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Introduction générale

Les circuits hyperfréquences sont omniprésents que ce soit dans les systemes de
télécommunications, dans les systémes radars, les capteurs, et ceux-ci dans tous les domaines
militaires ou civils, dans les communications, I’énergie, la santé... L’explosion des
communications mobiles engendre une perpétuelle évolution des systémes. Les enjeux
économiques et technologiques sont considérables. Les besoins du marché évoluent si
rapidement que les industries doivent s’y adapter de facon continuelle pour faire face a la
concurrence. La multiplication des normes, au sein d'un méme dispositif, est devenue courante
et le sera de plus en plus dans I'avenir. Ces normes doivent cohabiter que ce soit pour des
applications télécoms, applications civiles et militaires, au niveau des stations terrestres ou
hertziennes, quel que soit le secteur (terrestre, spatial), en bandes millimétriques ou
centimétriques... De plus, tel que I'on peut le voir sur la Figure 0.1, le spectre en fréquence est de
plus en plus encombré.

-
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Bluetooth
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Figure 0.1 : Spectre électromagnétique.

Dans un systeme de communication, le début de la chaine d’émission / réception se
compose couramment d'une antenne servant a capter ou transmettre un signal dans ou depuis
I'espace libre, d’'un duplexeur (ou deux filtres) pour isoler les voies d’émission et de réception,
d’un amplificateur de puissance (a I'émission) et d'un amplificateur faible bruit (a la réception).

A titre d’exemple, dans les téléphones mobiles de derniere génération, il existe jusqu’a
six normes (GSM (Global System Mobile), DCS (Digital Communication System), 3G, 4G, Wifi,
Bluetooth). Chacune d’entre elles utilise des fréquences différentes qui peuvent étre éloignées
les unes des autres. Pour faire coexister toutes les normes dans un méme systeme, deux
solutions s’offrent aux concepteurs: utiliser une chaine d’émission / réception par norme, ou des
dispositifs (switches, filtres, antennes...) accordables.



La premiére solution entraine de nombreux inconvénients :

e une complexité des circuits analogiques (pour le traitement des signaux),
e un besoin en surface importante,
e un colit non négligeable.

La Figure 0.2 une architecture simplifiée d’'un récepteur fonctionnant a trois fréquences
différentes. Dans cet exemple, le nombre d’antennes, de filtres et d’amplificateurs est multiplié
par le nombre de normes. Il en serait de méme pour I'’émetteur.

Antennes RF

Amplificateurs

Filtres RF faible bruit

Y Yy

Figure 0.2 : Architecture simplifiée d'un récepteur a trois bandes de fréquences.

Les performances, I'intégrabilité et le colit des dispositifs sont les trois enjeux auxquels
sont confrontés tous les concepteurs de circuits hyperfréquences. La deuxiéme solution répond
a ces objectifs. Par conséquent, de nombreuses études portent sur 'accordabilité en fréquence
de ce type de circuits de maniére a réaliser des dispositifs hyperfréquences qui fonctionnent
pour chaque standard en méme temps. La Figure 0.3 illustre un émetteur / récepteur
accordable. Seuls sont nécessaires, une antenne, un filtre a I'’émission, un filtre a la réception,
ainsi qu'un switch pour l'aiguillage des voies d’émission et de réception.

Antenne Filtre Amplificateur de

accordable accordable puissance
X,

\g\ q— Emission
J |

O——I
Switch D— Réception
reconfigurable

Filtre Amplificateur
accordable faible bruit

Figure 0.3 : Architecture simplifiée d'un émetteur / récepteur accordable.



En termes d’accordabilité, certains travaux portent sur l'utilisation de matériaux
fonctionnels (ferroélectriques, magnétiques, a cristaux liquides...) mais ceux-ci ne présentent
pas une accordabilité suffisante pour adresser toutes les fréquences ou nécessitent des
alimentations extérieures trop coliteuses ou trop complexes d’'un point de vue intégration dans
le systéeme électronique. La voie la plus commune pour la réalisation de circuits accordables
consiste a reporter des éléments d’accord (diodes PIN, diodes varactors, transistors ou de
systémes Micro-Electro-Mécaniques (MEMS)) sur les substrats. La aussi, de nombreux
problémes existent en termes de complexité, de pertes d’insertion, de consommation ou encore
de fiabilité. De plus, l'interconnexion entre les parties actives et passives engendre des

problémes :

e de couplages parasites entre les deux familles de composants,

e des pertes d’insertion non négligeables,

e une intégrabilité moindre,

e une limitation en termes de montée en fréquence (en tres haute fréquence le
taille du composant passif diminue, tandis que la taille des éléments actifs est
limitée par la technologie utilisée),

e une conception de circuits peu flexible.

C’est dans ce contexte que s’'inscrit cette thése dont I'objectif est de montrer la faisabilité
de réaliser des circuits hyperfréquences accordables, en basant l'étude sur une nouvelle
démarche de conception. Il s’agit non plus d’associer des circuits passifs sur des substrats
diélectriques avec des composants actifs reportés, mais de concevoir des dispositifs passifs sur
un substrat semi-conducteur, tel que le silicium, en y intégrant I'élément d’accord, via des
jonctions semi-conductrices, en vue de rendre les dispositifs accordables. Ceci se fait dans une
démarche de conception globale afin de donner un maximum de flexibilité aux concepteurs.

De maniere a positionner notre étude vis-a-vis des performances des dispositifs
accordables, dans le premier chapitre, nous dressons un état de l'art non exhaustif des
composants d’accord et des fonctions accordables. Une étude des propriétés électriques des
jonctions semi-conductrices, qui sont a l'origine de la fabrication de nombreux éléments
d’accord, a été menée. Elle a pour objectif d’expliquer les variations attendues a partir de
jonctions semi-conductrices sous l'effet d'une tension de polarisation. Les contraintes
qu’'implique I'utilisation d’un substrat semi-conducteur dans des dispositifs hyperfréquences, et
les intéréts qu’il apporte dans les dispositifs accordables completement intégrés, sont ensuite
discutés et illustrés par les fonctions accordables sur silicium qui existent a '’heure actuelle.

Ainsi, le deuxieme chapitre montre le principe de co-conception associant les propriétés
des jonctions semi-conductrices et des dispositifs hyperfréquences. Ces étapes de simulation
sont basées sur la réalisation d'un switch hyperfréquence completement intégré, les différents
compromis de dimensionnement des zones dopées sont présentés afin d’obtenir des bonnes
performances en mode ON, sans dégrader les performances de la ligne de transmission en mode
OFF. Deux démonstrateurs, validant la co-conception du circuit passif et de son élément
d’accord, ont été mesurés et montrent des potentialités intéressantes en termes de
performances électriques.



Dans le troisiémes chapitre, le principe du switch intégré est appliqué a des dispositifs
accordables relativement simples de maniere a montrer le potentiel de la démarche de
conception, tels que :

e les filtres accordables : Des résonateurs, des filtres passe-bas / passe-haut, des
filtres accordables en bande passante, ainsi que des filtres accordables en bande
passante et en fréquence centrale,

e des guides d’ondes,

e des antennes accordables en fréquence.

Cette nouvelle approche de conception des dispositifs accordables fait apparaitre de
nombreuses perspectives en termes de montée en fréquence, ainsi que de conception de
nouveaux dispositifs accordables intégrés. Ces perspectives sont discutées dans le chapitre 4, ou
des solutions d’amélioration des performances des dispositifs liées a la technologie choisie sont
également présentées.

Une conclusion établit le bilan des travaux effectués durant cette thése.



Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement
intégrés
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Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés




1.1 Introduction

1.1 Introduction

Une fonction accordable en hyperfréquences, en technologie planaire, est I'association
d’'un dispositif passif distribué (filtre, antenne...) et d'un élément actif localisé et reporté, qui
permet la variation d’au moins une des caractéristiques du dispositif passif. Le circuit passif est
réalisé sur une technologie hyperfréquence (en général sur un support faibles pertes), qui est
appropriée du point de vue de la propagation de I'onde.

Ainsi, dans ce chapitre, nous commencons par définir ce qu’est l'accordabilité des
switchs, des filtres et des antennes dans le domaine des hyperfréquences. Puis, nous dressons
I'état de I'art des éléments d’accord permettant la variation d’au moins une des caractéristiques
du circuit passif.

Trois grandes familles de dispositifs hyperfréquences accordables, en technologie
planaire, ont été étudiées : les interrupteurs RF, les filtres et les antennes, pour lesquels nous
montrons les performances atteintes sur des substrats faibles pertes.

Compte tenu du fait que la majeure partie des éléments accordables est réalisée a base
de jonctions semi-conductrices, leur comportement en fonction de la tension de polarisation a
été étudié a partir d’'une technologie silicium (méme si cette étude est transposable a d’autres
technologies semi-conductrices). A priori, la contrainte de l'utilisation d’un tel substrat dans des
applications hyperfréquences réside dans un niveau de pertes non négligeable, ce qui limite leur
utilisation dans la conception de dispositifs hyperfréquences. Cependant, des techniques
permettant d’augmenter les performances de dispositifs sur un tel substrat sont discutées.

Dans la derniere partie de ce chapitre, des dispositifs hyperfréquences accordables sur
substrat silicium sont présentés. Certaines études sont a l'origine de fonctions accordables a
éléments d’accord intégrés dans le substrat semi-conducteur. L’agilité des composants passifs
est réalisée a partir de la variation des caractéristiques des jonctions semi-conductrices en
fonction d’une tension de polarisation.



Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

1.2 Les composants d’accord et les dispositifs accordables

1.2.1 L’accordabilité dans les dispositifs hyperfréquences

L’accordabilité des dispositifs hyperfréquences est étudiée a partir des interrupteurs (ou
switchs), des filtres et des antennes. Il existe deux types d’accordabilité :

e L’accordabilité discrete : L’agilité du dispositif est réalisée par un interrupteur en
position ON ou OFF (diodes PIN, MEMS RF ou transistors FET).

e L’accordabilité continue: La variation de la caractéristique du dispositif
hyperfréquence qui doit évoluer se fait par variation progressive de la capacité
de I'élément d’accord (diodes varactors, MEMS RF ou transistors) en fonction de
la tension de polarisation. La plage de variation de la tension correspond a une
plage de variation de la caractéristique du composant hyperfréquence
accordable.

1.2.1.1 Les filtres accordables

Un filtre est un dispositif passif présent dans tous les systémes de communications. Il
permet de sélectionner (ou couper) une bande de fréquence afin de ne garder que le signal utile.
Les filtres, choisis en fonction de l'application visée, sont classés en différentes catégories :
passe-bas, passe-haut, passe-bande ou coupe-bande. La Figure 1.1 représente les quatre gabarits
de filtres.
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Figure 1.1 : Gabarit des filtres : (a) Passe-bas. (b) Passe-haut. (c) Passe-bande. (d) Coupe-bande.

Un filtre passe-bas ou passe-haut est accordable si la fréquence de coupure varie [1]. Un
filtre passe-bande ou coupe-bande est accordable si :

e safréquence centrale (Fc) varie sans incidence sur la bande passante, ou bande rejetée,
relative [2] (Figure 1.2 (a)),

e sabande passante, ou bande rejetée, varie alors que sa fréquence centrale reste fixe [3]
(Figure 1.2 (b)),

e sa bande passante (BP), ou bande rejetée (BR), et sa fréquence centrale évoluent [4]
(Figure 1.2 (c)).
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Figure 1.2 : Filtre passe-bande accordable (a) Accordabilité en fréquence centrale (Fc). (b) Accordabilité
en bande passante (BP). (c) Accordabilité en fréquence centrale (Fc) et en bande passante (BP).

La Figure 1.3 présente un exemple de filtre accordable en fréquence centrale, sur
substrat Rogers 6010(LM) (dont la tangente de perte est égale 0,002 [5]), 'accordabilité est
réalisée a I'aide d’'une diode varactor. Avec une tension de polarisation comprise entre 0 V et
30 V, les valeurs des capacités de la diode varactor varient entre 20 pF et 2 pF pour une

évolution respective de la fréquence centrale du filtre de 1,45 GHz a 1,96 GHz. La bande passante
de ce filtre est constante, elle est égale a 220 MHz.

Figure 1.3 : Photographie d'un filtre accordable en fréquence centrale utilisant une diode varactor [6].
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1.2.1.2 Les antennes accordables

Une antenne est un élément qui permet de capter ou d'émettre une onde
électromagnétique, de I'espace libre vers un systéme communicant a la réception et le contraire
a I’émission. Elle est caractérisée par :

e Une fréquence de rayonnement et une bande passante: c’est la fréquence ou la
bande de fréquence de fonctionnement de I'antenne, qui est mesurée a partir du
coefficient de réflexion (S11 dB) de I'antenne. Pour avoir une bonne adaptation, le S11 doit
étre inférieure a -10 dB.

e Un gain: C'est la capacité d’'une antenne a concentrer la puissance émise dans une
direction privilégiée. 11 est calculé dans la direction maximum de rayonnement, et
exprimé en dBi, par rapport a une antenne isotrope qui rayonne de fagon uniforme dans
toutes les directions.

e Une directivité : c’est I'angle d’ouverture entre la direction ou la puissance émise est
maximale et la direction ou la puissance émise est égale a la moitié de la puissance
maximale d’émission (puissance maximale -3 dB). La directivité est caractérisée par le
lobe principal, mais il existe également des lobes secondaires dans d’autres directions,
C’est a dire des rayonnements parasites qu’il faut chercher a minimiser.

e Une polarisation : Les ondes électromagnétiques se propagent de maniére horizontale
ou verticale, le champ électrique étant perpendiculaire au champ magnétique. Par capter
ces ondes, sans pertes par polarisation, 'antenne doit étre orientée dans la méme
direction que l'onde qu’elle recoit. La polarisation peut étre rectiligne, circulaire ou
elliptique (la polarisation rectiligne et circulaire sont des cas particuliers de la
polarisation elliptique). Dans les communications par satellite, la direction du signal de
réception n’étant pas connue, les antennes a polarisation circulaire sont alors les plus
appropriées.

e Une puissance rayonnée a l’émission: Elle dépend de la puissance électrique
appliquée a I'antenne et de son gain. Elle définit la portée que le signal peut avoir entre
I'antenne d’émission et 'antenne de réception.

o Une sensibilité a la réception : c’est le niveau de puissance minimale que peut capter
une antenne sans risque de perte d’'information.

Un diagramme de rayonnement d’'une antenne est illustré a la Figure 1.4, sur lequel on
peut voir le lobe principal, donnant la directivité de I'antenne (angle d’ouverture a -3 dB de la
puissance maximale), et les lobes secondaires de 'antenne.
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principal

Beamwidth

Figure 1.4 : Diagramme de rayonnement d'une antenne.
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Une antenne est accordable si:

e La fréquence de rayonnement (ou la bande passante) varie, I'antenne possede alors
plusieurs fréquences de fonctionnement [7]. La Figure 1.5 montre un exemple d’antenne
accordable en fréquence, sur un substrat FR4, dont 'accordabilité est réalisée a partir de
deux switchs (SPDT), qui sont, dans cet exemple, des transistors FET fabriqués sur AsGa.

e Le diagramme de rayonnement évolue. La directivité de I'antenne est dans ce cas
modifiée [8], [9].

e Le mode de polarisation change [10]-[12].
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Figure 1.5 : Antenne accordable en fréquence utilisant des transistors FET [13].

Avec l'arrivée des antennes pixel reconfigurables (Figure 1.6), une antenne peut étre

accordable a la fois en fréquence, en diagramme de rayonnement et en mode de polarisation
[14].
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Figure 1.6 : Illustration d’'une antenne pixel accordable [14].

Comme nous l'avons vu dans cette partie, les dispositifs hyperfréquences sont
accordables si au moins une de leur caractéristique varie. Pour cela, nous allons nous intéresser
aux différents éléments d’accord qui permettent cette accordabilité.
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1.2.2 Les éléments d’accord

A T'heure actuelle, I'accordabilité des dispositifs passifs hyperfréquences est réalisée

soit:

Avec des composants localisés reportés sur le substrat: tels que les MEMS
(Micro-Electro-Mechanical System) ou les composants a semi-conducteurs (les
diodes PIN, les diodes varactors, les transistors FET)

A partir de matériaux a caractéristiques variables (variation de la capacité, de la
résistance ou de la permittivité), tels que les matériaux :

o

o

o

Ferroélectriques: dans la conception de filtres [15]-[17] ou de
déphaseurs [18], [19], dont les avantages se situent au niveau de I'agilité
et de l'intégration. Cependant, ces matériaux ont une tangente de perte
élevée et nécessitent une tension de commande relativement importante.
Ferromagnétiques : dans la réalisation de filtres [20]-[22]. Les pertes
d’insertion et I'agilité sont les principaux atouts de ces matériaux, mais
I'inconvénient se situe au niveau de l'encombrement du dispositif de
commande.

A cristaux liquides : dans le développement de filtres [23], de déphaseurs
[24] ou d’antennes [12], [25]. Malgré une faible tension de polarisation,
les matériaux a cristaux liquides souffrent d'un temps de commutation et
de pertes diélectriques élevés.

A commande optique: dans la conception de filtres [26]-[28] ou
d’antennes [29]. Le controle optique peut étre réalisé soit par des fibres
optiques dont I'encombrement freine leurs utilisations, soit par des
photodiodes dont la contrainte se situe au niveau de la puissance
lumineuse qui doit étre constante et suffisamment forte pour obtenir une
variation significative de la conductivité du matériau.

Les inconvénients des matériaux a caractéristiques variables sont :

une faible accordabilité,
des fortes pertes d’insertion,
un encombrement significatif.

Ainsi, seuls les composants d’accord localisés seront étudiés dans la partie

suivante.

1.2.2.1 Les éléments localisés a accord discret

Ces composants se comportent comme des interrupteurs en modes ON et OFF en
fonction de la tension de polarisation.

e LaDiode PIN

Une diode PIN (Positive Intrinsic Negative) est un composant semi-conducteur
possédant une zone fortement dopée P, une zone intrinséque non dopée (ou faiblement dopée)

et une zone fortement dopée N, dont les schémas équivalents en fonction de la tension de
polarisation sont donnés sur la Figure 1.7 (a) en mode ON et sur la Figure 1.7 (b) en mode OFF.
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1.2 Les composants d’accord et les dispositifs accordables

Lorsque la jonction est polarisée en direct, en mode ON, sa résistance série R est faible, elle est
considérée comme un interrupteur fermé. Tandis qu’en présence d'une polarisation inverse, en
mode OFF, elle est formée d’une faible capacité C; (quelques pF), liée a la largeur de la zone
intrinséque, et d'une forte résistance parallele R;, inversement proportionnelle a la quantité
d’atomes dopants, ainsi son comportement est identique a celui d'un circuit-ouvert [30].
L’'inductance Ls est le modele circuit représentant le fil de connexion de la diode (de l'ordre
0,1 nH). Le boitier d’'une diode PIN induit des effets parasites modélisés par I'inductance L, et la
capacité C, dont les valeurs typiques respectives sont de l'ordre de 2 nH et 0,08pF [31]. Ces
éléments parasites n’ont pas d’incidence pour des fréquences inférieures a 1 GHz [32].
Pour des fréquences supérieures I'inductance série L et les éléments parasites, L, et Cp,
(Figure 1.7 (c)), liés a la mise en boitier doivent étre pris en compte dans la conception de
circuits.
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Figure 1.7 : (a) Circuit équivalent en direct. (b) Circuit équivalent en inverse. (c) Circuit équivalent d’'une
diode PIN mise en boitier.

Un exemple d'implémentation d'une diode PIN sur un filtre coupe-bande est présenté a
la Figure 1.8. La fréquence de centrale commute de 2 GHz (diode en mode OFF) a 1,5 GHz (diode
en mode ON). La polarisation de la diode nécessite d’utiliser des inductances reportées (RF
Choke) pour bloquer le signal RF et protéger la source DC, ainsi que des résistances placées en
série avec les inductances pour limiter le courant a 10 mA. En regle générale, lorsque les diodes
sont sur le circuit RF, des capacités reportées sont également nécessaires pour isoler la tension
DC du signal RF.

Limiting
Resistor PIN Diode

Resonator

RF Input )
Main Line

Figure 1.8 : Exemple d'implémentation d’'une diode PIN sur un résonateur a stub en technologie microruban
[33].
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Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

En regle générale, un dispositif hyperfréquence accordable en technologie microruban
est congu a partir d'un composant reporté sur le substrat. Pour cela, des trous métallisés sont
nécessaires afin de relier la masse RF (située en dessous du substrat) avec le dispositif
(lorsque la diode PIN est polarisée en directe, dans I'’exemple de la Figure 1.9) et avec le
circuit de polarisation, pour limiter les effets parasites.

Circuit de polarisation Diodes PIN + Vias

Figure 1.9 : Illustration des éléments reportés nécessaires a I'accordabilité d'un dispositif [34].

Les diodes PIN sont tres largement utilisées dans les dispositifs accordables tels que les
filtres [3], [35], [36], les déphaseurs [37]-[39], les antennes [10], [11], [40]-[43] et les
modulateurs [44], [45]. Le Tableau 1.1 offre un apercu des performances des diodes PIN en
fonction des applications associées. Ces résultats ont été choisis pour donner une idée de la
diversité des applications, en fonction du nombre de citations dans des publications
relativement récentes.

Tableau 1.1 : Caractéristiques des diodes PIN et les applications associées.

Diodes en boitier

Diodes intégrées

Référence / [46] / 471/ [48] / [49] / SiGe PIN diode InGaAs
Technologie HPND- HPND- BAP55L | SMPN73 Pin diode
4050 4005 20
Application / Antenne | Antenne / Filtre / Antenne Déphaseur / Déphaseur
Publication / 2002 [11] | og/p010 | /2008 | 01/2010[37]/ | /03/2011
11/2003 [36] [41] Switch / [38]
[10] 05/2007 [50]
Bande de 2-3 4-5,5 1,55-2 0,62 - 14,5-155/ 26-30
Fréquence de 1,15 2-16
I'application
(GHz)
Résistance Ron 1,7 4,5 1,2 1,7 3 1,6
() (10 mA) (10mA) | (10 mA) (2 mA) (10 mA)
Capacité Corr 0,15 0,017 0,23 0,35 0,007 0,107 fF /
2
(pF) -1V) (-15V) Him
('017 V)
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1.2 Les composants d’accord et les dispositifs accordables

e Le transistor FET

Comme la diode PIN, le transistor FET (Field Effect Transistor), est un composant a semi-
conducteur, dont les circuits équivalents en présence d'une polarisation sont représentés a la
Figure 1.10 (a) et (b), respectivement en modes ON et OFF.

