices at millimetre-wave frequencies
ABSTRACT

This PhD thesis investigates the integration of antennas on silicon substrates at millimetre-wave
frequencies in order to obtain fully-integrated and packaged transceiver modules using standard
technologies in wireless devices. This work is organized in two main parts:

In the first part, we investigated the design and realization of integrated antennas in a standard QFN
package coupled to a 60 GHz Ultra-Wide-Band (UWB) transceiver chip with two integrated folded-
dipole antennas implemented in a 65-nm CMOS-SOI technology on high-resistivity silicon. We defined
a simulation model from which we studied the performance of integrated antennas, taking into account
the influence of the environment (package, lid, wirebonding and manufacturing technology). Then, we
optimized the antenna performances in impedance matching and radiation gain using radiating elements
printed on a substrate and coupled to the on-chip folded dipoles. This antenna led to the demonstration
of high-data rate communications (up to 2.2 Gbps) with a very low power consumption. We showed
that the communication distance can be extended up to several meters using a transmit array printed on
a low-loss substrate.

In the second part, we investigated the design and realization of multibeam antennas in V-band for
long-range applications; it is based on a transmit-array realized in standard printed technologies
associated with a focal source array, which consists of a small number of integrated antennas on silicon
in order to achieve a good compromise between the radiation gain, the cost and the beam steering
capabilities. Several arrays were demonstrated with a circularly-polarized beam, a gain of 18.6 dBi et a
beam-steering capability of +24°.

Keywords : - integrated antennas - CMOS—SOI technology

- transmit-array - high data-rate communications
- millimetre-wave frequencies