Gate Gate
Source Drain Source Drain
| c— | e e —
41— Channel S~————" &} Channel
Semi-insulating Substrate Semi-insulating Substrate
(a) (b)

Figure 1.10 : Circuit équivalent d’un transistor FET. (a) En polarisation directe (mode ON).
(b) En polarisation inverse (mode OFF) [30].

L’application d'une tension de commande entre la grille et la source modifie les
caractéristiques du transistor et notamment celles du canal ente le drain et la source. En mode
ON, le canal est caractérisé par une résistance de faible valeur autorisant un courant a circuler
entre les électrodes drain et source. En mode OFF, le canal est formé d’une capacité bloquant
tout transfert de charges entre les deux contacts. Contrairement aux diodes, la commande des
transistors nécessite une double polarisation. En technologie MOS (Metal Oxide Semiconductor),
avec les transistors MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor), ou SOI
(Surface On Insulator), ces éléments d’accord peuvent étre directement intégrés dans le
substrat, dont I'interrupteur est tres utilisé dans certaines applications telles que les switchs RF.
Du fait de la présence de I'oxyde, et du circuit de polarisation, ceux sont des composants
intégrés coplanaires, ce qui restreint leurs applications.
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Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

Les transistors FET peuvent servir d’éléments d’accord dans les fonctions
hyperfréquences telles que les filtres [51], les antennes [13], les switchs [52]. Le Tableau 1.2
résume les caractéristiques des transistors FET et leurs applications. Ces transistors ont été
choisis pour illustrer la diversité des applications, de la méme maniére que pour les diodes en
fonction du nombre de citations dans des publications relativement récentes.

Tableau 1.2 : Performances des transistors FET.

Transistors en boitier Transistors intégrés

Référence/ [53]/ [54] / AsGa SOl SOl SOl
360LF 0

Publication 2012 2002 12/2003 07/2003 10/2013 05/2014

[13] [>1] [52] [55] [56] [57]
Application Antenne Filtre Switch 2 Switch 10 Switch 6 Switch 16
voies voies voies voies

Bande de 0-8 8-12 40- 85 25-5 0-6 0-4

Fréquence

(GHz)

Pertes 0,9 <25(5 <2 0,7 <0,6 < 1,5 (Entre

d’insertion V) 2,7et4,2V)
3,3 ) )

Isolation 25 15 >30(-1,8V) 46 > 30 33-43 (@

(dB) 2,7 GHz)

1.2.2.2 Les éléments localisés s a accord continu

e Le MEMS

Le MEMS est un micro systeme mécanique, utilisé soit en interrupteur ON / OFF [58],
soit en capacité variable. Il est composé d'une électrode inférieure fixe et d'une électrode
supérieure mobile, toutes deux séparées par une distance h (Figure 1.11).

Electrode inférieure

Figure 1.11 : Illustration d’'un MEMS RF a I'état haut.
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1.2 Les composants d’accord et les dispositifs accordables

En fonctionnement interrupteur, 1'électrode supérieure s’abaisse totalement pour venir
en contact avec I'électrode inférieure, 'interrupteur est alors fermé. De récents travaux en 2013,
présente un MEMS ultra large bande [59], qui commute non plus d’un état OFF vers un état ON,
mais possede trois états avec pour objectif I'amélioration de I'isolation en mode OFF (supérieure
a 30 dB jusqu’a 40 GHz) (Figure 1.12). Contrairement aux autres MEMS, la grande particularité
de celui-ci est d’avoir une faible tension de commande inférieure a 1 V. Cependant ses points
faibles se situent au niveau de son encombrement significatif, de sa faible intégrabilité et de sa
fragilité.

Inner Hot arm

.—‘i 3 / "

Silicon Nitride \'.//"
-

L}

Figure 1.12 : Photographie du MEMS RF trois états a faible tension de commande [59].

En regle générale, en fonctionnement a capacité variable [60], I'électrode supérieure des
MEMS s’abaisse partiellement, la valeur de la capacité est inversement proportionnelle a la
distance h, telle que le montre 'équation (1) :

= > (r) (1)

avec g = 8.852.10-12 F/m, & = 1, S et h sont respectivement la surface de contact et la
hauteur entre les deux électrodes.

Etant donné que le MEMS possede une membrane suspendue dans lair, il présente de
faibles pertes d’insertion et demande trés peu de courant pour sa commutation. Par contre, mise
a part pour le MEMS 3 états a commande électrothermique, il nécessite une tension de
commande tres élevée (jusqu'a 90 V [61]) et par conséquent des composants du circuit de
polarisation adaptés a cette tension élevée, ce qui augmente le colit du dispositif de commande.
Cette tension élevée est une contrainte forte dans les applications embarquées. Leur fabrication
est basée sur une photolithographie identique a la réalisation des composants a semi-
conducteurs, dont la complexité engendre un nombre de masques importants, entrainant des
cofits de fabrication élevés. De plus, ce composant fragile, de par sa membrane mobile, engendre
des difficultés au niveau de la mise en boitier [62], la membrane doit rester mobile, ne pas subir
de pression du boitier...
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Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

Le switch réalisé dans un plan oblige a travailler en technologie coplanaire [63] ou
a la réalisation de trous métallisés [64]. Cela implique des contraintes au niveau du
dessin de la fonction accordable, des étapes de fabrication supplémentaires pour le
percage et la métallisation des vias, auxquelles s’ajoutent des effets parasites liés a la
mise en boitier, ainsi qu’au report du composant [65]. Comme on peut le voir dans I'étude
[14] concernant les antennes a pixels reconfigurables a partir de MEMS, afin d’obtenir des
degrés de liberté dans I'accordabilité de 'antenne, la taille des pixels doit étre faible. Or, plus les
dispositifs fonctionnent a des fréquences élevées, plus les pixels deviennent de dimensions
comparables a celles des MEMS, et limite la montée en fréquence.

e Ladiode varactor ou varicap ou diode a capacité variable

Une diode varactor (Figure 1.13) est formée soit d'une jonction P*N qui résulte de la mise
en contact d'une zone tres fortement dopée positivement (P+) avec une zone faiblement dopée
négativement (N-), ou le contraire (N+P-), soit d'une jonction MOS. Le comportement de ces deux
types de jonctions en fonction d'une tension de polarisation sera détaillé a la partie 1.3.1.

c ES L

AN —

LV

-V

I
(]

—

Figure 1.13 : Diode a capacité variable et son schéma équivalent [66].

Dans le cas de la jonction P*N, en polarisation inverse, une zone de charge d’espace
(ZCE), apparait entre les zones P et N. Cette zone se comporte comme un condensateur plan, sur
lequel I'application d'une tension de polarisation inverse augmente sa hauteur, ce qui entraine
une variation de la capacité de jonction.

Ces diodes varactors sont tres utilisées dans les applications hyperfréquences dont
I'accordabilité est continue. Réalisées a partir de technologie silicium ou AsGa, elles offrent un
bon compromis en termes d’accord, de pertes d’insertion et de tension de commande [67], [68].
Leur nature reportée implique comme les éléments d’accord précédents des effets parasites
issus de la mise en boitier (Co et Ls illustrés sur la Figure 1.13) et de I'interconnexion avec le
circuit passif.
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1.2 Les composants d’accord et les dispositifs accordables

1.2.2.3 Comparaison des performances et techniques d’intégration des éléments
d’accord

Les performances des composants accordables fonctionnant en modes ON / OFF et en
capacité variable sont évaluées respectivement a partir des critéres résumés dans le Tableau 1.3
etle Tableau 1.4 [69], [70].

Tableau 1.3 : Performances des différents éléments a accord discret.

MEMS Diodes PIN Transistors FET

Tension de commande (V) 20-90 +/-1-3 2,7-8
Consommation (mA) 0 3-100 0-10
Puissance dissipée 0,05-0,1 (mW) 0,005 — 30 (W) 0,05 —300 (mW)
Temps de commutation 1-300 ps 50-500 ns 1-100ns
Capacité série (état haut) 1-6(fF) 0,2-2,5 (pF) 0,1 (pF)
Résistance série (Q) (état bas) 0,5-2 0,3-4 1-6
Fréquence de coupure (THz) 20-80 1-4 0,5-2
Tenue en puissance (W) <1 <10 <10
Encombrement Moyen Réduit Réduit
Intégration Moyen Moyen Facile
Colit Elevé Trés Faible Faible

Tableau 1.4 : Performances des différents éléments a accord continu.

MEMS a accord continu Diodes varactors

Tension de commande (V) 20-90 1-30
Consommation (mA) 0 3-20
Puissance dissipée (mW) 0,05-0,1 5-100
Rapport de capacité 1,2-2,5 4-6
Capacité Quelques dizaines de fF Quelques dizaines de pF
Résistance série (Q) 0 0,5-6
Fréquence de travail Jusqu’a 200 GHz Jusqu’a 30 GHz
Facteur de qualité 50 - 400 30-60
Tenue en puissance (W) <1 <10
Encombrement Moyen Réduit
Intégration Moyen Moyen
Coat Elevé Faible
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Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

Ces éléments d’accord, localisés, sont reportés sur un substrat diélectrique quelle que
soit la technologie utilisée. La Figure 1.14 est l'illustration d’'un stub accordable en technologie
microruban et coplanaire, dont la diode permet de commuter d’un circuit-ouvert a I'état bloqué
vers un court-circuit a I'état passant.

Masse

Diode reportée
Diode reportée  Stub p

\
/

Via métallique

Ponts

Stub
(a) (b)
Diode reportée Diode reportée
Plot e Masse  x~
“ — Stub ~ — Stub
Substrat Substrat
diélectrique diélectrique
Via métallique Masse
(c) (d)

Figure 1.14 : Exemple d'un composant reporté : (a) Vue du dessus en technologie planaire. (b) Vue du dessus
en technologie coplanaire. (c) Vue en coupe en technologie microruban. (d) Vue en coupe en technologie
coplanaire.

Les contraintes de ces deux technologies se situent au niveau de :

e La mise en boitier de 'élément d’accord, obligatoire afin de pouvoir étre soudé sur un
circuit. Celle-ci induit des résistances, des inductances et des capacités supplémentaires
(en série ou paralléle de I'’élément d’accord), et fait ainsi varier les caractéristiques de
I'élément d’accord [71].

e L’interconnexion provoque des couplages parasites entre les deux parties (active et
passive) du circuit [72], ce qui dégrade les performances du dispositif, et engendre des
pertes d’insertion non négligeables. En effet, les discontinuités engendrent des pertes
dans un circuit. Avec 'utilisation d’éléments reportés, les soudures et les plots d’accueils
des composants, les connexions entre composants (par fil, connecteur ou boitier), la
différence dans les dimensions et les impédances entre deux éléments sont autant
d’effets parasites néfastes a considérer.

Il est a noter qu’'en technologie microruban, il faut également percer des trous et les
métalliser pour réaliser un court-circuit a I'extrémité du stub lorsque la diode est passante, une
opération supplémentaire dans le procédé de fabrication, qui engendre la aussi des effets
parasites. La technologie coplanaire nécessite d’assurer I'égalité de potentiel des masses par
I'ajout de ponts dont il faut également connaitre précisément les caractéristiques (pour la
modélisation et la minimisation des effets parasites).
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1.2 Les composants d’accord et les dispositifs accordables

Les inconvénients des diodes PIN se trouvent par rapport :

e aux MEMS au niveau de la consommation de courant, des pertes d’insertion et de
I'isolation,

e aux transistors FET au niveau de la consommation de courant et de la puissance
dissipée.

Cependant, leurs avantages sont nombreux :

e une faible tension de commande, ce qui facilite leur utilisation dans les systémes
embarqués,

e un temps de commutation réduit, qui dépend de I'épaisseur de la zone
intrinseque, plus elle est importante plus le temps de commutation est élevé,

e des pertes d'insertion relativement faibles : c’est un compromis entre les pertes
d’'insertion des MEMS et ceux des FET.

e une isolation suffisante jusqu’a quelques dizaines de GHz,

e un colit faible : environ dix fois plus faible que pour un transistor FET,

e un encombrement réduit,

e une grande fiabilité,

e elles supportent des puissances plus importantes que les transistors FET,
cependant leur consommation est plus élevée.

1.2.3 Etat de I’art des dispositifs hyperfréquences accordables

Dans cette partie nous dressons un état de I'art des dispositifs hyperfréquences, tels que
les switchs REF, les filtres et les antennes, avec des éléments d’accord a base de semi-conducteurs
dont les avantages ont été montrés dans la partie précédente.

1.2.3.1 Les switchs RF

Les switchs RF sont des dispositifs concus a partir des diodes PIN [73], des transistors
FET [74], [75]-[77] ou pHEMT [78]. En général, ces switchs RF sont basés sur des technologies
AsGa ou d’alliage a partir de ce méme matériau, et parfois a partir de silicium. La comparaison
des performances des différentes technologies est effectuée a partir de switchs SPST.
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La correspondance entre les références des documentations techniques et les citations
est répertoriée dans le Tableau 1.5. La Figure 1.15 montre les performances de ces composants
en termes de pertes d’'insertion (IL: Insertion Loss) et d’isolation en fonction de la fréquence
maximale d’utilisation des documentations techniques.

Tableau 1.5 : Correspondance Références / Citations des switchs SPST.

Références Citations

Transistors FET (AsGa) AS179-92LF [74]
SW-393 [75]
TQP4MO0013 [76]
HMC550AE [77]
Transistors pHEMT (AsGa) SKY13347_360LF [78]
Diode PIN (AlAsGa) MA4GSW1 [73]
Diode PIN (Silicium) MA4SW110 [79]
0,0+ 0-
= AS179-92LF
s SKY13347_360LF
044 -10+ g 4 TQP4M0013
v HMCS550AE
v 8 . * MA4AGSWA
081 ¢ =207 . < SW393
T . AS176.90LF S > MA4SWI10
= 424 ® SKY13347_360LF 2 .o | |
4 TQP4MO013
v HMC550AE .
-164 « : g%ggSW1 -40 4 B .
> MA4SW110 .
'2,0 T T T x T T ¥ T '50 T ¥ T T T T 1
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(@) (b)

Figure 1.15 : Performances de switchs RF SPST. (a) Pertes d'insertion. (b) Isolation.

Globalement, les pertes d’insertion sont comparables en termes de technologie. Par
contre, l'isolation et la fréquence maximale de fonctionnement sont généralement plus élevées
avec des diodes PIN par rapport aux transistors.

1.2.3.2 Les filtres accordables

Un filtre accordable peut avoir soit une agilité discréte avec les éléments d’accord tels
que les diodes PIN, ou les MEMS, soit une agilité continue avec des composants a capacités
variables tels que les diodes varactors [6], [80]-[85] ou les MEMS [64], [86]-[90]. Le Tableau 1.6
montre les performances de filtres a accordabilité discrete, ces filtres en technologie planaire
sont des filtres passe-bande ou coupe-bande. Compte tenu de I'abondance de la littérature dans
ce domaine, cet état de I'art a été effectué en fonction de I'élément d’accord (a diodes PIN ou a
MEMS (ON/OFF)), des performances, mais aussi en sélectionnant des références récentes ou
présentant un nombre de citations important. Les fréquences des filtres présentés sont
inférieures a 22 GHz. En effet, plus la fréquence de fonctionnement du filtre augmente, plus la
taille des circuits devient comparable a la taille des éléments d’accord, et plus il est difficile de
concevoir des filtres accordables avec des composants reportés.
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1.2 Les composants d’accord et les dispositifs accordables

Tableau 1.6 : Performances des filtres a accord discret en technologie planaire.

E] EX]| [34] [36] [63] [91]
Année de la 2004 2008 2009 2010 2003 2009
publication
Elément 8 diodes PIN 4 diodes 4 diodes 8 Diodes 2 MEMS 2 diodes PIN
d’accord MBP1034B1 PIN PIN PIN HPND4028
1 HPND4028 | HSMP4890 BAP55L
Accorda- F1=58GHz | F1=2GHz F1=2GHz 6 Fl= F1=2,428
bilité en (OFF) (OFF) F2=24 fréquence | 21,05 GHz GHz (OFF)
fréquence | ., _ 56GHz | F2=154 GHz s entre (OFF) F2=1,939
(ON) GHz(ON) | (3.5 | 22°CH2 | F2=185 | GHz(ON)
- et 2 GHz GHz (ON)
GHz
Bande BP1=10,12 | BP1=8,75 BP1 =200 2,3%< BP1 =14 BP1=3%
passante % (OFF) % % BP<3% % BP2=75%
BP2=5,43 BP2=8,1% | BP2=17% BP2=13
% (ON) BP3 ~ 120 %
%
Pertes 3,95<IL - 0,9<IL (dB) 5,4 dB 3,5<IL 3,8dB
d’insertion (dB) < 4,73 <21 (dB)< 3,8
Isolation - 13 dB<Iso >30dB - - -
<20dB

Non seulement les éléments d’accord reportés limitent la montée en fréquence,
mais il est montré que chaque élément reporté entraine des pertes d’insertion non
négligeables. En effet, dans l'étude [36] menée sur un filtre accordable, dont
I'accordabilité est réalisée par six diodes PIN, chaque diode PIN engendre des pertes
d’insertion de 0,25 dB.
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1.2.3.3 Les antennes accordables

A partir des éléments d’accord reportés, pour rendre une antenne accordable en
fréquence, il est possible soit :

e De faire varier sa longueur physique (Figure 1.16 (a)), 'agilité de 'antenne se fait
alors de facon discréte avec des diodes PIN, des transistors FET ou des MEMS
[92]-[94].

e D’ajouter une charge réactive, telle qu'une capacité variable (Figure 1.16 (b)),
I'accordabilité est alors continue a partir des variations capacitives de diodes
varactors ou de MEMS [95].

L1

— - ~ o
= r= /ﬂc /
)
(b)

(a)

Figure 1.16 : Différentes techniques d’accordabilité des antennes [95]. (a) Variation de la longueur physique
de I’élément rayonnant. (b) Ajout d’'une charge réactive.

La Figure 1.17 (a) illustre le dessin d’'une antenne patch accordable en fréquence [96].
L’accordabilité discréte en fréquence est réalisée par la polarisation d’'un interrupteur MEMS. A
I'état OFF, le stub situé au bout de I'antenne patch mesure 0,8 mm, la fréquence de rayonnement
de I'antenne est égale a 10 GHz (Figure 1.17 (b)). Lorsque le MEMS est a I’état ON, la longueur du
stub est de 2 mm, la fréquence de rayonnement de I'antenne est alors de 9,45 GHz. La plage de
variation en fréquence de cette antenne est de 5 %.

0.98 mm

0 =
S
. 5 Patch
I " . 2mmstub  —O—
£ % Up_state s
S E 10 Down_state —e—
on 0.48 mm é
& -15
(1]
-
%]
0.1mm -20
! 1
® 10 GHz
2 E } — 0.4 mm '25
oE 8 9 10 11 12
MEMS RF 7 mn Frequency (GHz)
(a) (b)

Figure 1.17 : (a) Antenne patch a stub accordable en fréquence. (b) Résultat de simulation en réflexion en
fonction des états du MEMS [96].
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1.2 Les composants d’accord et les dispositifs accordables

in

Dans I'étude [97], 'accordabilité discrete en fréquence est plus importante que 'antenne
précédente. La longueur de l'antenne patch est également modifiée par des MEMS RF
(Figure 1.18 (a)). Lorsque les MEMS sont a I'état OFF, le patch rayonne a une fréquence de
10 GHz, tandis que lorsqu’ils sont a I'état ON, la longueur du patch est augmentée, la fréquence
de rayonnement est alors égale a 8 GHz. Deux résonateurs a stubs permettent 'adaptation
d'impédance de I'antenne aux deux fréquences de rayonnement. Les fréquences de rayonnement
de I'antenne dépendent du nombre de switchs reportés (Figure 1.18 (b)). La plus grande plage
de variation de la fréquence (27 %) est observée lorsque trois MEMS RF sont utilisés.

Comparison Between 10, 7. 5, and 3 Switches for the 10 GHz and 8 GHz Antennas

\ W /4
. \[ ‘l”’
Vi }Q’f}ﬂh

= 10 Switchas for tho 8 GHz Antenna
10 Switchaes for the 10 GHz Antenna
= T Switches for the 8 GHz Antonna
——— 7 Switches for the 10 GHz Antenna
——— 5 Swiiches for the 8 GHz Antenna
——— 5 Swilches for the 10 GHz Antenna
= 3 Swilches lor the B GHz Antenna
~——— 3 Switches for the 10 GHz Antenna

RF [97].

T ] 10

[
Frequency (GHz)

(b)

Figure 1.18: (a) Dessin d'une antenne patch accordable en fréquence par modification de la longueur de
1'élément rayonnant. (b) Résultats de simulation en réflexion de 'antenne en fonction du nombre de switchs
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Le Tableau 1.7 montre des performances d’antennes accordables en fréquence en
technologie planaire en fonction des éléments a accord discret, des performances et du nombre
de citations des publications, selon de récentes études.

Tableau 1.7 : Performances des antennes a accord discret en technologie planaire.

[13] [98] [99]

Année 2012 2008 2010
Elément 2 Transistors FET (SKY13298- 2 diodes PIN (MPP4203) 6 diodes PIN
d’accord 360LF) (MA4AGBL912)

Agilité F1=2,4GHz F1=0,96 GHz F1=6GHz

F2=4,2 GHz F2=1,92 GHz F2=7,2 GHz
F3=3,3GHz F3=2,4 GHz
F4 =5,4 GHZ F4 =5,15 GHz
Bande passante BP1=21% BP1=22%
relative BP2 =24 % BP2=22%
BP3=18%
BP4 =17 %
Gain (dBi) Gl1=2,2 G1=5,8 4,4<G1<5,3
G2=3 G2=1,7 3,5<G2<4,5
G3=27 G3=0,1
G4=4,4 G4=2,7

L’étude menée dans [100] est tres intéressante puisqu’elle présente une comparaison
d’'une antenne accordable de facon discrete avec comme élément d’accord soit un transistor FET,
soit une diode PIN ou encore un MEMS. L’alimentation de I'antenne est réalisée via le switch soit
par le Port 0 soit par le Port 1 (Figure 1.19). Cet article montre que par rapport au transistor FET
et au MEMS, la diode PIN s’approche le plus d’'un switch idéal (Figure 1.20).
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85

L1=39nH
Ci=1pF

(a)

(b)

Figure 1.19 : (a) Modélisation de I'antenne. (b) Photographie [100].
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Figure 1.20 : (a) Résultats de mesure et de simulation de 'antenne avec un switch idéal. (b) Résultats de
mesure de I'antenne en fonction du switch utilisé [100].

Dans I'étude [101], la comparaison d’'une antenne avec et sans diode PIN montre que la
présence de I'élément d’accord peut engendrer un décalage de la fréquence de rayonnement de
I'antenne et une diminution du gain. Dans cette étude, sans la diode PIN I'antenne fonctionne a
8,7 GHz, le décalage en fréquence dii a la diode est de 0,7 GHz. Le gain de I'antenne sans la diode
est de 5,7 dBi, tandis qu’en présence de la diode PIN il est plus faible de 1,28 dBi.

1.2.4 Bilan

Les éléments d’accord associés a un dispositif passif possedent des éléments parasites
néfastes qui doivent étre pris en compte lors de la conception de la fonction accordable. Le
report de ces composants entraine des pertes d'insertion non négligeables. Les dispositifs
hyperfréquences accordables a élément reporté sur le substrat sont principalement réalisés a
partir de technologies a base de semi-conducteurs (les diodes PIN, les diodes varactors et les
transistors FET).
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1.3 Caractéristiques des substrats semi-conducteurs et des lignes de
transmission

Les éléments d’accord tels que les diodes PIN, les diodes varactors, et les transistors
utilisent les propriétés des jonctions semi-conductrices afin de faire varier leurs caractéristiques
sous l'effet d’'une tension de polarisation directe ou inverse.

Cette partie a pour objectif de présenter les caractéristiques des semi-conducteurs, elle
ne peut pas étre considérée comme un état de I'art mais permet de montrer l'intérét des
propriétés des différentes jonctions a base de semi-conducteurs dans la réalisation des éléments
d’accord. Dans un premier temps, il est effectué une analyse des caractéristiques des semi-
conducteurs les plus répandus. Ensuite, un exemple de composant d’accord discret est présenté
a partir d’'une diode PN, ainsi qu'un exemple de composant a accord continu a base d’une
jonction MOS.

Les composants semi-conducteurs classiques sont réalisés a partir de matériaux tels que
le germanium (Ge), le silicium (Si), le sélénium (Se) ou des alliages comme le silicium-
germanium (SiGe), le carbure de silicium (SiC), 'arséniure de Gallium (AsGa), le nitrure de
gallium (GaN) ou le phosphorure d'indium (InP). Les plus répandus, dans la fabrication de
dispositifs accordables, sont le Si, 'AsGa ou le SiGe.

Le Tableau 1.8 compare les caractéristiques des matériaux AsGa, Germanium et Silicium
(pour une température de 300 K).

Tableau 1.8 : Caractéristiques des matériaux AsGa, Germanium et Silicium [102], [103].

AsGa Ge Si

Permittivité 12,9 16 11,8
diélectrique (g,)
Hauteur de la bande 1,42 eV 0,75 eV 1,12 eV
interdite
Mobilité des électrons 9200 cm?/(V.s) 3900 cm?/(V.s) 1450 cm?/(V.s)
Mobilité des trous 400 cm?/(V.s) 1900 cm?/(V.s) 450 cm?/(V.s)
Constante de pertes 0,0005 [104] 0,0018 [105]
(e”/€)
Quantité de porteurs 2,5x106 atomes / cm? 2.33x10" 7,1x109 atomes /
intrinséques atomes / cm? cm?®

L’AsGa présente de tres bonnes performances en termes de tenue en puissance
(supportant des valeurs élevées de champ électrique), de rapidité (mobilité élevée des
électrons), de pertes et de niveau de bruit. Malgré son cofit élevé, ses performances font qu'il est
tres utilisé en optoélectronique et en hyperfréquences.
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Par rapport a '’AsGa, I'inconvénient de I'alliage SiGe est son temps de commutation plus
élevé (mobilité des porteurs plus faible). Par contre, le colit d'un mm? sur SiGe est de 'ordre de
trois fois moins élevé. Sa permittivité plus élevée que I’AsGa est un atout dans la conception de
filtres mais un inconvénient pour les antennes.

Par rapport a I'’AsGa ou a l'alliage SiGe, le silicium fait partie des semi-conducteurs
«lents » (mobilité des électrons et des trous plus faibles). Par contre, c’est une matiere premiere
tres abondante ce qui entraine un faible colit dans le cas d’'une fabrication a grande échelle. De
plus, il possede un oxyde naturel, I'oxyde de silicium (SiO2), qui est un bon isolant que I'on peut
faire croitre directement sur le silicium, utilisé dans les composants a jonctions MOS.

Dans la suite de I'étude, le substrat choisi est le silicium. Il présente un bon
compromis cotit / performances. Les procédés de fabrication sont connus et maitrisés
que ce soit dans la réalisation des diodes ou des transistors. Il permet ainsi la validation
de concepts par la réalisation de prototypes bas cofits.

1.3.1 Propriétés semi-conductrices du silicium

Pour comprendre les effets de la tension de polarisation sur ces jonctions, les propriétés
des semi-conducteurs ainsi que les principales jonctions qui permettent la réalisation des diodes
et des transistors ont été étudiées dans cette partie.

1.3.1.1 Semi-conducteur intrinseque

Un semi-conducteur est un matériau, dont la conductivité est comprise entre celle des
isolants (inférieure a 10-8 S/m) et celle des conducteurs (entre 106 et 107 S/m) [106]. Il posséde
des électrons et des trous libres, existant par paires, dont leurs concentrations sont notées
respectivement n et p, avec n=p=n; (n; est la densité de porteurs intrinseéques). Ainsi, le matériau
est électriquement neutre, la somme des charges positives est égale a la somme des charges
négatives. Il est formé d’atomes donneurs de densité Ny et d’atomes accepteurs de densité N..

1.3.1.2 Semi-conducteur dopé

Il existe deux types de dopage: un dopage de type P et un dopage de type N. La
conductivité du matériau est proportionnelle a la quantité de dopage.
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e Semi-conducteur type P

Le silicium intrinseque est composé d’atomes possédant quatre électrons périphériques.
Ainsi, pour obtenir un dopage de type P, on introduit des atomes trivalents (possédant trois
électrons périphériques), tel que le Bore (Figure 1.21), ce qui augmente la densité de trous dans
le semi-conducteur intrinseque. Les trous, plus nombreux, sont les porteurs majoritaires et les
électrons les porteurs minoritaires. Un semi-conducteur dopé P est caractérisé par le nombre
d’atomes accepteurs (N,) ot p ~ Na et n = n;?/N..

€ -€-€-
@ - @ v@\
‘€ -6 -6 -

. . + Trous libres

Figure 1.21 : Dopage type P par un atome de Bore (Atome accepteur).

e Semi-conducteur type N

Au contraire du semi-conducteur de type P, ceux sont des atomes pentavalents (cinq
électrons périphériques), tel que le phosphore (Figure 1.22), qui sont introduits pour former un
semi-conducteur dopé N. Les électrons sont alors les porteurs majoritaires, les trous sont les
porteurs minoritaires. Il est caractérisé par le nombre d’atomes donneurs (Ng) ou n = Ng et
p ~ ni?/Nq. Le dopage n’est effectif que si N¢>>n..

- .

" Electrons libres
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Figure 1.22 : Dopage type N par un atome de phosphore (Atome donneur).

Plus un dopage est fort, plus la conductivité ¢ du matériau est grande (ou plus sa
résistivité p est faible), tel que le montre la relation (2) :

1
azzqu(n,un+p,up) (2)

1.3.1.3 Jonction PN

Une jonction PN est la mise en contact de semi-conducteurs dopés en impuretés de
type P et de type N d'un méme monocristal de semi-conducteur, ce qui permet, par exemple, la
réalisation des diodes PN. La Figure 1.23 montre les porteurs majoritaires et minoritaires
présents dans les semi-conducteurs type P et N.
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Figure 1.23 : Jonction PN.

Au voisinage de la jonction, les trous de la zone P vont neutraliser les électrons libres de
la zone N jusqu’a la création d'un champ interne suffisant pour arréter le mouvement des
charges mobiles. Au niveau de la jonction, la formation des paires d’ions positifs et négatifs
forment des dipobles, entrainant la disparition d’électrons libres et des trous libres. Plus le
nombre de dipdle augmente, plus la zone entre les deux régions se vide des porteurs libres.
Ainsi, il apparait une zone ne contenant que des charges fixes appelée zone de charge d’espace
(ZCE ou zone de déplétion ou encore zone désertée) (Figure 1.24).

lons fixes  Zone de déplétion lons fixes de
e

de Bore ~ - Phosphore
hece

© © ©
P © © ©

N —

Figure 1.24 : Zone de charge d’espace d’une jonction PN [107].

La ZCE, formée d’ions négatifs coté P et positifs coté N, forme une barriere de potentiel
V4 (tension de seuil) pour les porteurs majoritaires et favorise le passage des porteurs
minoritaires. Les relation (3) et relation (4) permettent de déterminer la valeur de la barriére de
potentiel a partir des quantités d’atomes dopants N, et Ngq des zones P et N (respectivement la
quantité d’atomes accepteurs et la quantité d’atomes donneurs) :

N N
Ve =U; In] —— 4
" (3)
U, =E=25,85mV
avec 9 (4)

Ou k = 1,38x10-23 ].K1 est la constante de Boltzmann, q = 1,602x10-1% C est la charge
élémentaire de I'électron et T= 300°K est la température ambiante.

Pour réaliser une jonction PN, il existe deux possibilités, soit :

e doper une zone N, dans un substrat de type P,
e doper une zone P, dans un substrat de type N.
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La Figure 1.25 montre les modéles équivalents d’'une diode PN en polarisation
directe et en polarisation inverse. Pour fonctionner comme un interrupteur ON / OFF, Ron
doit étre tres faible, tandis que lI'isolation formée par la ZCE et le substrat (Corr en série
avec Rorr) doit étre élevée. Les caractéristiques de la diode, telles que la tension de seuil de la
diode, la valeur de la capacité Corr et des résistances Ron et Rorr, dépendent des quantités de
dopants des deux zones P et N (par conséquent de la résistivité du substrat choisi initialement).
De maniére générale, les substrats ont une résistivité comprise entre 10 .cm et 10000 Q.cm. La
résistance est liée a la résistivité par la relation (5).

R:,oi
S (5)
T 7 1
COFF
N/ §
ROFF
(a) (b)

Figure 1.25 : Modeéle équivalent simplifié d’'une jonction PN polarisée (a) En direct. (b) En inverse.

A partir de la relation 3, la Figure 1.26 illustre la variation de la tension de seuil de la
diode en fonction de la résistivité du substrat (type P) et des différentes quantités d’atomes
dopants Ngq (atomes donneurs de la zone dopée N). Plus la quantité d’atomes Nq de la zone N
est importante, plus la tension de seuil de la diode est élevée. De méme, plus la résistivité
du substrat est faible (plus N, est élevée), plus la tension de seuil est élevée et plus la
tension de commande nécessaire pour passer de I’état OFF a I'état ON sera élevée.
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Figure 1.26 : Variation de la tension de seuil de la diode en fonction des quantités de dopants.
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1.3 Caractéristiques des substrats semi-conducteurs et des lignes de transmission

Une diode a jonction PN peut se comporter comme un condensateur plan. Deux
types de capacité sont associés a une jonction PN :

e La capacité de jonction (capacité de transition): En polarisation inverse, les
variations capacitives sont dues a la variation de la hauteur de la ZCE en fonction
de la tension appliquée.

e La capacité de diffusion : Elle apparait lorsque la jonction est polarisée en direct. Elle est
une mesure des charges accumulées de part et d’autre de la jonction, lorsque la tension
directe varie. La capacité de jonction est toujours existante mais compte tenu de la faible
hauteur de la ZCE en polarisation directe, elle devient négligeable devant la capacité de
diffusion.

En polarisation inverse, la ZCE est une zone fortement isolante (résistivité tres élevée),
dont la hauteur hzce dépend des concentrations de dopage des deux zones. Elle s’étend dans le
semi-conducteur du coté de la zone la moins dopée, et peut étre calculée a partir de
I’équation (6) :

2&.& 1 1
My = | =0 — +— XV, 6
“eE q [Na NJ N (6)

A partir de cette équation, la Figure 1.27 représente la variation de la hauteur de la ZCE
d’'une jonction N*P en fonction de la résistivité du substrat type P. Plus la résistivité du
substrat est élevée, plus la hauteur de la ZCE est importante. Plus la tension (en inverse)
augmente, plus la taille de la ZCE est importante et plus la résistance équivalente de la
diode en mode OFF sera élevée.
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Figure 1.27 : Hauteur de la ZCE en fonction de la tension de polarisation inverse et de la résistivité du substrat
(type P) pour une quantité d’atomes dopants de la zone N : Na = 1020 atomes / cm3.
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Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

Cependant, comme le montre la Figure 1.28, la hauteur de la ZCE ne dépend
presque pas de la concentration d’atomes dopants de la zone N-.
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E
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Tension de polarisation (V)

Figure 1.28 : Hauteur de la ZCE en fonction des quantités dopants de la zone N pour un substrat de type P dont
la résistivité est p = 500 Q.cm.

En polarisation inverse, la ZCE peut étre considérée comme un condensateur
variable C;. Cette capacité de jonction Cj est donnée par la relation (7) :

&S

hZCE

C.

; (7)
ou S est la surface de la zone dopée, et € est la permittivité effective du substrat telle que
€=€0.£r.

La Figure 1.29 illustre la variation de C; en fonction de la tension inverse pour des
substrats de résistivité égale a 100 Q.cm et 1000 Q.cm, dont la surface de la zone dopée est
S=1mm?. Plus la résistivité du substrat est faible, plus la valeur de la capacité est élevée.
Cependant, la résistivité du substrat a trés peu d’influence sur la variation C; (0 V) /
G (20 V) = constante.
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Figure 1.29 : Variation de la capacité Cj en fonction de la tension de polarisation inverse.

En polarisation directe, la ZCE est presque inexistante, les électrons et les trous
peuvent circuler d’'une zone a l'autre. La résistance Ron de la diode diminue, ce qui
entraine la circulation d’'un courant dans la diode.
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1.3 Caractéristiques des substrats semi-conducteurs et des lignes de transmission

1.3.1.4 Jonction MOS

La jonction MOS est couramment utilisée pour des variations de capacité en haute
fréquence [108]-[110]. La Figure 1.30 illustre le modele simplifié équivalent de cette jonction.

Cox Csi
| | NC

Figure 1.30 : Modele équivalent de la jonction MOS.

La capacité équivalente d'une jonction MOS est alors donnée par la relation (8) :

_r. b (8)
C Cox Csi

Elle dépend de la capacité de I'oxyde Cox et de la variation de charge dans le silicium Csi.
La capacité Cox (Equation 9) est inversement proportionnelle a 1'épaisseur e de I'oxyde, telle
que:
c, =53 9)

ox
e

avec € = €0.€0x OU €ox €St 1a permittivité de 'oxyde de silicium, telle que €4« = 4.
Concernant la capacité Cs;, liée au substrat, on distingue trois régimes différents :

1) Le régime d’accumulation: Il correspond a une polarisation inverse de la
structure MOS, dont la capacité (Equation 10) résulte de la variation de charge
des porteurs libres.

C = E0E S o~ 9ViIQKT) (10)
St 2LD

ol &rsi est la permittivité du silicium, V; la tension inverse appliquée et Lp la longueur de

Debye qui représente la longueur de pénétration des électrons dans la ZCE. Cette derniére peut
se calculer a partir de I'équation (11):

ey Calarh (11)

ou N, est la quantité d’atomes du semi-conducteur de type P. Il en est de méme pour un
semi-conducteur de type N en considérant la quantité d’atomes accepteurs Nag.
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Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

2) Le régime de déplétion: La tension est positive mais inférieure a la tension de
seuil, la variation de charge est liée a la variation de charge de déplétion due a
I’évacuation des porteurs majoritaires de la ZCE. La capacité du régime de faible
inversion est donnée par la relation (12) :

.S
C, = Z_ (12)
zce

ou hyc peut étre calculée a partir de 'Equation 13 :

de,e kT (N
h — 0% rsi 1n a 13
ZCE qua ( " j (13)

L

3) Le régime de forte inversion présenté par I'équation suivante est celui appliqué
aux hautes fréquences ou la variation de charge correspond a la variation des
charges de déplétion (ainsi qu’a la variation des charges d’inversion mais
uniquement en basses fréquences). Dans ce régime en haute fréquence, la
capacité (Equation 14) tend vers est un minimum tel que :

EoE i X EQE

rsi

— rox (14‘)
EE oo T E0E

rox: “zce

C

min
rsieox

La valeur de la capacité MOS présente un maximum pour le régime
d’accumulation, puis diminue en régime de déplétion, pour enfin augmenter, en basses
fréquences, pendant le régime de forte inversion (Figure 1.31). En effet, le régime de forte
inversion dépend de la fréquence de fonctionnement. Ainsi, en hautes fréquences, il existe peu
de variation de la capacité entre les régimes de déplétion et de forte inversion.
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E < c c
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Figure 1.31 : Evolution de la capacité de la structure en fonction de la tension de polarisation.
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1.3 Caractéristiques des substrats semi-conducteurs et des lignes de transmission

La Figure 1.32 (a) illustre la variation de la capacité en basses fréquences, ou il s’agit
d’une ligne en technologie coplanaire, sur un substrat de type P, de résistivité 1000 Q.cm et
d’épaisseur d’oxyde égale a 400 nm. Comme le montre la Figure 1.32 (b), en régime
d’accumulation (en polarisation inverse), il est possible d’atténuer les pertes d’une ligne
de transmission.

0P r T : T - T - T - 0,6 T T T T T T T T T
45,0p4 E 0 ?: —a— bias=+2V
40,0p3 C-V Measurement i _ ] —e—bias=ov -
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Bias (V) Frequency (GHz)
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Figure 1.32 : (a) Exemple de variation de la capacité MOS basse fréquence. (b) Atténuation de la ligne
coplanaire en fonction de la tension de polarisation [111].
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Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

Les Figure 1.33 et Figure 1.34 présentent respectivement les variations de la capacité
MOS en fonction de I'épaisseur d’oxyde (avec une résistivité du substrat égale a 1000 Q.cm) et de
la résistivité du substrat pour les différents régimes de la jonction (avec une épaisseur d’oxyde
de 1 pm), en considérant le mode de forte inversion haute fréquence. Plus I'épaisseur d’oxyde
est faible, plus la valeur de la capacité en inverse est élevée et plus le niveau pertes d’'une
ligne de transmission pourra étre faible. Plus la résistivité du substrat est élevée, plus la
variation capacitive est importante.

404
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PR U U T
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3

Figure 1.33 : Variation de la capacité MOS en haute fréquence en fonction de I'épaisseur d'oxyde et de la
tension de polarisation.
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Figure 1.34 : Variation de la capacité MOS en haute fréquence en fonction de la résistivité du substrat et de la
tension de polarisation.
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1.3 Caractéristiques des substrats semi-conducteurs et des lignes de transmission

1.3.1.5 Bilan

Les diodes MOS varactors [111], [112], sont des composants a jonctions MOS et comme
les jonctions PN elles peuvent se comporter comme un condensateur variable en fonction de la
tension de polarisation et du dopage.

Cependant, la présence de l'oxyde d'une jonction MOS empéche la circulation d’un
courant entre les électrodes, contrairement a la jonction PN qui peut avoir un comportement
d’interrupteur ON / OFF, avec une résistance en mode ON relativement faible.

Ainsi, une jonction PN va étre utilisée en fonctionnement interrupteur, dans les
applications a accordabilité discrete, tandis qu'une jonction MOS va pouvoir étre utilisée en
capacité variable ou l'agilité du dispositif doit étre continue. Une variation de la tension de
polarisation d’une jonction MOS va pouvoir diminuer le niveau de pertes d’une ligne de
transmission.
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Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

1.3.2 Propriétés électromagnétiques des dispositifs RF sur substrat silicium

Lors de la conception d'un dispositif hyperfréquence en technologie planaire, plusieurs
catégories de pertes sont a prendre en compte : les pertes conductrices, les pertes diélectriques
et les pertes par rayonnement.

1.3.2.1 Les pertes conductrices

Les pertes conductrices sont liées a la conductivité du matériau considéré et a I'épaisseur
de métallisation. En haute fréquence, les courants ne se propagent plus, dans toute la section du
conducteur, mais a la surface de celui-ci sur une épaisseur que I'on appelle épaisseur de peau.
Elle est donnée par la relation (15).

2
0= |[————enm (15)
OX [y X O

L’épaisseur de peau est inversement proportionnelle a la fréquence. En conséquence,
lorsque la fréquence augmente, la section effective du conducteur diminue. Or, si la section
devient petite, la résistance devient grande, et les pertes augmentent. La Figure 1.35 montre la
variation de I'épaisseur de peau en fonction de la conductivité du matériau utilisé (Tableau 1.9)
et de la fréquence. Pour minimiser les pertes conductrices, on considére que 1'épaisseur de
meétallisation minimale doit étre égale a trois fois I'épaisseur de peau.

! — -« =cuivre

e O

— = aluminium

5 (um)

Fréquence (GHz)

Figure 1.35 : Epaisseur de peau en fonction de la fréquence et de la conductivité des matériaux.

Tableau 1.9 : Conductivité des matériaux.

Conductivité (S/m)

Cuivre 59,6x106
Or 45,2x106
Aluminium 37,7x106
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1.3 Caractéristiques des substrats semi-conducteurs et des lignes de transmission

1.3.2.2 Les pertes par rayonnement

Les lignes de champ d’une onde électromagnétique se propagent entre le ruban et le plan
de masse, dans le substrat et dans l'air, comme le montre la Figure 1.36 a partir d’'une ligne
microruban. Les discontinuités d’interface et d'impédance engendrent des pertes par
rayonnement liées aux lignes de champ qui sont dans l'air. Elles sont proportionnelles a la
hauteur du substrat, a la fréquence et inversement proportionnelles a la constante diélectrique
& [113].

Métal

Figure 1.36 : Vue en coupe d'une ligne microruban.

La permittivité diélectrique effective &.r d'une ligne microruban, liée a la présence d’une
discontinuité des milieux (air - substrat), est calculée a partir des relations d’'Hammerstad [114]
(Equations 16 et 17), en fonction du rapport w/h (w étant la largeur du ruban et h la hauteur du
substrat) et de la permittivité diélectrique du substrat.

-1

S =2 )4 e, _1)(“12.%]2 (16)

) w
Si —
h

i w .
Si —
h

- 2
<1 £y = (e, +1)+ (e, —1 [1+12.hj ’ +0.04(1—Wj (17)
7 =3 2 w h

Plus la permittivité diélectrique est importante, plus I'énergie électromagnétique est
concentrée dans le substrat, ainsi dans certaines applications hyperfréquences, tels que les
filtres, il est intéressant d’avoir une permittivité élevée, contrairement aux antennes ou le
maximum d’énergie doit étre rayonnée.

1.3.2.3 Les pertes diélectriques

L’onde électromagnétique se propage dans le substrat entre le ruban et le plan de masse.
Le substrat est caractérisé par sa permittivité diélectrique (constante liée au matériau utilisé) et
sa tangente de perte, cette derniére est donnée par I'expression (18) :

o 8”
+— (18)
ORI

tano =

ou le premier terme traduit la dépendance vis-a-vis de la conductivité o (S /m) du
substrat et de la fréquence, et le deuxiéme terme est une constante liée aux propriétés

"

intrinséques du substrat (dans le cas du silicium : &, =11.8 et g—' =0,0018 [105]).
&

41



Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

Ainsi, dans le cas d’'un substrat diélectrique, isolant, la tangente de perte est
considérée comme une constante en fonction de la fréquence, mais ce n’est pas le cas d’'un
substrat semi-conducteur.

De maniére générale, un substrat semi-conducteur est défini, non pas en fonction de sa
conductivité, mais de sa résistivité (Equation 19), p en Q.cm, telle que :

P (19)
(o

Ainsi, pour un circuit dont la bande de fréquence de fonctionnement est fixée pour
répondre a des spécifications données, le seul moyen de minimiser les pertes diélectriques est
de choisir un substrat dont la tangente de perte est faible.

Cependant, dans le cas d’un substrat semi-conducteur, tel que le silicium, les pertes
diélectriques sont liées a la résistivité du substrat, et elles sont inversement proportionnelles a
la fréquence, comme le montre la Figure 1.37.
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Figure 1.37. Pertes diélectriques en fonction de la fréquence et de la résistivité du substrat silicium.

Plus la fréquence et la résistivité du substrat augmentent, plus les pertes
diminuent. En haute fréquence, la tangente de perte tend vers la constante liée au

gH
silicium, — = 0,0018.
£
1.3.3 Modélisation des comportements électriques de circuits hyperfréquences

sur un substrat semi-conducteur

En hyperfréquence, une ligne microruban est un support de transmission composé de
deux conducteurs métalliques (un ruban et un plan de masse), tous les deux séparés par un
substrat diélectrique. La Figure 1.38 représente le schéma d’'une ligne de transmission en
technologie microruban et son modéle circuit R, L, C, G équivalent.
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1.3 Caractéristiques des substrats semi-conducteurs et des lignes de transmission

Silicium

Plan de masse
(a) (b)

Figure 1.38: (a) Ligne de transmission en technologie microruban (b) Modele électrique équivalent.

En technologie microruban, I'impédance caractéristique Zc est fonction de w et h, alors
qu’avec le modele circuit, elle peut se calculer a partir de 'équation (20).

7, = |Rtilw (20)
G+ jCw
ou les parametres linéiques [113] :

e RetGtraduisent respectivement les pertes par effet joule dans les conducteurs et
les pertes dans le substrat (s'il n’est pas parfaitement isolant, un courant circule
entre le ruban et la masse),

e L et C correspondent, respectivement, aux densités d’énergie magnétique et
électrique stockées, dans le matériau considéré.

En présence d'un substrat semi-conducteur type N, une ligne de transmission dopée

type P (Figure 1.39 (a)), forme une jonction PN entre le ruban et le plan de masse, dont le
modele circuit équivalent est donné a la Figure 1.39 (b).

Dopage P*

h 1 Si-HR (type N)

Ligne microruban

Plan de masse
(a) (b)

Figure 1.39 : (a) Ligne de transmission microruban dopée. (b) Modéle électrique équivalent.

Dans ces conditions, il faut prendre en compte les modeéles électriques équivalents de la
diode en modes OFF et ON, en fonction de la tension de polarisation respectivement en inverse
et en directe.
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1.3.4 Bilan

Un substrat silicium est un substrat dont le niveau de pertes, a priori, est considéré
comme trop élevé dans les applications hyperfréquences (la tangente de perte étant liée a la
résistivité). Cependant, vu la dépendance élevée des pertes diélectriques en fonction de la
fréquence, sa tangente de perte devient concurrentielle aux substrats diélectriques en haute
fréquence, d’autant plus si la résistivité du substrat choisi est élevée. Il fait partie des substrats
semi-conducteurs utilisés dans la réalisation des éléments d’accord. C'est un bon compromis en
termes de colit et de performances.

Les propriétés d’'un tel substrat permettent de réaliser différentes jonctions, telles que
les jonctions :

e PN: Ces jonctions se comportent comme des interrupteurs ON / OFF en fonction
de la tension de polarisation, réalisant ainsi des éléments d’accord discrets,

e MOS: Ces jonctions intégrées a des lignes de transmission permettent de
diminuer le niveau de pertes de la ligne en polarisation inverse et peuvent
également servir d’éléments d’accord a capacité variable.

Ainsi, dans la partie suivante, nous dressons un état de l'art des dispositifs
hyperfréquences a base d'un substrat silicium.

1.4 Etatde I'art des dispositifs RF sur substrat silicium

Dans cette partie, nous dressons un état de I'art des dispositifs hyperfréquences sur
silicium, tels que les guides d’ondes, les lignes de transmission, les filtres et les antennes. Les
différentes technologies MOS, SOI, BCB (benzocyclobutene), Si-HR (Silicium de haute résistivité)
ou encore le micro usinage sont présentées. Elles ont pour objectif 'amélioration des
performances de ces fonctions afin de pallier aux pertes liées au substrat.

1.4.1 Les guides d’ondes réalisés a partir de wafers silicium

En regle générale, les lingots de silicium peuvent étre formés par la méthode de tirage de
« Czochralski » [115] ou par la méthode de la zone fondue flottante (« Float-Zone ») [116]. Cette
derniere méthode présente I'avantage d’obtenir des wafers de silicium de plus grande pureté.
Ensuite, ces cylindres sont découpés en wafers (ou plaquettes) (Figure 1.40) [117]. Ces wafers
peuvent étre utilisés pour la fabrication des composants actifs ou des dispositifs
hyperfréquences essentiellement en technologie planaire.

Figure 1.40 : Cylindres et wafers de silicium [117].
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1.4 Etat de I'art des dispositifs RF sur substrat silicium

On trouve dans la littérature la possibilité de réaliser des structures volumiques a partir
de wafers micro-usinés. Un guide d’onde (Figure 1.41) peut étre fabriqué en collant plusieurs
couches d'un wafer découpé, dont certaines zones ont été partiellement ou completement
gravées. Les surfaces métallisées forment alors une cavité ou un guide d’onde, dont la hauteur
peut atteindre quelques millimetres, autorisant l'utilisation de substrat de basse résistivité
(faible colit).

photoresist <100> S0,

Step 3: Sio2 is rinsed off the etched
silicon half-wafer (top view)

Step 1: Oxide layer is pattered and
etched, exposing the silicon (side view)

electroplated
) copper

¢

Step 2: The silicon wafer is anisotropically Step 4: One half of the cavity is formed by
etched from both sides using KOH g, aligning, and the
etched wafer sections (side view)

b=7.021 mm
o=7.5mm

Figure 1.41 : (a) Etapes de réalisation d'une cavité a partir d'un wafer silicium. (b) Illustration de la cavité
[118].

La performance d’'un élément résonant est caractérisée par son facteur de qualité, qui
doit étre le plus élevé possible. Etant donné qu’il est proportionnel a la hauteur de la cavité
[119], avec une hauteur de 7,5 mm, il atteint dans ces conditions des valeurs supérieures a 4500
pour une fréquence de résonance égale a 29 GHz. Il rivalise avec les cavités volumiques
métalliques « standards » en termes de performances, dont les coefficients de qualité sont

supérieurs a 1000 [120]. De plus, cette solution apporte :

e une simplicité de réalisation (les procédés de fabrication utilisés pour Ia
conception des composants a base de semi-conducteurs),

e une diminution du poids des cavités (par rapport a une cavité completement
métallique),

e un colit moindre [121] lié au fait que le substrat choisi peut étre de trés faible
résistivité et par conséquent a faible cofit.

Néanmoins, 'onde électromagnétique n’est pas propagée dans le silicium mais dans lair.
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1.4.2 Leslignes de transmission
1.4.2.1 Technologie MOS

Une ligne de transmission directement en contact sur le substrat silicium présente de
faibles pertes d’insertion sans tension de polarisation continue. Cependant, sous l'effet d’'une
tension de polarisation, la jonction Métal / Semi-conducteur entraine la formation des courants
de fuite qui augmentent les pertes en transmission de la ligne [122]. L’avantage de placer une
couche d’isolant, entre le substrat et le métal, diminue ces courants de fuite. La Figure 1.42
représente la modélisation d'une ligne de transmission coplanaire et microruban en technologie
MOS. Une ligne de transmission coplanaire posséde un niveau de pertes d’insertion plus élevé
qu’'en technologie microruban, a cause des charges situées a l'interface SiO, / Si [123]. La
pénétration du champ électrique dans le substrat est plus importante dans le cas d'une
technologie microruban étant donné que les effets des charges de surface sont moins
significatifs. Différentes techniques de croissance ou de dépo6t d’oxyde permettent de réaliser la
couche de SiO2. Cependant, il s’avere que le dépot d’oxyde entraine un niveau de pertes plus
faible qu’avec la croissance d'oxyde. Le niveau de pertes d'une ligne de transmission dépend
fortement de la qualité de I'oxyde.

w
Aluminum
tox
W tsi Silicon Rl §5 Ccsi
Silicon ]
J Aluminum
(@) (b)

Figure 1.42 : Modélisation d'une ligne de transmission en technologie MOS. (a) En technologie coplanaire.
(b) En technologie microruban [123].

En technologie coplanaire, lorsqu’une tension de polarisation continue est appliquée a
une ligne dont la couche d’oxyde est continue entre le signal et le plan de masse, des charges
s’accumulent a l'interface SiO; / Si, ce qui augmente considérablement le niveau de pertes de la
ligne [124], [125]. Pour pallier a ce probléme, il est nécessaire de faire croitre l'oxyde
uniquement sous les plots métalliques (Figure 1.43).

Al 4000A SiO;
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\‘ ] Ww =7 | L__"(
\ / P-type HR=Si
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low resistivity inversion layers

Figure 1.43 : Illustration d'une ligne coplanaire sur silicium avec une couche discontinue d'oxyde [122].
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En technologie MOS, nous avons vu qu'’il existe une variation de la capacité en fonction de
la tension de polarisation ; la Figure 1.44 (a) représente cette variation en régime quasi-statique.
Ainsi, en technologie coplanaire, lorsque la valeur de la capacité MOS atteint son minimum
(entre les régimes de déplétion et de faible inversion), le niveau de pertes est lui aussi a son
minimum (Figure 1.44 (b)).
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Figure 1.44 : (a) Variation de la capacité MOS en fonction de la tension de polarisation. (b) Atténuation d'une
ligne de transmission coplanaire en technologie MOS en fonction de la tension de polarisation [126].

1.4.2.2 Technologie a base de silicium poreux

L’'impact du silicium poreux sur des lignes de transmission en technologie coplanaire a
été étudié dans [127], [128]. Une ligne de transmission sur un substrat de 15 Q.cm avec une
couche de silicium poreux de 23 pm (Figure 1.45), présente une atténuation plus faible de
1 dB/cm par rapport a la méme ligne sans silicium poreux. De plus, I'atténuation d’une ligne sur
un substrat de quelques Q.cm, avec une couche de quelques pm d’épaisseur de silicium poreux,
présente un niveau de pertes plus faibles qu'avec un substrat haute résistivité (4000 Q.cm).

k=B W e sy w B

Hp=20 pm polyimide
Hs=23 um porous silicon
silicon

Figure 1.45 : Ligne de transmission coplanaire sur silicium et silicium poreux [128].

Le silicium rendu poreux permet de diminuer la permittivité diélectrique effective du
silicium [129], ce qui est un avantage dans la conception d’antennes.
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1.4.3 Les filtres RF
1.4.3.1 Impact de la résistivité du substrat du silicium

Plus la résistivité du substrat est élevée, plus les pertes des dispositifs sont faibles. La
Figure 1.46 présente les réponses en transmission d’'un filtre passe-bas réalisé sur trois
substrats de résistivités différentes [130]. La fréquence de coupure du filtre est égale a 31 GHz.
Avec un substrat de 10 Q.cm, le niveau de pertes augmente progressivement en fonction de la
fréquence a partir de 5 GHz. Par contre entre les substrats de 7 kQ.cm et 10 kQ.cm, les

performances du filtre sont comparables. Le niveau de pertes dans la bande passante du filtre
estde 0,7dB +/- 0,2 dB.

Magnitude of S,, (dB)

40 5 10 15 20 25 30 35 40 45
Frequency (GHz)

Figure 1.46 : Performances d'un filtre passe-bas sur silicium en fonction de la résistivité du susbtrat [130].

1.4.3.2 Technologie a base de silicium et de BCB

La Figure 1.47 illustre un exemple ot le silicium sert de support a une couche d’isolant
BCB, I'isolation entre les deux matériaux est effectuée par un dépot d’une fine couche de métal.
Ainsi, la ligne de transmission subit uniquement les pertes diélectriques liées au BCB.

MR

Si Substrate

Figure 1.47 : Ligne de transmission microruban sur silicium en technologie BCB [131].

Avec cette technologie, I'étude sur le filtre passe-bande [131] montre un niveau de pertes
dans la bande passante de 10,68 dB a la fréquence centrale (a 50 GHz) avec une épaisseur de

BCB égale a 10 um. Par contre si cette épaisseur est augmentée a 20 um, le niveau de pertes n’est
plus que de 3,89 dB.
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Si I'épaisseur de I'isolant est suffisamment élevée, le silicium est transparent du point de
vue de I'onde électromagnétique. Le substrat peut étre choisi avec une faible résistivité, comme
dans la conception de filtres hyperfréquences [131]-[133], dont les performances sont résumées
dans le Tableau 1.10.

Tableau 1.10 : Performances de filtres planaires sur un substrat silicium de faible résistivité.

[133] [131] [132]

Année de 2003 2004 2014
publication
Bande de Fréquence DC-10 GHz 49 -51 92,5 - 184 - 270
du filtre 96,5
Topologie Filtre a stubs (Passe- Filtre DBR (Passe- Filtre a stubs (Passe-
bas) bande) bande)
Résistivité du 20 10 10
silicium (Q2.cm)
Pertes d’insertion <1,1(DCa10 GHz) 4,6 @50 | 6,97 @94 3,4 @230 GHz
(dB) > 45 (> 11 GHz) GHz GHz
Adaptation (dB) <10 (DCa 10 GHz) > 20 >18 >15

Dans I’étude sur un filtre passe-bande a 24 GHz [134], I'alternance de couches d’isolant et
de métal, permet la réalisation de sections capacitives ou inductives localisées (Figure 1.48).
Leurs impédances caractéristiques peuvent étre comprises entre 5 (Q et 208 (, dont
I'implémentation sur un filtre passe-bande permet d’obtenir un filtre de dimensions réduites
(2,25 x 1,2 mm?) [134] par rapport a une technologie classique sur un substrat Alumine
(3,9 x 1,3 mm?). Afin d’obtenir des inductances d’impédance caractéristique élevée (208 (), il
n'y a pas, localement, de couche de métal entre le BCB et le substrat silicium, le silicium n’est
donc pas complétement isolé du BCB par une couche de métal, ce qui implique d’utiliser un
substrat haute résistivité pour minimiser les pertes. Les pertes d'insertion de ce filtre passe-
bande sont inférieures a 1,1 dBa 24 GHz.

W, =0.43 mm

A: Capacitive section

Z=5Q
ereff=2.55

B: lndu'cﬂve Section

Z,=208Q
creff =2.95

Figure 1.48 : Vue en coupe des sections capacitives et inductives [134].
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1.4.3.3 Technologies MOS et SOI

L'utilisation du silicium se démocratise avec des technologies MOS ou SOI dans la
conception de filtres coplanaires [135], ou le dépot d’isolant ou d’oxyde sur le silicium diminue
les pertes du circuit hyperfréquence (Figure 1.49).

H=1pum
H=0,07pum — | ]
H=0,138 um ...

Osi [ouiecdoxide [] pecvpsio, [] a

Figure 1.49 : Vue en coupe d’un filtre passe-bande en technologie SOI [135].

La Figure 1.50 présente la photographie d’un filtre a stubs en technologie SOI et une
comparaison des performances de ce filtre en technologies SOI et MOS. En technologie SOI, les
pertes d’'insertion de ce filtre, inférieures a 2 dB, sont comparables (1,8 dB) a celles du filtre
réalisé sur un substrat semi-conducteur AsGa [136], dont la tangente de perte est inférieure a
celle du silicium. Le niveau de pertes (2 dB) est nettement inférieur en technologie HR SOI
(p > 1kQ.cm) par rapport a ceux réalisés en technologie MOS avec un substrat faible résistivité
(20 mQ.cm). En effet, avec une épaisseur d’'oxyde de 65 nm et 130nm, le niveau de pertes est
respectivement égal a 9,1 dB et 7,9 dB.
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Figure 1.50 : (a) Photographie d’un filtre passe-bande d’ordre 3 a stubs en court-circuit. (b) Comparaison des
performances électriques en fonction des différentes technologies [137].

Le Tableau 1.11 montre les performances des filtres sur silicium en technologie MOS ou
SOL
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Tableau 1.11 : Performances des filtres sur silicium en technologie SOI ou MOS.

[135] ‘ [137] [138] [139] [140]
Année de 2008 2006 2007 2002 2001
publication
Topologie Passe-bande a Passe- Passe- | Passe-bande | Passe-bas Passe-
lignes couplées | bande a bande a alignes a bande a
stubs lignes couplées éléments lignes
couplées localisés | couplées
Fréquence Fc =32 GHz Fc=70 Fc=60 Fc =40 GHz DC-10 Fc=30
centrale GHz GHz GHz GHz
Bande ~56 % ~29 % ~5% ~23% ~ 60 %
passante
relative
Technologie SOl Si-HR | SOI-HR SOI-HR Si dopé SOI SOl
Résistivité 200 >1 >1 >1 dopé pour 1 Q.cm 1 Q.cm
dusilicium | Q.cm | kQ.cm kQ.cm kQ.cm | avoir p = 106
Q.cm
Pertes 4,23 2,2 2 6,6 3,4 (@40 0,74 (@2 | 2,76 (@
d’insertion GHz) GHz) 26,48
(dB) 54 (@ 10 GHz)
GHz)

En technologie MOS, la résistivité des substrats étant tres faible, les pertes d’insertion
des dispositifs sont trés élevées. Cependant, en technologie SOI, les résistivités des substrats
sont plus élevées, ce qui permet de diminuer considérablement les pertes par rapport a la
technologie MOS. Que ce soit avec isolant (SOI) ou directement sur des substrats HR, le silicium
permet de concevoir des filtres faibles pertes jusqu’a de tres hautes fréquences (de I'ordre de
2 dBa 60 GHz et 4 dB a 200 GHz (Figure 1.50)).
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1.4.4 Antennes sur silicium
1.4.4.1 Technologies a base de SOI, MOS, BCB ou Si-HR

L’utilisation de substrats a haute résistivité, ainsi que les technologies SOI, MOS ou BCB,
diminuant les pertes liées au silicium, trouvent également leurs places dans la conception
d’antennes. Des surfaces hautes impédances qui se comportent comme des réflecteurs a la
fréquence de rayonnement, diminuent également les pertes liées au silicium, ce qui entraine une
amélioration de I'adaptation, du gain et de la bande passante de 'antenne (Figure 1.51) [141].
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Figure 1.51 : Antenne avec une surface haute impédance [141].

En technologie MOS, sur un substrat de faible résistivité, il existe une solution
d’amélioration de la bande passante qui consiste a coller un résonateur diélectrique (sur
I'exemple c’est de l'alumine) sur la surface de l'antenne (Figure 1.52) [142]. Cette couche
d’alumine permet d’augmenter la bande passante de 'antenne. Ainsi, cette antenne a une bande

passante de 122,5 GHz a 138,5 GHz avec un gain de 2,7 dBi a 130 GHz.
Passivations (& =4~7)
I‘;=W===j—‘ ; Epoxy (connection) (& =4.5)
Vias ! L, TH, M1 (Ground)
) ' - Dielectric Resonator / M6 (CPW)
XY N (&=10) /
7

A 777 A
Via

I

i
(8=119, p=10 Q-cm) -

(a) (b)

Lossy Silicon

Figure 1.52 : (a) Vue 3D. (b) Vue en coupe de I'antenne sur substrat silicium avec un résonateur diélectrique
[142].

Plus la résistivité du substrat silicium est élevée, plus ceux-ci sont coliteux, mais plus les
pertes sont faibles. Ainsi, des antennes sur substrats de tres haute résistivité (entre 100 kQ.cm
[143] et 0,1 MQ.cm [144]) présentent de faibles pertes. Deux antennes dipdles fonctionnant a
18 GHz, distantes de 1 cm, sur un substrat de 0,1 MQ.cm [144], offrent un gain en transmission

de - 36,5 dB. Ce gain est supérieur de 20 dB par rapport aux mémes antennes sur un substrat de
10 Q.cm [145].
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Le Tableau 1.12 présente les performances d’antennes sur un substrat silicium en

fonction des différentes technologies.
Tableau 1.12 : Performances des antennes sur un substrat silicium.

[146] [147] [148] [149]
Année de publication 2005 2005 2009 2012
Technologie BiCMOS SOI CMOS CMOS CMOS
Fréquence de 52 80 60 60 60
rayonnement (GHz)
Bande passante 19 % 9% 38 % - 32%
Résistivité du silicium 15 1000 10 10 10
(Q.cm)
Gain (dBi) - - -19 -1,2 0,1
Efficacité - - 1,7 % 77 % 39%

1.4.4.2 Réalisation d'une membrane : gravure du silicium

La bande passante d’'une antenne patch est donnée par la relation 21 [150] :
Ah w (21)

%BW =
Aoe, VL

h <0,045 oud =200, si 0,045< h <0,075 oud =220,
ZINES

avec A=180, si
A€,

h > 0,075
Ao E,

ou W et L sont respectivement la largeur et la longueur de 'antenne patch.

si

Les pertes de puissance augmentent en fonction du rapport h/Ao, ot h est la hauteur du
substrat. Ainsi, pour minimiser ces pertes, ce rapport doit satisfaire la relation 22. En
conséquence, la hauteur du substrat limite la montée en fréquence des antennes.

h
— <
ﬂ'o 272'1[8’,

La gravure du silicium sous I’élément rayonnant a pour objectif :

De concevoir des antennes fonctionnant a hautes fréquences,

[ ]
De diminuer la permittivité effective du substrat, ce qui entraine une réduction

[ ]
des pertes et une augmentation de la bande passante [151].
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Ainsi, les performances d'une antenne patch a 20 GHz sont comparées dans le
Tableau 1.13, a partir de trois substrats différents dont les caractéristiques sont les suivantes :

e Le premier substrat est un substrat Duroid, & = 2,2, couramment utilisé dans la
fabrication des antennes.

e Le deuxiéme est un substrat silicium HR.

e Le troisiéme est un substrat silicium basse résistivité (10 Q.cm), dont 80 % du silicium a
été gravé sous le patch.

Tableau 1.13 : Comparaison des performances d'une antenne patch en fonction du substrat [152].

Duroid Silicium HR Silicium 10 Q.cm avec
membrane
Adaptation -27 dB -37 dB -24 dB
Bande passante 54 % 3,84 % 9,6 %
Efficacité 99,7 % 97,8 % 391 %
Directivité 2,918 3,537 3,312

Par rapport au Duroid, I'antenne sur silicium HR permet d’obtenir de meilleures
performances en termes d’adaptation et de directivité, méme si la bande passante est plus
étroite. La faible résistivité du troisiéme substrat diminue I'efficacité de I'antenne, cependant la
gravure de la membrane induit une augmentation de la bande passante.

Plus la fréquence de fonctionnement est élevée plus les pertes liées au substrat sont
faibles, et plus le silicium devient intéressant. De plus, la maitrise des procédés de gravure du
silicium offre la possibilité de concevoir des antennes « volumiques » (Figure 1.53) [153], [154]
fonctionnant a trés hautes fréquences, dont l'efficacité peut étre supérieure a 90 %, et cela, a
moindre coft.

(a) (b)

Figure 1.53 : (a) Etapes de fabrication liées aux différentes gravures du silicium. (b) Illustration de I'antenne
[153].
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Le Tableau 1.14 présente des performances d’antennes sur silicium avec soit des

gravures face avant afin d’avoir des antennes « volumiques », soit des gravures face arriere pour
la réalisation de membrane permettant de diminuer les pertes liées au substrat.

Tableau 1.14 : Performances d'antennes sur substrat silicium avec gravure face avant ou face arriere.

—

[153] [154] [155] [156]
Année de publication 2012 2014 2007 2010
Technologie Gravure du Gravure du Membrane Membrane
silicium face silicium face sous I'élément | sous'élément
avant (Antenne | avant (Antenne rayonnant rayonnant
«volumique ») | «volumique »)
Fréquence de 77 159 5,8 22,5
rayonnement (GHz)
Bande passante 8% >43 % 35%
Résistivité du Si-HR Si-HR 4,71 Si-HR
silicium (Q.cm)
Gain (dBi) 14,2 -1,35
Efficacité 91 % 94 % 20 % 73 %

La réalisation d'une membrane abaisse la permittivité diélectrique du substrat, qui

couplée aux technologies BCB [142] ou SOI [142], [155], [156], diminue l'effet des pertes du

silicium et permet la conception d’antennes ultra large bande. L’efficacité peut étre supérieure a
90 %, pour des applications micrométriques ou millimétriques.
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Afin d’améliorer encore les performances de l'antenne, il est possible de coupler les
technologies a base de BCB et la réalisation de membrane, tel que le montre le Tableau 1.15.

Tableau 1.15 : Performances d'antennes sur silicium en technologie BCB avec membrane.

[142] [157] [158]
Année de publication 2011 2005 2006
Technologie BCB + BCB + BCB / oxyde +
membrane membrane membrane
Fréquence de rayonnement (GHz) 130 24 24
Bande passante 13 % 8,3 % -
Résistivité du silicium (Q.cm) 10 11<p<15 11 <p<15
Gain (dBi) 4,5 -0,7 1,5
Efficacité 88 % 56,1 % -

Comme nous l'avons vu dans cette étude des antennes, les pertes liées au silicium sont
moins problématiques en hautes fréquences. Ainsi, les antennes sur ce substrat, que 'on trouve
dans la littérature, sont essentiellement des antennes qui fonctionnent a trés haute fréquence
(> 20 GHz dans les exemples donnés). Plus la fréquence de rayonnement de I'antenne est élevée,
plus le substrat peut avoir une faible résistivité, tout en proposant des antennes performantes.
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1.4.5 Systéme complet

L’émergence de la technologie SOI HR offre la possibilité de concevoir des systemes
complets (Amplificateur, filtre et antenne) (Figure 1.54), pour des applications millimétriques
sans fil, sur une méme puce de silicium [159].

Figure 1.54 : Systéme complet intégré sur silicium [159].

Ce démonstrateur valide la co-intégration d'un systéme complet sur silicium
fonctionnant a 40 GHz. De futurs démonstrateurs sont envisagés pour des systémes WLAN
(Wireless Local Area Network) a 60GHz ou des radars automobiles a 77 GHz. Sur un substrat
1000 Q.cm, les performances de ce systéeme a 40 GHz sont :

e Gain del’antenne: -2 dB,
e Pertes d’'insertion du filtre : -1 dB.

La réalisation de toutes ces fonctions sur une méme puce, offre une meilleure
intégration, sans engendrer de problémes d’interconnexion entre les différents dispositifs.

1.4.6 Bilan

Avec ces technologies silicium (BCB, SOI, MOS, membrane, Si HR ou silicium poreux), les
performances des composants hyperfréquences sur silicium deviennent comparables a d’autres
technologies dont les pertes initiales liées au substrat sont plus faibles. Des systemes tout
intégrés sont désormais possibles sur un méme substrat.
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1.5 Etatde I'art des dispositifs accordables RF sur substrat silicium

1.5.1 Switchs RF sur silicium

De récentes études montrent des performances intéressantes de switchs
hyperfréquences (Tableau 1.16) réalisés a partir de technologies MOS ou SOI, utilisant des
transistors FET fonctionnant en mode ON / OFF.

Tableau 1.16 : Performances de switchs RF a partir des technologies MOS et SOI.

Références
Année de 2012 2014 2009 2014
publication
Technologie 45 nm CMOS SOI 65 nm 180 nm CMOS SOl
CMOS SOl
Catégorie du SPST SPDT SPST SPST SP16T
switch
Plage de 140 GHz - 140 GHz - 60 GHz 0,9GHz-3 0,5GHz -4
Fréquence 220 GHz 220 GHz GHz GHz
Pertes 1dB 3dB 2 dB <0,9dB 1dB
d’insertion
Adaptation >10dB >10dB 12 dB - >20dB
Isolation (dB) 20 20 <Iso <25 25 >16 >33

Méme s'il ne s’agit pas de silicium, il est intéressant de montrer, qu’a partir de substrat
AsGa ou SiGe, la distribution de composants actifs le long d’une ligne de transmission augmente
I'isolation entre les entrées / sorties en mode ON. Cela reste encore a I'heure actuelle, des
composants localisés [162]-[165], nécessitant toujours, en technologie planaire, de réaliser des
vias métalliques pour court-circuiter la ligne et le plan de masse (Figure 1.55). Les plots servant
aux percages des vias, les diameétres ou les espaces entre les vias sont autant de
contraintes technologiques rendant la conception de ces dispositifs peu flexible.

140 pm

Figure 1.55 : Switch RF SPST a base de transistors HEMT localisés [165].
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Des améliorations de ces switchs se situent au niveau de 'augmentation de la taille des
contacts de I'élément d’accord, afin d’obtenir des switchs distribués (Figure 1.56). Intercalés
entre des lignes de transmission (Figure 1.57), ils offrent des isolations supérieures a 30 dB
entre 30 GHz et 150 GHz.

S S
Gate Drain Gate

Figure 1.56 : Structure 3D d'un transistor FET distribué [164].

.

Tm

(a) (b)

Figure 1.57 : (a) Schéma électrique d'un switch SPDT avec des transistors FET distribués le long des lignes de
transmission. (b) Photographie de switchs SPST et SPDT [164].

59



Chapitre 1 Etat de I'art - Vers des dispositifs accordables totalement intégrés

1.5.2 Les filtres hyperfréquences accordables sur silicium

Dans la littérature, il existe des solutions de filtres accordables a MEMS (fonctionnant en
mode interrupteur ON / OFF) sur silicium [58], [60], [166], dont les performances sont données
dans le Tableau 1.17.

Tableau 1.17 : Performances de filtres accordables a MEMS sur silicium.

Références [58] [60] [166]
Année de 2005 2006 2005
publication
Résistivité du > 28 kQl.cm Si-HR Si-HR
substrat
Type d’accordabilité Fréquence Fréquence Fréquence Bande passante
Nombre d’états 4 2 16 16
Plage de variation F1=15,07 GHz | OFF:Fc=6,2 GHz 9 GHz < Fc< De Fc = 6 GHz
BP1=5,6% BP=15% 12 GHz BP~20 %
F2=14,11GHz | ON:Fc=5,5 GHz BP~10 % AFc=7,5GHz
BP2=5,7% BP=15% BP x40 %
F3=13,1 GHz
BP3=5,8%
F4=12,2 GHz
BP4 =5,8 %
Pertes insertion 2,6<IL<29 4,5 IL~10 4<JL<11
(dB)

Un des inconvénients des filtres accordables a MEMS est le nombre d’étapes
nécessaires a la fabrication (150 étapes dans [60]).

Les systemes radars et de télécommunications sans fils sont les applications visées par
ces filtres accordables sur silicium.
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1.5.3 Les antennes accordables sur silicium

Des antennes accordables sur silicium ont été étudiées [167], [168], dont I'accordabilité
discréte est réalisée a partir de composants MEMS (en fonctionnement interrupteur ON / OFF).

Dans l'étude [167], il s’agit d'une antenne dipdle réalisée sur un substrat Si HR en
technologie SOI (Figure 1.58). Le MEMS permet une variation de la longueur physique de
I'antenne en fonction de son état (haut / bas). Cependant, sa taille et plus particuliérement la
hauteur de sa membrane, engendre une variation entre la fréquence d’'un switch idéal a I'état
OFF et celle du MEMS a I'état haut. Plus les antennes fonctionnent a haute fréquence, plus
I'impact de la taille de I’élément d’accord est important. A I'état OFF, 'antenne rayonne a la
fréquence de 8,98 GHz, avec une adaptation supérieure a 26,1 dB, une bande passante de 13,6 %
et une efficacité de 94 %. A I'état ON, la fréquence de rayonnement de 'antenne diminue, égale a
4,86 GHz, avec une adaptation de 10,2 dB, une bande passante de 1,9 % et une efficacité de
86 %.

au-n/e.-r\‘r
Dipole SiEl/siN,
Layer
HRS Substrate

Figure 1.58 : Antenne dip6le accordable a MEMS sur silicium [167].

Dans I'étude [168], il s’agit d’'une antenne PIFA (Planar F-inverted Antenna) sur un
substrat 10 kQ.cm (Figure 1.59). Dans les états OFF et ON des MEMS, les bandes de fréquence de
rayonnement de I'antenne sont respectivement de 5,158 - 5,977 GHz et 2,406 GHz - 2,62 GHz,
pour les applications HIPERLAN 2 et WLAN.

r
<«— MEMS State "OF} = —— MEMS State "ON
{Ground, signal.ground) CPW transmission line (Ground. signal.ground) CPW transmission line
(a) (b)

Figure 1.59 : Antenne PIFA accordable a MEMS sur silicium [168].
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1.5.4 Les dispositifs accordables sur substrat semi-conducteur avec éléments
d’accord intégrés

1.5.4.1 Lignes de transmission non-linéaires (NLTL)

Méme si ce n’est pas sur un substrat silicium, mais sur un substrat AsGA, une des études
proches de nos travaux se situe au niveau des lignes de transmission non-linéaires (NLTL : Non
Linear Transmission Lines). Ces lignes de transmission utilisent des composants localisés a
capacités variables, multipliés le long de la ligne en technologie coplanaire. Ces lignes sont
utilisées dans la génération d'impulsion, dans les transmissions de données de type NRZ (Non
Return to Zero). Le comportement d'une impulsion émise en début de ligne est modifié par les
variations capacitives en fonction de la tension de polarisation. Ces éléments localisés sont
réalisés a partir de contacts Schottky (jonctions Métal/Semi-conducteur (MS)) [169], [170] ou
des diodes varactors basées sur une technologie MOS. L’'interconnexion entre les éléments
actifs, positionnés le long de la ligne, et la ligne de transmission provoque des effets
parasites néfastes (des capacités et des inductances parasites) (Figure 1.60) [171]. Les
problémes parasites d’'interconnexion sont d’autant plus importants si la distance entre
les éléments reportés est grande, puisque dans ces conditions les valeurs des éléments
parasites deviennent comparables aux capacités et aux inductances linéiques de la ligne.

Figure 1.60 : Capacités et inductances parasites liées a I'interconnexion des éléments reportés [171].

La Figure 1.61 illustre la ligne de transmission non-linéaire en technologie BiCMOS et
son modele électrique équivalent. L’application d’'une tension de polarisation implique une
variation capacitive suffisante de la jonction MOS pour faire varier la largeur et 'amplitude de
I'impulsion lors de sa propagation le long de la ligne. Cette ligne de transmission présente des
pertes d’insertion inférieures a 1 dB jusqu’a 15 GHz et inférieures a 2 dB jusqu’a 40 GHz.

pdl Vo

TTT TTTT

lin UHn jin

! ] ]
Cf c% c/nf %c/n
N=N = -
Input pulse

Figure 1.61 : Ligne de transmission non-linéaire utilisant des diodes varactors a partir d'une technologie
MOS pour la génération d'impulsions [172].
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1.5.4.2 Antennes accordables intégrées

Une autre étude [173] qui se rapproche de nos travaux, traite d’'une antenne monopole
(Figure 1.63 (a)) accordable avec des diodes PIN latérales intégrées (Figure 1.62) sur un
substrat silicium HR.

Lateral Silicon PIN Diode Design PR vl .

Figure 1.62 : Schéma de la diode PIN intégrée pour l'accordabilité de 1'antenne [173].

Avec quatre diodes PIN, cette antenne fonctionne en mode OFF a 3,25 GHz, puis a 2 GHz
en polarisant la premiére diode, et respectivement a 1,6 GHz puis 1,5 GHz par polarisation de la
deuxieme et de la troisieme diode. L’adaptation de I'antenne dans chacun de ces modes de
fonctionnement est supérieure a 15 dB (Figure 1.63 (b)), avec un gain supérieur a 2 dBi.

| |

Return Loss (dB)

01 11 21 a1 41 51 61 71 a1 a 101
Frequency GHz

(b)

Figure 1.63 : (a) Antenne accordable avec diodes PIN intégrées. (b) Résultats de mesure en réflexion [174].
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1.5.5 Bilan

Les switchs RF sur silicium présentés peuvent avoir une isolation supérieure a 16 dB sur
une trés large bande de fréquence (entre 0 et 220 GHz), avec des pertes d’'insertion inférieures a
3 dB. La distribution des éléments localisés entraine une augmentation de l'isolation mais
produit des problemes d’interconnexions (a cause des éléments parasites). Etant donné la
gamme de fréquence proposée par ces switchs, ils peuvent étre appliqués a la majeure partie des
systemes de communication.

Les filtres RF sur silicium peuvent étre accordables en fréquence ou en bande passante.
Les fréquences des filtres accordables mentionnés sont inférieures a 15 GHz et leurs pertes
d’'insertion inférieures a 3 dB. Il a été montré qu’'une accordabilité discrete en fréquence de 15 %
peut étre atteinte avec des éléments localisées tels que les diodes PIN et les MEMS RF.

Les antennes sur silicium présentées sont des antennes accordables en fréquence qui
varie de maniére discrete avec des éléments d’accord tels que les MEMS RF et les diodes PIN.
Leurs fréquences de rayonnement restent inférieures a 10 GHz, avec une variation en fréquence
de pres de 50 %. Ces antennes trouvent leur place dans les normes de communication telles que
I’'HIPERLAN 2 et le WLAN.
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1.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons montré que les éléments actifs réalisés a partir de jonctions
semi-conductrices offrent un bon compromis en termes de pertes d’insertion, d’isolation et
d’encombrement. Nous avons dressé un état de l'art des fonctions accordables, tels que les
interrupteurs, les filtres et les antennes, a élément d’accord discret (diodes PIN, transistors FET
ou MEMS RF), dans I'objectif de donner des niveaux de performance permettant de comparer les
dispositifs.

Pour ces dispositifs accordables, nous avons mis en évidence les inconvénients liés a
I'association des composants actifs et passifs, a savoir :

e l'apparition de résistances, d’'inductances et de capacités parasites liées a
I'assemblage et a leur mise en boitier,

e les couplages parasites quimplique linterconnexion des deux types de
composants,

e un manque de flexibilit¢é dans la conception, lié aux dimensions et au
positionnement du composant de report, ainsi que le percage et la métallisation
de trous (dans le cas d'une technologie planaire),

e un encombrement significatif de I'’élément localisé, surtout lorsqu’on monte en
fréquence,

e un nombre d’étapes plus important dans la fabrication de dispositifs accordables
a base de MEMS.

Pour s’affranchir de tous ces problémes, nous proposons une nouvelle démarche de co-
conception sur un substrat semi-conducteur, tel que le silicium (compromis en termes de
performances et de coit). Il est peu propice, a priori, a la propagation des ondes, mais
'utilisation de différentes technologies (silicium haute résistivité, silicium poreux et la
réalisation de membranes) associées a une montée en fréquence, permettent de minimiser les
pertes. De plus, la co-conception avec l'intégration de 1'élément d’accord, par le dopage de
certaines zones, diminue les pertes et les problémes d’interconnexion entre le dispositif passif et
le composant actif. Cette derniére fait appel a deux types de simulation : électrique pour la partie
active et électromagnétique pour la partie passive. Une co-simulation est nécessaire pour cette
co-conception.

Ainsi, dans le chapitre suivant, nous proposons tout d’abord des étapes de simulation
couplant les effets des semi-conducteurs dans le domaine des composants hyperfréquences.
Cette démarche est ensuite validée par la mesure de démonstrateurs.
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2.1 Introduction

2.1 Introduction

L’objectif est de réaliser un switch ON / OFF, intégré dans un substrat silicium, qui
servira d’élément d’accord discret pour des dispositifs micro-ondes reconfigurables. Le
concepteur de circuit peut ainsi concevoir en méme temps le circuit passif et son élément
d’accord. L’utilisation d'une solution a base de composants commerciaux pour réaliser
I'accordabilité n’est plus nécessaire, ce qui entraine une diminution du colit du dispositif. De
plus, étant donné que I'élément d’accord est intégré dans le substrat, les effets parasites et les
pertes liées a 'interconnexion, du passif et de l'actif, sont éliminés. Il n’est plus nécessaire de
percer des trous et de les métalliser, ce qui enléve une contrainte technologique au niveau de la
réalisation des circuits.

Pour la réalisation du switch, des compromis sont nécessaires au niveau des zones
dopées en termes de quantités de dopants, de leurs tailles ou du choix des jonctions, afin
d’obtenir de bonnes performances en mode ON (une résistance Ron faible). Ces choix ne doivent
pas étre au détriment du niveau de pertes du dispositif hyperfréquence en mode OFF. Pour cela,
le logiciel Atlas™ de Silvaco® permet la simulation des caractéristiques électriques des
composants a semi-conducteurs en fonction des procédés de fabrication microélectronique
simulés a partir du logiciel Athena™ de Silvaco®. Cependant, se pose le probléme de la
simulation de fonctions accordables completes alliant les effets électriques des semi-
conducteurs et les effets électromagnétiques des dispositifs hyperfréquences. Des solutions
existent, d'une part pour la simulation 2D et 3D des composants semi-conducteurs (Atlas™ de
Silvaco®, le module semi-conducteur de Comsol®) et d’autre part la simulation
électromagnétique (HFSS™, CST Micro Wave Studio® ou encore le module RF de Comsol®). La
solution adoptée ici pour la simulation des dispositifs complets est d’utiliser le couplage entre
les trois logiciels Silvaco® (avec Athena™ et Atlas™) et HFSST™.

L’intérét de ce chapitre est de valider la co-conception de dispositifs hyperfréquences et
de leurs éléments d’accord intégrés dans un substrat silicium, a partir de la co-simulation
Silvaco© et HFSS™, Ainsi, dans ce chapitre, sont présentés :

e les outils nécessaires a la simulation des procédés de fabrication de jonctions semi-
conductrices et leurs comportements électriques,

e la co-simulation électrique et électromagnétique,

e les compromis liés au couplage semi-conducteur / propagation électromagnétique,

e deux prototypes de switchs intégrés validant le concept de co-design entre un dispositif
passif et son élément d’accord.
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Chapitre 2 Conception d’un switch intégreé sur silicium

2.2 Simulation technologique et électrique de composants semi-
conducteurs sur silicium

L’outil de simulation utilisé pour décrire les étapes de fabrication des composants a
semi-conducteurs est le logiciel Athena™ de la société Silvaco® [1]. Les étapes des procédés de
fabrication pouvant étre simulées sont l'oxydation, la diffusion, I'implantation, I'épitaxie, les
dépots de matériaux (métal, polysilicium...) ou encore la gravure (chimique, physique, RIE
(Reactive Ion Etching)). Les différents outils d’Athena™ prennent en compte l'influence de la
température, des durées des étapes de fabrication (durée d'oxydation, de diffusion...), de
I'atmospheére oxydante, de I'orientation du substrat, ainsi que des quantités et type de dopants.
En complément du logiciel Athena™, le logiciel Atlas™ de Silvaco® permet de simuler les
comportements électriques des composants semi-conducteurs développés au cours des étapes
de simulation par Athena™. Les différentes phases de fabrication peuvent alors étre ajustées
afin d’obtenir les réponses électriques souhaitées.

2.2.1 Etapes de fabrication d’'une diode P*N

Il existe différents procédés technologiques pour réaliser un composant semi-
conducteur. Ceux-ci dépendent d’'une part des moyens disponibles dans chaque laboratoire et
d’autre part des contraintes et de la complexité liées a la réalisation du composant. Nos circuits
sont réalisés au laboratoire GREMAN de 'université de Tours. De par leurs équipements, les
étapes proposées pour la réalisation d’'une diode sur un substrat silicium sont présentées a la
Figure 2.1, a partir d’'un exemple de diode P*N. Méme si ce procédé de fabrication n’est pas
optimal, il va nous permettre de valider notre approche.
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Figure 2.1 : Etapes du procédé technologique de la fabrication d’'une diode P+N.
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2.2 Simulation technologique et électrique de composants semi-conducteurs sur silicium

La description et I'objectif de chacune des étapes présentées a la Figure 2.1 sont donnés
ci-dessous.

1) Nettoyage RCA et oxydation thermique par voie humide

Le nettoyage des wafers est une étape indispensable qui conditionne la qualité de
I'interface SiO; / Si. L’objectif est d’éliminer I'oxyde natif, ainsi que les particules organiques et
métalliques. Ce nettoyage précéde la premiere étape de fabrication technologique, qui est
I'oxydation humide (solution chimique : O2+H; pendant 9h a 1150°C), ou l'on fait croitre une
couche d’isolant (Si02), d’épaisseur environ égale a 1.2 um, qui permettra de protéger les zones
non dopées.

2) Laphotolithographie

La photolithographie consiste en I'insolation d’'une résine photosensible. Une résine est
déposée sur tout le wafer, puis, un masque est placé sur celle-ci, afin d’exposer uniquement les
zones non masquées (a doper) a des rayons ultra-violets.

3) Retrait résine + oxyde des zones a dopées

La résine est ensuite développée, c'est-a-dire enlevée dans les zones insolées. L’'oxyde,
qui n’est plus protégé par la résine, est gravé par voie chimique séche (gravure plasma par
pulvérisation cathodique) en bombardant le composant d’ions, afin de découvrir les zones de
silicium a doper.

4) Retrait résine
Toute la résine est éliminée par gravure plasma.
5) Dépot de Sol-Gel

Le wafer est alors enduit par centrifugeuse (« spin-coating ») d’'une goutte de sol-gel de
bore [2]. Une étape de recuit du sol-gel permet de le sécher a une température de 150°C pendant
5 min.

6) Diffusion des atomes de Bore

Le dopage est effectué par diffusion d’atomes de Bore par un recuit dans un four a une
température de 1100°C pendant 5 h (Profondeur de jonction = 6 um).

7) Retrait Sol-Gel
L’exces de sol-gel est ensuite dissout dans un bain d’acide fluorhydrique (HF).

Remarque : Le dopage peut également étre réalisé par implantation ionique. Cette
technique consiste a introduire des atomes ionisés dans un substrat. L'implanteur utilise une
source d’ions, ceux-ci sont accélérés (via un accélérateur de particules) afin de leur fournir
suffisamment d’énergie pour qu’ils pénetrent dans le volume. La dose (ou quantités d’atomes
implantés) est proportionnelle au courant ionique et a la durée d’'implantation.
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8) Dépodt Aluminium face avant

L’aluminium est déposé par voie physique en phase vapeur (PVD: Physical Vapor
Desposition) a une température de 350°C. Le métal est transformé en gaz et se dépose en couche
mince. L’épaisseur de métal souhaitée est supérieure a 2 um, afin de diminuer les pertes liées a
I'épaisseur de peau.

9) Gravure Aluminium

Une deuxiéme photolithographie (dépot, insolation, développement et fusion de la
résine) permet de découvrir les zones d’aluminium a graver. La gravure de l'aluminium est
réalisée par gravure ionique réactive (RIE : Reactive-lon Etching) a 50°C, qui permet une attaque
chimique de I'aluminium, et ainsi I'enlever lorsqu’il n’est plus protégé par la résine. Ensuite, il est
nécessaire d’effectuer des étapes de passivation, a base de gaz fluorés tel que le
Trifluorométhane (CHF3) (afin d’obtenir une meilleure conductivité et une diminution des
risques de corrosion), de rincage et de séchage, afin de stabiliser I'aluminium et d’éviter toutes
réactions chimiques spontanées. La résine de protection doit également étre gravée.

10) Dépo6t d’Aluminium face arriéere

Pour finir le procédé de fabrication, une couche d’aluminium de 3 pm est déposée en face
arriére pour le contact de masse, de la méme maniére qu’a I'étape 8.

2.2.2 Simulation des procédés technologiques : Silvaco® (Athena™)

La Figure 2.2 représente le résultat de la simulation des étapes du procédé de fabrication
d’'une diode P*N avec le logiciel Athena™ et la représentation de la diode dans le substrat. La
diode est simulée a partir d'un substrat d’épaisseur h = 100 um, dopé N (avec des atomes de
phosphore), dont la résistivité est p = 1000 Q.cm. Une zone de largeur wj = 500 um a été dopée
en P+ (avec des atomes de Bore). Ainsi, une diode P+N a été réalisée entre les deux électrodes en
aluminium. En mode OFF, avec une tension de polarisation nulle ou inverse, le modele
équivalent de la diode est une capacité Corr, €n série avec une résistance Rorr. En mode ON, avec
une tension de polarisation directe supérieure a la tension de seuil, la diode se comporte comme
une résistance Ron, que 'on va chercher a minimiser. Ainsi, la diode aura un comportement
similaire a un interrupteur ON / OFF.

2 électrodes

0 200 400 600 8O0 1000 1200 1400 1600 1800 2000
Microns

(a) (b)

Figure 2.2 : (a) Résultat de la simulation des étapes de fabrication d'une diode P+N a partir d’Athena™.
(b) Modele équivalent de la diode suivant la polarisation.
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2.2 Simulation technologique et électrique de composants semi-conducteurs sur silicium

Un plan de coupe dans la jonction (Figure 2.3 (a)) permet d’obtenir les quantités

d’atomes (Figure 2.3 (b)), en fonction du substrat et des procédés utilisés. Il est alors possible
d’ajuster les étapes de fabrication (durée, température, quantité d’atomes...) par rapport a la
jonction souhaitée.
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Figure 2.3 : Diode P*N. (a) Plan de coupe. (b) Quantité de dopage de la jonction P+N.

Ainsi, sur cet exemple, les caractéristiques de la diode P+N obtenues sont :

by

e quantité d’atomes dopants a linterface Aluminium / zone dopée P+
1020 atomes /cm3,

e profondeur de jonction = 2 um,

e quantité d’atomes dopants dans le substrat: 4x10!2 atomes / cm3 (liée a la
résistivité du substrat avec p = 1000 Q.cm).

2.2.3 Simulations électriques en régimes statique et quasi-statique (1 MHz) des

composants semi-conducteurs : Silvaco© (Atlas™)

Sous Atlas™, afin de calculer les caractéristiques électriques, il existe trois méthodes de

calculs différentes (Newton, Gummel et Block) et plusieurs modeles [3] liés a:

e La concentration des zones dopées : Le modele par défaut est celui de Boltzmann.
Certains des modeles sont valables pour des zones fortement dopées, d’autres
utilisés pour voir I'impact a basses températures...

e La mobilité des porteurs en fonction du matériau utilisé, de la température, de la
structure du composant (planaire ou non), de la jonction (bipolaire ou MOS).

e Larecombinaison des porteurs : Certains modeles sont préconisés si la durée de
vie des porteurs minoritaires est considérée comme fixe ou variable, d’autres
dans le cas de fortes densités de courant ou en fonction du type de jonction.

e [’effet tunnel qui doit étre pris en compte dans les technologies EEPROM.
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Chapitre 2 Conception d’un switch intégré sur silicium

Le modeéle et la méthode utilisés sont ceux définis par défaut. Leurs validités ont été
vérifiées par I'adéquation entre les simulations et les mesures. Le modeéle est celui de Boltzmann
ou la quantité des porteurs et la densité de courant dépendent de la température, de la mobilité
des porteurs, du niveau d’énergie de Fermi, de la densité des porteurs intrinseques et non pas du
champ électrique. La méthode d’analyse commence par celle de Gummel et enchaine par celle de
Newton ou de Block en fonction du critere de convergence, des conditions aux frontiéres et des
différentes simulations choisies.

Les caractéristiques I(V), C(V) et G(V) peuvent étre extraites a partir du logiciel Atlas™.
La Figure 2.4 présente la densité de courant obtenue en fonction de la tension de polarisation
dans la diode réalisée sous Athena™ pour des largeurs de jonction wj = 200 pm et w; = 500 pm
(hauteur du substrat = 100 um). Elle est exprimée en A / pm, étant donné que les simulations
sont réalisées en 2D en considérant une longueur de diode de 1 um. Ainsi, plus la jonction est
large, plus la densité de courant la traversant est élevée. Pour des jonctions larges, il faudra
donc polariser avec une tension proche de la tension de seuil pour limiter la consommation de
courant.
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Figure 2.4 : Densité de courant en fonction de la largeur de la jonction et de la tension de polarisation.

La densité de charge est calculée a partir du théoréme de Gauss entre les deux
électrodes. La zone dopée doit étre plus petite que I'électrode supérieure afin de diminuer les
courants de fuite de part et d’autre de la zone dopée. De plus, dans une application
hyperfréquence, si la zone dopée est de la méme taille que la couche de métal, les pertes et les
risques de désadaptation sont minimisés. Sachant que la capacité et la conductance sont
proportionnelles a la hauteur de substrat, pour avoir une estimation de leurs valeurs en fonction
de la tension de polarisation, il n’est pas nécessaire d’effectuer la simulation sur la hauteur réelle
du substrat, ce qui diminue le temps de simulation.

La Figure 2.5 montre les valeurs de la capacité et de la conductance en fonction de la
tension de polarisation pour la diode P*N (wj = 500 um et h = 100 pm), avec une fréquence de
simulation de 1 MHz. Plus la largeur de la jonction est importante, plus les valeurs de la
capacité et de la conductance seront élevées.
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Figure 2.5 : Caractéristiques de la jonction P+N. (a) C (V). (b) G (V).

\

Les densités totales des électrons et des trous sont calculées, sous Atlas™, a partir des
équations de Poisson, en fonction des densités de charge dans les différentes bandes d’énergie,
ainsi que des masses effectives des électrons et des trous du matériau considéré. A partir de ces
densités et des mobilités de porteurs, il est possible d’extraire la résistivité p (Equation 23), dans
le substrat, telle que :

1
p:
gx(nx g, +pxu,)

(Q.cm) (23)

Les courbes de résistivité de la Figure 2.6 sont basées sur I'équation (23), dont la
résistivité est calculée au centre de la jonction dans toute I’épaisseur du substrat. Ainsi, avec
une jonction P+N, en polarisation inverse, avec une tension négative, la ZCE est isolante et
présente une forte valeur de la résistivité. A 0 V, mode OFF, la résistivité est égale a celle
du substrat, la ZCE est trés petite. En polarisation directe, avec une tension supérieure a
la tension de seuil, mode ON, la résistivité devient faible. Avec cette variation de la
résistivité en fonction de la tension de polarisation, la diode commute, tel un
interrupteur, d’'un état OFF a un état ON.
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Figure 2.6 : Résultats de simulation Atlas™ de la résistivité dans le substrat en fonction de la tension de
polarisation.
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Les profils de résistivité ont été importés sous Matlab® pour permettre une visualisation
en 2D, en fonction de la tension de polarisation. Les Figure 2.7, Figure 2.8 et Figure 2.9
représentent la résistivité (en Q.cm, échelle logarithmique) dans le substrat pour une tension de
polarisation respectivement de - 20 V (mode inverse), 0 V (mode OFF) et 1 V (mode ON).

En mode inverse (Figure 2.7), a - 20 V, la hauteur de la ZCE est d’environ 75 pm avec
une résistivité supérieure a 101° Q.cm.
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Figure 2.7 : Modélisation de la résistivité (en Q.cm, échelle logarithmique) dans le substrat pour une tension
de polarisation égale a - 20 V (mode inverse).

En mode OFF (Figure 2.8), a 0 V, la hauteur de la ZCE est de quelques microns avec une
résistivité maximale de 'ordre de 105 Q.cm.
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Figure 2.8 : Modélisation de la résistivité (en Q.cm, échelle logarithmique) dans le substrat pour une tension
de polarisation égale a 0 V (mode OFF).

88



2.2 Simulation technologique et électrique de composants semi-conducteurs sur silicium

En mode ON (Figure 2.9), a 1V, la résistivité dans le substrat est faible, de I'ordre
de 0,1 Q.cm sur 20 pm, puis augmente progressivement dans I'épaisseur du substrat.
L’idéal est d’obtenir une résistivité trés faible et homogene dans toute I'épaisseur du
substrat, afin que la résistance équivalente s’approche d’'un court-circuit parfait, dont le
comportement serait comparable a un via métallique. Cette augmentation progressive de la
résistivité dans le substrat engendre une augmentation de la résistance, et par conséquent,
diminue les performances de la diode en mode ON. Afin d’améliorer cette résistivité, il est

nécessaire d’étudier d’autres jonctions semi-conductrices.
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Figure 2.9 : Résistivité (en Q.cm, échelle logarithmique) dans le substrat pour une tension de polarisation
égale a 1V (mode ON).
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2.3 Co-simulation électrique / électromagnétique

Le logiciel Atlas™ permet de simuler les comportements électriques d'une jonction semi-
conductrice. Cette jonction va servir d’élément d’accord a un circuit hyperfréquence. Ainsi, pour
étudier le comportement d'un dispositif accordable, il est nécessaire de coupler le logiciel
Atlas™ avec soit un simulateur circuit tel qu’ADS®, soit un simulateur électromagnétique tel que
HFSS™,

2.3.1 De Atlas™ a ADS©

Le logiciel ADS® de Keysight Technologies® [4] est un outil de simulation de circuits
analogiques hyperfréquences, de circuits numériques et mixtes (analogiques - numériques),
basé sur le principe qu'un systéme complexe peut étre décomposé en parties élémentaires
simples. A partir de la méthode de calcul nodale, il permet d’adapter a chaque structure
élémentaire le calcul de fagon la plus appropriée. Les simulations rapides ne prennent pas en
compte tous les couplages et les rayonnements électromagnétiques mais permettent d’avoir une
idée comportementale du circuit.

Les circuits peuvent étre dessinés en éléments localisés (Figure 2.10), avec les
parametres linéiques de la ligne de transmission R, L, C et G, ou en éléments distribués en tenant
compte de la largeur, de la longueur physique de la ligne, des matériaux (métal et substrat) et de
leurs dimensions (Figure 2.11).

Figure 2.10 : Modélisation d'une ligne microruban en éléments localisés.

Silicium Ligne microruban

Plan de masse

Figure 2.11 : Modélisation d'une ligne microruban en éléments distribués.
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Une ligne de transmission dopée sur substrat silicium et son équivalent circuit sont
illustrés a la Figure 2.12. Pour simuler le fonctionnement en fréquence de la ligne de
transmission, il faut connaitre les valeurs de la capacité Corr et des résistances Rorr et Ron en
fonction de la tension de polarisation de la diode. Ces valeurs peuvent étre obtenues par la
simulation de la jonction sous Atlas™, en fonction de la tension de polarisation.

Dopage P*

h Si-HR (type N)

Ligne microruban
Plan de masse

(@) (b)

Figure 2.12 : (a) Ligne microruban dopée. (b) Modéle circuit équivalent.

Le probléme de cette co-simulation est la prise en compte des caractéristiques
électriques en fonction de la fréquence. Pour obtenir la variation fréquentielle de la jonction
(capacité et conductance), autant de simulations sont nécessaires que de point de fréquence a
étudier. Ainsi, pour obtenir le couplage entre les comportements électriques et
électromagnétiques d’une fonction accordable, une autre co-simulation Atlas™ et HFSS™ a été
étudiée dans la partie suivante.

2.3.2 De Atlas™ a HFSS™

La modélisation choisie, entre un dispositif passif et son élément actif, est celle qui
couple les logiciels Atlas™ et HFSS™, ceci, afin de prendre en compte tous les phénomenes
électromagnétiques (rayonnement, couplage et propagation) d'un dispositif hyperfréquence
accordable. Dans cette partie, nous allons montrer que l'analyse fréquentielle du dispositif
nécessite moins de simulations de la jonction sous Atlas™ par rapport a la co-simulation
Atlas™ / ADSe.

2.3.2.1 Simulation électrique d’une jonction a partir d’Atlas™

Le comportement électrique de la jonction semi-conductrice est simulé sous Atlas™, de
la méme maniere qu’a la partie 2.2.3, dont la résistivité dans la jonction (cf Figure 2.6), est le
parameétre de sortie de la simulation électrique. Cette résistivité variable, en fonction de la
tension de polarisation, est le parametre d’entrée de la simulation électromagnétique.
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2.3.2.2 Simulation électromagnétique d’une ligne de transmission sur substrat
semi-conducteur sous HFSS™

Le logiciel HFSS™ permet d’effectuer des simulations électromagnétiques en 3D de
structures dans le domaine des hyperfréquences. Les calculs sont basés sur la résolution des
équations de Maxwell a partir de la méthode des éléments finis. Il est possible de calculer les
parametres S en fonction de la fréquence. HFSS™ utilise un maillage adaptatif qui permet, en
fonction du critére de convergence, de stopper la simulation lorsque la convergence est atteinte.
La fréquence de maillage définit la taille des mailles élémentaires, et dépend de la structure
étudiée :

e ligne de transmission : maillage a la fréquence de simulation la plus élevée,

e filtre passe-bande (a faible bande passante) : maillage a la fréquence centrale du
filtre,

e filtre passe-bande (a large bande passante) : maillage a la fréquence haute du
filtre,

e antenne : maillage a la fréquence de rayonnement.

De maniere générale, lors des simulations de dispositifs hyperfréquences sur substrats
diélectriques sous HFSS™, les caractéristiques du substrat nécessaires a la simulation sont la
permittivité diélectrique et la tangente de perte (exemple pour un substrat Alumine : & = 9,6 ;
tand = 3 x 10-4). Avec ces substrats diélectriques, la tangente de perte est considérée comme
constante sur toute la bande de fréquence simulée. Dans le cas d’un substrat semi-conducteur, il
y a plusieurs possibilités pour prendre en compte les pertes dans le matériau :

1) considérer la tangente de perte comme constante sur toute la bande simulée
(comme dans le cas d’'un substrat diélectrique), tand = cte,

2) exprimer les pertes du substrat en considérant sa conductivité (inversement
proportionnelle a la résistivité), o = 0,1 S/m,

3) calculer la tangente de perte, a chaque point de fréquence simulée a partir de
I'équation (24) :

o " (24)

'
EE,0 &

tano =

La Figure 2.13 illustre une ligne de transmission microruban dessinée sous HFSS™ sur
un substrat silicium d’épaisseur h = 675 um, dont la permittivité est . = 11,8. La largeur de la
ligne w = 500 um est calculée afin d’obtenir une impédance caractéristique Zc = 50 Q. La
longueur de la ligne L = 10 mm. Le matériau utilisé pour les conducteurs (plan de masse et ruban
métallique) est 'aluminium, dont la conductivité ¢ = 3,8 x 107 S/m.
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2.3 Co-simulation électrique / électromagnétique

Silicium Ligne microruban

Plan de masse

Figure 2.13 : [llustration d'une ligne microruban sur substrat silicium.

La Figure 2.14 présente les résultats de simulation de la ligne microruban sur substrat
silicium de résistivité p = 1000 .cm, dont les pertes du substrat sont prises en compte pour les
trois cas énoncés ci-dessus, avec les caractéristiques suivantes :

1) 6=0S/m:tand=0.017, correspondant a la tangente de perte a 10 GHz pour un
substrat de 1000 Q.cm,

2) 0=0,1S/m: équivalent a un substrat de 1000 Q.cm; tand =0,

1 Ly . ,
3) tand = —— +0.0018, ; calculée a chaque point de fréquence.
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Figure 2.14 : Résultats de simulation HFSS™ d'une ligne microruban sur silicium, dont la résistivité est de
1000 Q.cm, en fonction des trois possibilités de prises en compte des pertes dans le substrat.
(a) Parametres S. (b) Parametres en transmission Sz1.
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Chapitre 2 Conception d’un switch intégreé sur silicium

Afin de comparer avec les simulations précédentes, la Figure 2.15 présente les résultats
de simulation de la ligne microruban sur substrat silicium de résistivité p = 100 Q.cm, dont les
pertes du substrat sont prises en compte pour les trois cas énoncés précédemment, avec les
caractéristiques suivantes :

1) 0=0S/m:tand =0.153, correspondant a la tangente de perte a 10 GHz pour un
substrat de 100 Q.cm,
2) 0=1S/m:équivalenta un substrat de 100 Q.cm ; tand =0,

1 s . ,
3) tand = —— +0.0018, calculée a chaque point de fréquence.
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Figure 2.15 : Résultats de simulation HFSS™ d'une ligne microruban sur silicium, dont la résistivité est de
100 Q.cm, en fonction des trois possibilités de prises en compte des pertes dans le substrat. (a) Parametres S.
(b) Parametres en transmission Sz1.

Lorsque les pertes sont définies avec une tangente de perte constante, comme dans la
plupart des simulations hyperfréquences sur substrat diélectriques, les pertes augmentent
fortement avec la fréquence. La solution 1 n’est pas appropriée a nos simulations sur silicium.
Dans le cas d'un matériau conducteur, les pertes sont définies avec une conductivité constante.
Avec un substrat semi-conducteur, les pertes liées au silicium varient en fonction de la
fréquence. Pour le substrat de 100 Q.cm, la différence du niveau de pertes entre les solutions
2 et3 est de 0,3 dB a 50GHz, tandis que pour le substrat de 1000 Q.cm, la différence est de
0,25 dB. Ainsi, il y a peu de différence entre les solutions 2 et 3 quelle que soit la résistivité du
substrat. L’avantage de la troisieme solution réside dans la prise en compte de la tangente de
perte réelle a chaque point de fréquence, ceci quelle que soit la bande de fréquence simulée,
I'inconvénient est la nécessité de calculer la tangente de perte pour chaque résistivité et chaque
point de fréquence. De plus, lorsque la résistivité est inférieure a 0,001 Q.cm, la conductivité est
supérieure a 100000 S/m, alors HFSS™ rencontre des problemes de maillage, dans ces
conditions le temps de simulation est deux fois plus important avec la solution 2 par rapport a
la 3. Ainsi, c’est la solution 3, valide quelle que soit la résistivité simulée, qui sera utilisée dans la
suite de I'étude. Un programme matlab® permet rapidement de calculer la tangente de perte en
fonction de la résistivité et de la bande de fréquence simulée.
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2.3 Co-simulation électrique / électromagnétique

2.3.2.3 Couplage des simulations électriques avec Atlas™ et des simulations
électromagnétiques a partir d’'HFSS™

La Figure 2.16 illustre les modeles des simulations électromagnétiques dessinés sous
HFSS™, en modes OFF et ON, vues 3D et vues de coupe, d'une ligne microruban dopée sur
substrat silicium. Les caractéristiques de la ligne sont identiques a la ligne précédente
(h=675 pum, w =500, L = 10 mm). La zone dopée est aussi large que la ligne et sa longueur égale
a Laop =1 mm.

Ligne Microruban

h h I
Ligne Micro-ruban //,
Plan de masse Plan de masse
(a) ()
Alumini w
uminium ¥ Zone dopée Hfriiium s I

Substrat

Substrat silicium silicium

Zone de faible
(d) résistivité

(b)

Figure 2.16 : Modélisation HFSS™ d'une ligne microruban dopée dans les modes OFF et ON de la diode.
Mode OFF : (a) Vue 3D. (b) Vue en coupe (b). Mode ON : (c) Vue 3D. (d) Vue en coupe (d).

En mode OFF, pour une tension de polarisation égale a 0 V, la tangente de perte est
calculée pour un substrat de résistivité p = 1000 Q.cm. En mode ON, pour une tension de
polarisation de 2 V, la tangente de perte est évaluée avec la résistivité calculée sous Atlas™. Pour
simplifier la simulation, la résistivité est considérée comme homogene dans toute I'épaisseur du
substrat avec une largeur équivalente a celle de la jonction.
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Chapitre 2 Conception d’un switch intégreé sur silicium

Les résultats de simulation électromagnétique sont présentés en modes OFF et ON sur la
Figure 2.17. Le mode ON est simulé avec une résistivité p = 1 Q.cm, estimée sous Atlas™ pour
une jonction dont les caractéristiques sont les suivantes :

e résistivité du substrat: p=1000 Q.cm,

e concentration de la zone dopée : N, = 1020 atomes / cm3 a la surface,
e profondeur de jonction : hj= 2 pm,

e tensions de polarisation: U =0V (mode OFF) et U =2 V (mode ON).
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Figure 2.17 : Réponses HFSS™ d'une ligne microruban dopée (P+*N), mode OFF (0 V) et mode ON (1 V).

Les pertes d’insertion, Sz1, en mode OFF sont inférieures a 0,8 dB, mais I'isolation, Si,
atteinte en mode ON, comprise entre 10 dB et 15 dB, est insuffisante avec la jonction P*N
considérée. En effet, si on compare avec les switchs SPST [5], [6] présentés dans I'état de I'art,
l'isolation est supérieure a 16 dB.

2.3.3 Bilan

Les outils de co-simulation électrique / électromagnétique ont été présentés dans
'objectif de co-dessiner un dispositif hyperfréquence et son élément d’accord, intégré dans le
substrat. Cette co-simulation est effectuée a partir du couplage entre Altas™ et HFSS™, Bien que
les performances de la diode en mode ON ne soient pas satisfaisantes pour obtenir une isolation
suffisante du switch intégré (comprise entre 10 dB et 15 dB pour une bande de fréquence
comprise entre 0 et 20 GHz), nous avons une méthode de simulation globale d'un dispositif
accordable sur silicium. Par la suite, des solutions d’améliorations sont proposées.

2.4 Dimensionnement du switch intégré

L’objectif de cette partie est de concevoir un switch intégré ayant de bonnes
performances en mode ON en minimisant la résistivité. En effet, la jonction P*N précédente
possede une résistivité trop importante en polarisation directe qui ne permet pas d’atteindre un
niveau d’isolation suffisant. Pour visualiser les comportements du switch en fonction de la
tension de polarisation, les simulations de cette partie sont effectuées pour des tensions égales a
- 20V en mode inverse, a 0 V en mode OFF eta 1 V en mode ON.
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2.4 Dimensionnement du switch intégré

2.4.1 Analyse comportementale d’'une jonction P*N

La résistivité (p) et I'épaisseur (h) du substrat, la hauteur (h;) et la largeur (w;) de la
jonction, ainsi que les quantités d’atomes de la région P+ sont autant de parametres a optimiser
afin d’obtenir les meilleures performances. Le modele de jonction employé pour les simulations
Atlas™ suivantes est celui de la Figure 2.18, dont les caractéristiques sont les suivantes :
p=1000Q.cm, h = 100 pm, N, = 1020 atomes / cm3 a la surface, hj = 2 pym, w; =500 um. La
variation, un a un, de ces parametres, va nous permettre de connaitre quels sont ceux a
optimiser pour améliorer la résistivité en mode ON.

Aluminium w

< S Zone dopée P*

Substrat silicium (N)
Figure 2.18 : Modele de la jonction P+N.

2.4.1.1 Influence de la quantité de dopants

La Figure 2.19 présente les résultats de simulation de la résistivité en mode inverse et en
mode direct dans le substrat en fonction de la quantité d’atomes de Bore (P+). En mode inverse,
la concentration a tres peu d’influence, sur la résistivité de la ZCE et sur la hauteur de
celle-ci. En revanche, plus la concentration d’atomes dopants est importante, plus la
résistivité en mode ON est faible et meilleure sera la qualité du switch.
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—-=—Na = 10“" atomes/cm s — - — Na = 1029 atomes/em3
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Figure 2.19 : Résistivité en fonction de la quantité d'atomes dopants de la zone P+. (a) En mode inverse.
(b) En mode direct.
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Chapitre 2 Conception d’un switch intégreé sur silicium

2.4.1.2 Influence de la hauteur de la zone P+

Le temps et la température de diffusion sont les deux parameétres qui influent sur la

profondeur de la jonction. La ZCE étant la zone située entre les régions P+ et N, une
augmentation de la hauteur de la zone P+, implique un décalage de la ZCE en mode inverse
(Figure 2.20(a)). En mode ON (Figure 2.20(b)), plus la hauteur de la zone P+ est importante,
plus la résistivité est faible.
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Figure 2.20: Résistivité en fonction de la hauteur de la zone P+. (a) En mode inverse. (b) En mode direct.

2.4.1.3 Influence de la largeur de la zone dopée P*

La résistivité, est peu dépendante de la largeur de la zone dopée (Figure 2.21 (a)

et (b)), quel que soit le mode de fonctionnement de la jonction. Ainsi, dans un dispositif
hyperfréquence, la résistivité sera la méme, quelle que soit la taille de la diode.
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Figure 2.21 : Résistivité en fonction de la largeur de la zone P+. (a) En mode inverse. (b) En mode direct.
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2.4 Dimensionnement du switch intégré

2.4.1.4 Influence de la résistivité du substrat type N

Plus la résistivité du substrat est élevée, plus la hauteur de la ZCE est importante et la
résistivité faible dans la ZCE (Figure 2.22 (a)). A partir de cette jonction, si 'on souhaite
diminuer les pertes par une tension de polarisation en inverse, la hauteur du substrat et la
tension inverse que l'on désire appliquer limite le choix de la résistivité. En mode ON, les
performances en termes de résistivité dans la zone dopée seront d’autant meilleures que
la résistivité du substrat sera faible (Figure 2.22 (b)).
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1E'03 T T T T Y T T v 1 1E"03 T T Y T T ¥ 1
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(a) (b)
Figure 2.22 : Résistivité en fonction de la résistivité du substrat de la zone N. (a) En mode inverse.
(b) En mode direct.
En résumé, la résistivité en mode ON d’une jonction P+N sera d’autant plus faible
que:

¢ la quantité d’atomes dopants N, de la zone P+ est élevée,
e la profondeur de la jonction est grande,
e larésistivité du substrat, type N, est faible.

Méme si certains de ces parametres permettent de diminuer la résistivité en mode
ON, quelles que soient les caractéristiques de la jonction P+*N, la résistivité augmente

progressivement dans le substrat, pour atteindre les 1000 Q.cm du substrat a I'interface
semi-conducteur (N) / métal.
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Chapitre 2 Conception d’'un switch intégré sur silicium

2.4.2 Amélioration du dispositif

Le probléme avec la jonction P+N est la forte résistivité a I'interface substrat (N) / métal
en face arriere. L’'objectif est de trouver une autre jonction semi-conductrice permettant
d’améliorer les performances du switch en mode ON.

2.4.2.1 Jonction P*NN*

Si un dopage N+ est effectué entre la zone N et le métal face arriere (Figure 2.23), le
contact ohmique sera amélioré. Cette couche fortement dopée possede une résistivité tres faible
qui diminue la résistance de contact entre le silicium dopé N et le métal et favorise la circulation
du courant.

Aluminium w Zone dopée P+

Zone dopée N*

Figure 2.23 : Modéle de la jonction P*NN+

La jonction P*NN+* est simulée avec wune quantité datomes donneurs
Ng=1020 atomes / cm3 dans la zone N+*. La comparaison des performances entre les deux
jonctions, P*N et P*NN+, est illustrée a la Figure 2.24 en fonction des trois modes de
fonctionnement (inverse, OFF et ON). Avec le N+ face arriere, une zone de faible résistivité
apparait a I'interface silicium / métal, et cela dans les trois modes de fonctionnement. En
mode inverse, - 20 V, la ZCE est nettement plus isolante (résistivité 50000 fois
supérieure) qu’avec la jonction P+N. En mode ON, la couche conductrice N* améliore la
résistivité d’'un facteur 20 dans toute I’épaisseur du substrat.
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Figure 2.24: Comparaison des deux types de jonction P*N et P*NN*. (a) En mode inverse (- 20 V).
(b) En mode OFF (0 V). (c) En mode ON (1 V).

2.4.2.2 Influence de la quantité d’atomes de la zone N*

La Figure 2.25 illustre la variation de la résistivité en fonction de la quantité d’atomes
dans la zone N+, dans les deux modes de fonctionnement (inverse et ON).
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: Résistivité en fonction de la quantité d’atomes dopants de la zone N+ (a) En mode inverse.
(b) En mode ON.
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Chapitre 2 Conception d’un switch intégreé sur silicium

Plus la quantité d’atomes dans la zone N+ est élevée :

e plus la résistivité, en mode ON, est faible,

e plus la résistivité de la ZCE, en mode inverse est élevée.

Cependant, comme le montre la Figure 2.26, la densité de courant traversant la jonction
devient alors trés importante. Si la résistivité est faible, la qualité du switch devient proche d'un
court-circuit. Afin de limiter la consommation en courant, il faudra une tension de

polarisation légerement supérieure a la tension de seuil.
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Figure 2.26 : Densité de courant en fonction de la quantité d’atomes de la zone N+.

2.4.2.3 Influence de la résistivité du substrat avec une jonction P*NN*

Avec une hauteur de substrat de 100 um, en présence d'une couche N+ (avec
Ng=1020 atomes / cm3), située entre le substrat type N et le métal, la valeur maximale de la
résistivité dans la ZCE (Figure 2.27) est presque identique quelle que soit la résistivité du
substrat (contrairement a la jonction P*N). Seule la hauteur de celle-ci augmente lorsque la
résistivité du substrat augmente. En mode OFF, la ZCE est trés petite, les simulations HFSS™ de
ce mode sont effectuées avec une résistivité homogeéne équivalente a la résistivité du substrat
considéré. Par contre, avec cette jonction P+NN+, la résistivité du substrat n’a pas
d’influence sur la résistivité obtenue en mode ON, elle est de 0,004 Q.cm.
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Figure 2.27 : Influence de la résistivité du substrat dans le cas d’'une jonction P*NN* pour une hauteur de

substrat de 100 pm. (a) En mode inverse (- 20 V). (b) En mode OFF (0 V). (c) En mode direct (1 V).
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Chapitre 2 Conception d’un switch intégreé sur silicium

Avec une hauteur de substrat de 675 um (Figure 2.28), en mode inverse (- 20 V) la
résistivité et la hauteur de la ZCE varie en fonction de la résistivité du substrat. Plus la
résistivité du substrat est importante, plus la hauteur de la ZCE est élevée. La résistivité
dans la ZCE est d’autant plus importante que la résistivité du substrat est faible. La résistivité est
suffisamment élevée dans la ZCE pour considérer que les pertes liées au substrat dans la ZCE
sont constantes (tand = 0,0018), quelle que soit la résistivité du substrat. En mode OFF (0 V), la
hauteur de la ZCE est faible, ainsi, elle est négligée pour les simulations
électromagnétiques de ce mode. La résistivité du substrat n’a pas d’influence sur la
résistivité obtenue en mode ON, mais elle est d’autant plus élevée que I'épaisseur du
substrat est importante. La résistivité est de 0,015 Q.cm pour une épaisseur de 675 pm au lieu
de 0,004 Q.cm pour une épaisseur de 100 pm.
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Figure 2.28 : Influence de la résistivité du substrat dans le cas d’'une jonction P+NN+ pour une hauteur de
substrat de 675 pm. (a) En mode inverse (- 20 V). (b) En mode OFF (0 V). (c) En mode direct (1 V).

Etant donné que la résistivité du substrat n’a pas d’'influence sur la résistivité en mode
ON, l'utilisation d’un substrat de haute résistivit¢é (HR) permet de minimiser les pertes des
dispositifs. Si la résistivité du substrat est importante, un substrat de faible épaisseur limite la
hauteur de la ZCE en inverse. Cependant, une faible épaisseur du substrat permet d’obtenir une
plus faible résistivitt en mode ON et améliore la qualité du switch. En simulation
électromagnétique, cette résistivité est simulée de facon homogene sous la zone dopée dans
toute I'épaisseur du substrat.
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2.4 Dimensionnement du switch intégré

Ainsi, la Figure 2.29 présente la réponse en transmission Sz1, en mode inverse (-20 V) et
en mode OFF (0 V) d’'une ligne microruban en fonction de la résistivité du substrat, avec les
caractéristiques les suivantes :

e longueur delaligne:L =10 mm,

e largeur de laligne : W =500 um (impédance caractéristique 50 (1),
e hauteur du substrat = 675 pum.

Le mode inverse est simulé avec une ZCE dont I’épaisseur dépend de la résistivité du
substrat (comme I'a montrée la Figure 2.28), avec une tangente de perte égale a 0,0018.

En mode OFF, pour un substrat de 500 Q.cm, le niveau de pertes de la ligne est de 1,3 dB
a 10 GHz, alors qu’avec un substrat de 10000 ().cm, il ne sera que de 0,55 dB a 10 GHz. Pour un
substrat de 500 Q.cm, la différence du niveau de pertes entre le mode OFF et le mode inverse est
de 0,2 dB, amélioré en mode inverse par la ZCE. Tandis que pour un substrat de 10000 .cm, la
différence entre les deux niveaux de pertes est presque nulle.
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Figure 2.29 : Réponses en transmission d'une ligne microruban en fonction de la résistivité du substrat.
(a) En mode inverse (- 20 V). (b) En mode OFF. (c) Comparaison mode inverse et mode OFF.
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Chapitre 2 Conception d’un switch intégreé sur silicium

2.4.2.4 Variation des dimensions de la jonction P*NN*

niveau de pertes d’insertion inférieur a 1 dB.

Dans cette partie, les caractéristiques de la jonction P*NN+ sont les suivantes :

e quantités d’atomes dopants des zones P+ et N+: 1020 atomes/cm3,
e résistivité du substrat type N: 1000 Q.cm,

e hauteur du substrat = 675 pm.

Cette jonction est réalisée sous une ligne microruban, dont les dimensions sont
w=0,5mm x L = 10 mm, et la longueur de la zone dopée mesure 1 mm (Figure 2.30 (a)). En
mode ON, lisolation est supérieure a 22 dB sur toute la bande de fréquence simulée
(Figure 2.31 (a)). Ainsi, avec une couche N+, I'amélioration de l'isolation est supérieure a 7 dB
par rapport a une simple jonction PN (cf: 2.3.2). Si la zone dopée est distribuée sous toute la
ligne microruban (Figure 2.30 (b)), cette jonction P+NN+ permet d’obtenir une isolation
supérieure a 65 dB sur toute la bande de fréquence simulée (Figure 2.31 (b)), avec un

Ligne Micro-ruban

Plan de masse

(a)

__Dopage P*

Si-HR (type N)

Ligne Micro-ruban

(b)

Plan de masse

Dopage N*

Figure 2.30 : Ligne microruban dopée avec une jonction P+*NN+. (a) Ldaop = 1 mm. (b) Ldop =L = 10 mm.
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Figure 2.31 : Réponses HFSS™ d'une ligne microruban dopée (P*NN+). En mode OFF (0 V) et en mode ON (1 V).
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2.4 Dimensionnement du switch intégré

Plus la longueur de la zone dopée est petite, plus I'isolation est faible. Si la longueur
devient une contrainte pour obtenir une isolation suffisante, il est également possible de varier
la largeur de la zone dopée. La Figure 2.32 présente les résultats de simulation en fonction de la
largeur de la zone dopée pour une longueur de zone dopée égale a 1 mm. Plus la largeur de la
zone dopée est importante, plus l'isolation est importante en mode ON. Cependant, en
mode OFF, si la largeur de la zone dopée est plus la large que la ligne microruban, la zone dopée
provoque une désadaptation de la ligne et une augmentation du niveau de pertes. Entre une
largeur de la zone dopée égale a la largeur de la ligne de transmission (wgd.p = W) et une largeur
de la zone dopée égale au double de la largeur de la ligne (wdop = 2 x w), il y a une différence du
niveau de pertes d’insertion de 0,7 dB. Ainsi, si la longueur de la zone dopée est limitée par la
conception du dispositif hyperfréquence, un compromis dans le choix de la largeur de la
zone dopée est nécessaire, ce qui entraine un compromise entre l'isolation et le niveau de
pertes. En mode OFF, il n’y a pas de différences de niveau en transmission entre les largeurs
Wdop = W/2 et Wop = W.
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Figure 2.32 : Réponses HFSS™ d'une ligne microruban dopée (L = 10 mm) avec Ldop = 1 mm en fonction de la
largeur de la zone dopée. (a) Parametres S en mode OFF. (b) Parameétres S en mode ON. (c) Sz1 en mode OFF.
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Chapitre 2 Conception d’un switch intégreé sur silicium

2.4.3 Bilan

Le Tableau 2.1 résume les variations obtenues a partir des simulations Athena™ et
Atlas™, de la ZCE et de la résistivité en mode ON en fonction des parameétres de conception du
switch. Le niveau de résistivité atteinte, a I'aide d’'une jonction P*NN+, est trés faible et
indépendant de la résistivité du substrat. Ainsi, pour une application hyperfréquence, si la
résistivité du substrat choisi est élevée, pour diminuer les pertes du dispositif, il n'y a pas
d’impact sur les performances de l'interrupteur en mode ON.

Tableau 2.1 : Variations de la résistivité, en mode OFF (dans la ZCE) et en mode ON (dans le substrat).

Variation des parameétres de  Résistivité (2.cm) dans Résistivité (Q2.cm) dans le

conception du switch (P+N) la ZCE (Mode OFF) substrat (Mode ON)

Augmentation de la quantité
de dopants P+

Augmentation de la
profondeur de la jonction

Augmentation de la largeur
de la jonction

Augmentation de la
résistivité du substrat

© : Amélioration des performances; © : Pas de variation ; ® : Dégradation des performances.

Ajout Dopage N+

©® O oo
G

Dans cette partie, il a été montré qu’a partir d’'une jonction P+N, les paramétres qui
influent sur la résistivité en mode ON sont :

e la quantité de dopants P+,
e la profondeur de la jonction,
e larésistivité du substrat.

Par contre, dans le cas d'une jonction P*NN+, les parametres qui font varier la résistivité
sont essentiellement les quantités de dopants des zones P+ et N*.

Ainsi, la variation de ces parametres ont un impact sur la résistivité dont dépend le
niveau d’isolation en mode ON d’une ligne de transmission. Lorsque cette jonction est appliquée
a une ligne de transmission dopée, la longueur de la zone dopée est un degré de liberté
supplémentaire sur lequel on peut jouer afin d’'améliorer I'isolation. Si 'on augmente la longueur
de la zone dopée, la résistance de la diode Rox, diminue.
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2.4 Dimensionnement du switch intégré

Dans le cas d’une ligne de transmission 50 Q (w = 500 um) de longueur égale a 10 mm
sur un substrat silicium d’épaisseur h = 675 um et de résistivité 1000 Q.cm, une comparaison du
niveau d’isolation est donnée a la Figure 2.33 pour des longueurs de la zone dopée égales a
1mm (a) et 10 mm (b). Une estimation de la résistivité de la jonction P*NN+* (extraite des
simulations Silvaco®) en fonction de la tension de polarisation est donnée dans le Tableau 2.2.
Par conséquent, plus la zone dopée est longue plus le niveau d’isolation est important.
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Figure 2.33 : Variation du niveau en transmission d'une ligne microruban dopée de 10 mm en fonction de la
résistivité de la jonction P*NN*. (a) Ldop = 1 mm. (b) Ldop = 10 mm.

Tableau 2.2 : Résistivité estimée de la jonction P*NN+* en fonction de la tension de polarisation.

Tension de polarisation Résistivité
0,6V 5Q.cm
0,65V 3 Q.cm
0,68V 1 Q.cm
0,8V 0,1 Q.cm
1,05V 0,01 Q.cm

Si la résistivité ne peut pas étre diminuée a cause de la limitation technologique
(quantités de dopants nécessaires trop élevées), la résistance en mode ON du switch peut étre
diminuée par une augmentation de la surface de la zone dopée.
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Chapitre 2 Conception d’un switch intégreé sur silicium

2.5 Fabrication de deux prototypes de switchs intégrés

2.5.1 Choix des caractéristiques de I'élément d’accord

Les différences entre une jonction P*NN* et une jonction N*PP* résident essentiellement
dans le temps de commutation, la tension de polarisation et le niveau de bruit. Une jonction
P+NN* possede un temps de commutation inférieur a celui d'une jonction N*PP+, du fait de la
différence de mobilité des porteurs majoritaires. La mobilité des électrons dans le silicium est
iy = 1450 cm?.V-Ls1, alors que la mobilité des trous, plus faible, est p, = 500 cm?V-1s1 [7]. Or,
I'intérét de cette partie, est de montrer la faisabilité d'intégration d’'un élément d’accord dans le
substrat, sans se soucier, pour l'instant, du temps de passage entre I'état OFF et ’état ON. Si le
mode ON d’une jonction P*NN+ est effectif pour une tension de polarisation de 1 V, pour une
jonction N*PP+ elle sera égale a - 1 V. Pour une question de budget, nous avons choisi de
travailler avec des jonctions N+PP-+.

Les substrats silicium utilisés pour la fabrication des prototypes sont de type P (ceux-ci
étant moins couteux), dont la résistivité, 2500 Q.cm, a été choisie tres élevée afin de minimiser
les pertes dans le substrat. Le laboratoire du GREMAN de I'université de Tours s’est chargé de la
fabrication de tous nos prototypes. Leurs contraintes en termes de choix de wafer portaient
uniquement sur la taille de ceux-ci. En effet, pour qu'ils soient compatibles avec leurs
équipements ce doit étre des wafers 6 pouces. Cependant, la taille du wafer est liée a son
épaisseur, ainsi les substrats utilisés ont une épaisseur de 675 um. En conséquence, étant donné
le type de dopage du substrat, 'élément d’accord est réalisé a partir d’'une jonction N+PP+
(Figure 2.34), avec les caractéristiques suivantes :

e résistivité du substrat: p=2500 Q.cm,

e épaisseur du substrat: h= 675 um,

e concentration de la zone dopée N*: Nq = 1020 atomes / cm3 a la surface,

e profondeur de dopage N+ : hj, = 6 um,

e concentration de la zone dopée P+: N, = 2x1019 atomes / cm3 a la surface,
e profondeur de dopage P+ : hj, = 3 um.

Aluminium w Zone dopée N*

Zone dopée Pt

Figure 2.34 : Modéle de la jonction N*PP+.

Le dopage P+ est réalisé sur toute la face arriere du substrat par implantation ionique,
alors que le dopage N+ est effectué par la technique sol-gel, ceci étant préconisé par le
laboratoire du GREMAN pour avoir des concentrations de dopants les plus élevées possibles.
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2.5 Fabrication de deux prototypes de switchs intégrés

La Figure 2.35 montre les résultats des simulations électriques sous Atlas™, ou la
résistivité est extraite pour chaque tension de polarisation. Pour la suite des simulations, le
mode OFF est choisi pour une tension de polarisation de 0 V, tandis que le mode ON sera

considéré pour une tension de polarisation de - 1 V, étant donné la faible résistivité (0,015 Q.cm)
obtenue a cette tension de polarisation.
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Figure 2.35 : Résistivité de la jonction N+PP+ (vue en coupe dans le substrat d’épaisseur h = 675 pm) en
fonction de la tension de polarisation.

A partir de ces profils de résistivité, la valeur de la résistance Ron de la jonction est

calculée dans le Tableau 2.3, a partir de la hauteur du substrat (longueur de la résistance) pour
une surface de zone dopée S=1,12 mm x 0.56 mm.

Tableau 2.3 : Résistivité et résistance estimée d’'une jonction N*PP+en fonction de la tension de polarisation
pour un substrat d’épaisseur 675 pm.

Tension de polarisation (V)

Résistivité (Q.cm) Ron (/mm?)

ov 2500 1700
-06V 4 30
-0.7V 0.63 4
-0.8V 0,12 0,8

-1V 0,015 0,1

111



Chapitre 2 Conception d’un switch intégreé sur silicium

2.5.2 Switch intégré large bande : premier démonstrateur
2.5.2.1 Co-simulation électrique / électromagnétique

Une ligne de transmission microruban (Figure 2.36) a été dessinée sur un substrat,
d’épaisseur 675 pm, Si-HR a l'aide du logiciel HFSS™. Les caractéristiques de la ligne sont les
suivantes :

e longueur delaligne: L =20 mm,

e impédance caractéristique de la ligne : Zc =50 Q (w =560 um),
e longueur de la zone dopée : L =1,12 mm,

e largeur de la zone dopée = largeur de ligne (w = 560 pm),

e épaisseur des conducteurs (ruban et plan de masse) : t =2 pm.

Zone dopée

N+
Type -P
Si-HR
Lign\e micro- ) Zomedopie
Plan de masse p*

ruban

Figure 2.36 : Ligne microruban dopée sur substrat silicium. L = 20 mm, Lqop = 1,12 mm.

La Figure 2.37 représente les résultats de simulation de la ligne microruban en fonction
des tensions de polarisation. Les pertes d’insertion, en mode OFF, sont inférieures a 1,2 dB.
L’isolation, en mode ON, est supérieure a 25 dB sur toute la bande de fréquence considérée.

Isolation (dB)
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Figure 2.37 : Réponses HFSS™ de la ligne microruban dopée en fonction de la tension de polarisation.

L’isolation est comparable aux switchs présentés dans I'état de 'art (comprise entre
16 dB et 33 dB).
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2.5 Fabrication de deux prototypes de switchs intégrés

2.5.2.2 Réalisation d’un switch large bande

La Figure 2.38 montre la photographie du prototype fabriqué.

Figure 2.38 : Photographie de la ligne microruban dopée.

Les démonstrateurs sont mesurés a partir d'une cellule de mesure (Figure 2.39), ainsi
leurs dimensions ont été choisies tres grandes, afin de :

e faciliter la manipulation lors des mesures,
e minimiser les couplages d’entrée / sortie,
e mesurer des dispositifs basses fréquences adaptés aux dispositifs de mesure.

La fréquence de fonctionnement des démonstrateurs est alors relativement faible.
Ce démonstrateur a été mesuré a l'aide :

e d’un analyseur de réseau E8364A de Agilent Technologies®,

e d’une alimentation continue connectée a I'analyseur,

e d’une cellule de mesure : Wiltron 3680K, permettant de mesurer des dispositifs
de DC a 40 GHz, avec une adaptation supérieure a 14 dB et des pertes d’insertion
inférieures a 0,2 dB,

e de cables (Réf: R286104371), dont les performances de la fiche technique sont
évaluées entre 0 et 26,5 GHZ, elle donne une adaptation inférieure a 15 dB et des
pertes d’insertion égales a 1,5 dB a 26,5 GHz,

e d’adaptateurs de connectique entre les cables et la cellule de mesure.

La calibration de I'appareil est effectuée avec un kit de calibration SOLT (Short Open
Load Thru) afin de s’affranchir des pertes liées aux cables et a la connectique. Seules les pertes
liées a la cellule de mesure ne sont pas prises en compte. La tension de polarisation de la
jonction N+PP+ est appliquée en méme temps que le signal hyperfréquence via I'analyseur de
réseau.

Figure 2.39 : Photographie du dispositif de mesure.
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Les résultats de simulation, a I'état OFF et a 1'état ON, sont en adéquation avec les
résultats de mesure pour des tensions de polarisation respectives de 0 V et - 1 V (Figure 2.40),

que ce soit en termes de pertes d’insertion (IL : Insertion Loss), d’adaptation (RL : Return Loss)
ou d’isolation (Iso).

-10 4 =——Iso_Mes
- = = IL_Simul
- = -RL_Simul
204 — - Iso_Simul

Return Loss (dB)
Insertion Loss (dB), Isolation (dB)

Frequence (GHz)

Figure 2.40 : Comparaison simulations / mesures de la ligne microruban dopée (avec Laop = 1,12 mm).

Le Tableau 2.4 résume les performances du switch RF réalisé.

Tableau 2.4 : Résumé des performances du switch RF.

Mode de fonctionnement Simulations \ (T

Etat OFF : Pertes d’insertion <1,2dB <2,8dB
Etat OFF : Adaptation >25dB >18dB
Etat ON : Isolation >25dB > 30 dB (entre 2,5 GHz et 20 GHz)
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2.5.3 Switch intégré large bande : Deuxiéme démonstrateur
2.5.3.1 Co-simulation électrique / électromagnétique

Afin de mettre en évidence la souplesse de conception, une deuxiéme ligne microruban a
été réalisée. Elle utilise la méme jonction N+*PP+ dont les caractéristiques ont été décrites dans la
partie 2.5.1. Cependant, la longueur de la zone dopée est égale a la longueur de la ligne
microruban, Lsop = L = 20 mm (Figure 2.41). Ainsi, la diode est distribuée sous toute la longueur
de la ligne.

Dopage P*

Si-HR (type P)

Ligne Micro-ruban
Plan de masse

Figure 2.41 : Ligne microruban dopée sur substrat silicium. L = Laop = 20 mm

La Figure 2.42 représente les résultats en transmission du couplage entre Atlas™ et
HFSS™ en fonction de la tension de polarisation. En augmentant la longueur de la zone dopée de
1,12 mm a 20 mm, I'isolation est améliorée de plus de 55 dB, pour une tension de polarisation de
-1V.
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Figure 2.42 : Réponses HFSS™ de la ligne microruban dopée en fonction de la tension de polarisation.
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La Figure 2.43 présente les résultats de simulation en accord avec les résultats de
mesure dans les états OFF (0 V) et ON (- 1 V).
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Figure 2.43 : Comparaison simulations / mesures de la ligne microruban dopée (avec Laop = 20 mm).

En mode OFF, les pertes d’'insertion mesurées sont inférieures a 2,8 dB et I'adaptation
supérieure a 18 dB. En simulation, l'isolation est supérieure a 83 dB sur toute la bande de
fréquence, tandis qu’en mesure elle est supérieure a 40 dB ; ce niveau en transmission est trés
faible. La différence entre la simulation et la mesure peut provenir de la connexion entre
I'adaptateur de connecteur et la cellule, des couplages entre I’entrée et la sortie de la ligne ou du
bruit de la diode.

La Figure 2.44 est une comparaison des performances de nos deux démonstrateurs avec
I'état de l'art sur les switchs RF fonctionnant dans la méme bande de fréquence que nos
démonstrateurs (composants en boitier : diode PIN silicium MASW110 [8], transistor FET AsGa
AS179-92LF [9], transistor MESFET AsGa SW393 [10]; composant sur puce silicium : SiGe PIN
SPST [11], composant sur puce AsGa : MMIC HEMT [12]).
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Figure 2.44 : Comparaison des mesures des démonstrateurs et des switchs RF de 1'état de I'art. (a) Pertes

d'insertion. (b) Isolation.

Les pertes d’insertion de nos deux démonstrateurs sont supérieures aux composants de
I'état de l'art, elles pourraient étre diminuées en appliquant la méme méthode sur des substrats
silicium de plus haute résistivité (étant donné que I'impact de la résistivité du substrat est
d’autant plus important que la fréquence des démonstrateurs est faible) ou un substrat de type
AsGa. En effet, seul le composant MA4SW110 est fabriqué sur silicium. Par contre, méme si la
taille de notre démonstrateur n’est pas comparable aux switchs de I’état de I'art, avec une zone
dopée de 20 mm de longueur, son isolation est supérieure (excepté le MA4SW110 a 20 GHz ou la
différence n’est seulement que de 2 dB pour une isolation de 40 dB). Dans des dispositifs
hyperfréquences accordables, la longueur de la zone dopée est un degré de liberté pour
atteindre les performances souhaitées.
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2.6 Conclusion

Le principe de co-conception d'un élément d’accord avec un dispositif accordable a été
démontré. La co-simulation entre les performances électriques d'un composant actif et la
réponse électromagnétique d’un circuit passif a été validée par 'adéquation entre les résultats
de simulation et de mesure. Le switch intégré est basé sur le dopage d'un substrat silicium,
réalisant une jonction semi-conductrice N+PP+. Il fonctionne comme un interrupteur en mode
ON / OFF, ou, en mode ON, il court-circuite le dispositif passif et le plan de masse. Intégré dans le
substrat, la jonction présente de faibles pertes d’insertion et une trés bonne isolation sur une
large bande de fréquence, et ceci pour une faible tension de polarisation. Les démonstrateurs
proposés montrent une isolation supérieure a 40 dB entre 0 et 20 GHz, avec des pertes
d’insertion inférieure a 2,8 dB. Comparé aux switchs présentés dans I'état de I'art :

e lisolation atteinte est de maniere générale supérieure,
e mais, les pertes d’'insertion sont également supérieures 2,8 dB, par rapport a un
niveau de pertes compris entre 0,1 et 1,6 dB des composants de I'état de I'art.

L’isolation est d’autant plus importante que :

e les zones dopées possedent de fortes quantités de dopants (N+ et P+),
e le dopage est profond,
e ladimension de la jonction est grande.

Le niveau de pertes est plus élevé que les composants existants, ces pertes sont liées en
partie a la cellule de mesure, mais surtout a la résistivité du substrat (un substrat de plus haute
résistivité pourrait diminuer le niveau de pertes, d’autant plus pour les dispositifs relativement
basses fréquences).

Ce switch apporte :

e une souplesse de fabrication, basée sur des procédés de fabrication maitrisés
(trés largement utilisés dans la fabrication de composants a semi-conducteurs),

e une flexibilité de conception de dispositifs hyperfréquences, dans la mesure ou la
zone dopée peut étre soit localisée, soit distribuée,

e une meilleure intégration, puisqu’il n’est plus nécessaire de souder les
composants d’accord sur le substrat ou de réaliser des vias métalliques.
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3.1 Introduction

3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons montré qu'il était possible d’intégrer 1'élément
d’accord d’'un dispositif hyperfréquence directement dans le substrat. La co-simulation a été
validée par la réalisation et la mesure de switchs hyperfréquences large-bandes. L’utilisation
d’'un substrat Si-HR engendre de faibles pertes au niveau du circuit passif. La jonction N+PP+
permet d’atteindre une excellente isolation en polarisation directe, sur une large bande de
fréquence.

L’élément d’accord servant de commutateur ON / OFF a tous les dispositifs accordables
présentés dans ce chapitre, sera donc basé sur une jonction N+PP+. Ce switch électrique réalise
un court-circuit entre le composant passif et le plan de masse, dans 'épaisseur du substrat
comparable a un via métallique. Etant donné que le switch est réalisé verticalement dans le
substrat, les dispositifs étudiés sont réalisés en technologie planaire, avec le méme procédé de
fabrication que celui discuté dans le chapitre 2.

La premiére étude de ce chapitre a pour objectif de valider la conception d'un dispositif
accordable basée sur ce switch électrique a partir de résonateurs a stub. Une fois le concept
vérifié, les performances de filtres microrubans accordables a éléments d’accord intégrés sont
présentés. L'objectif est de réaliser des filtres accordables en fréquence et en bande passante
sans élément reporté, en rivalisant avec les filtres accordables sur substrat faible perte
(IL < 4,7 dB, fréquence centrale comprise entre 2 GHz et 21 GHz en mode OFF), présentés dans
I'état de I'art. Nous montrons que cet élément d’accord n’est pas seulement applicable a des
switchs reconfigurables et des filtres accordables, mais également a des guides d’ondes
reconfigurables ainsi qu’'a des antennes accordables en fréquence dont la variation est
également comparable a celle de I'état de I'art.

Les simulations présentées sont modélisées, en mode ON, pour une résistivité homogene
(égale a 0,015 Q.cm), sous la zone dopée dans toute I'épaisseur du substrat de résistivité
2500 Q.cm. La résistivité du substrat (2500 Q.cm) est choisie suffisamment élevée pour
minimiser les pertes liées au substrat, cependant la tolérance de la résistivité de nos wafers est
importante pour minimiser les colits. La résistivité donnée par le fabricant des wafers sur
lesquels sont réalisés nos circuits est donc comprise entre 500 Q.cm et 3000 Q.cm. Le colt des
wafers dépend de la résistivité du substrat (plus la résistivité est élevée plus le colit du wafer est
élevé), mais surtout de la disparité de la résistivité sur un méme wafer (plus la résistivité est
homogéne plus le colit est important).

Les résonateurs a stubs ont été réalisés avec les mémes quantités de dopants que les
démonstrateurs de la partie 2.5.2. Par contre, tous les autres démonstrateurs, mesurés dans ce
chapitre, ont été fabriqués sur un autre wafer (les caractéristiques de ce wafer sont les mémes
que celles des démonstrateurs du chapitre 2). Ces démonstrateurs ont subi quelques problémes
de dopage au cours du process, ce qui explique les disparités au niveau de la résistivité obtenue
en mode ON, ainsi que de la tension de polarisation nécessaire a la commutation. Une
augmentation de la tension de polarisation directe ne permet pas de compenser le faible dopage.
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3.2 Les filtres accordables

Les filtres a stubs sont des filtres planaires large bande ou I'intégration du switch permet
de passer de résonateurs en circuit-ouvert a des résonateurs en court-circuit. Ainsi, en mode
OFF, le stub est en circuit-ouvert et sa fréquence de résonance est a A/2. En mode ON, le
résonateur est en court-circuit, sa fréquence de résonance est a A/4. Dans un premier temps,
pour valider la reconfigurabilité de filtres a éléments d’accord intégrés, de simples résonateurs
ont été étudiés, montrant la flexibilité que ce switch intégré offre au concepteur. Ensuite,
différents filtres a stubs accordables basés sur ce méme résonateur a switchs intégrés sont
présentés.

3.2.1 Résonateurs a stub a jonction N*PP+

Pour la réalisation du switch électrique en mode ON, la zone dopée peut étre localisée
(tres petite devant la longueur d’onde) ou distribuée (trés grande devant la longueur d’onde). A
noter, qu'il n'est pas nécessaire que toute I'extrémité du résonateur soit dopée, elle peut étre
localisée « n'importe ou » sur le résonateur en fonction de la fréquence choisie en mode ON.
Cependant, plus la zone dopée est grande, plus la résistance est faible, plus le switch électrique
s’approche d’un court-circuit parfait.

3.2.1.1 Premier demonstrateur

La Figure 3.1 illustre le schéma d’un résonateur Res1 a élément d’accord intégré dans le
substrat, dont les dimensions sont les suivantes :

e ligne microruban: L = 20 mm, w = 0,56 mm (la largeur w correspond a une
impédance caractéristique de Z. = 50 (),

e résonateur : Lswp = 13,56 mm, w = 0,56 mm,

e taille de la zone dopée : 0,56 mm x 0,56 mm.

L’élément d’accord est une jonction N*PP+ dont les dimensions et les caractéristiques de
dopage sont les mémes que celles du switch de la partie 2.5.2 (substrat de hauteur h = 675 pm
de résistivité p = 2500 Q.cm).

Si-HR (Type P) Zone dopée
w N*ppt

Zone dopée P*
Plan de masse

Figure 3.1 : Dessin du résonateur a stub, Res1. Lstub = 13,56 mm, Ldop1 = 0,56 mm.
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3.2 Les filtres accordables

Les Figure 3.2 (a) et Figure 3.2 (b) sont les vues en coupe de l'extrémité du stub dans les
deux modes de fonctionnement ou sont représentées les zones de différentes résistivités
utilisées pour les simulations électromagnétiques HFSS™. La Figure 3.3 présente les réponses en
transmission (Sz21) et en réflexion (Si1) des simulations électromagnétiques de ce résonateur,
dans les deux modes de fonctionnement du switch. En mode OFF, le stub en circuit-ouvert
résonne a la fréquence de 4 GHz (a A/2), tandis qu’en mode ON, sa fréquence de résonance est de
2 GHz (a A/4). Les pertes d’insertion dans la bande passante du résonateur sont inférieures a
0,75 dB dans les deux états du switch.

Aluminium w Zone dopée  Alyminium w Zone dopée

———> 0,0014 Q.cm &> 0,0014 Q.cm

SiHR
2500 Q.cm

SiHR

$10,0150.em  Se00 0 cm

Zone dopée
(a) 0,0014 Q.cm (b) 0,0014 Q.cm

Zone dopée

Figure 3.2 : Vues en coupe a I'extrémité du stub. (a) Mode OFF. (b) Mode ON.
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b
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35~ ~811 (ON) \
-40 T Sl21 ((')N)I y T T T y T T 1
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Figure 3.3: Résultats de simulation HFSS™ en modes OFF et ON du résonateur a stub.

La Figure 3.4 montre la photographie de ce résonateur.

dopée

Figure 3.4 : Photographie du résonateur a stub accordable.
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Une comparaison entre les résultats de simulation et de mesure du parameétre en
transmission Sy; est présentée a la Figure 3.5. En mesure, le mode OFF est considéré pour une
tension de polarisation de 0 V, et le mode ON pour une tension de -1,4 V. Le niveau de pertes
mesuré a la fréquence centrale est inférieur a 1,4 dB. La différence dans la bande passante entre
la mesure et la simulation est de 0,8 dB. En mesure, le niveau du zéro de transmission a 4,1 GHz
est de 10 dB plus élevé qu’'en simulation. Ceci peut s’expliquer par le bruit du dispositif de
mesure, le bruit interne de la diode en polarisation directe et des quantités de dopants implantés
qui seraient plus faibles que 102° atomes / cm3 dans les deux zones dopées P+ et N*.

0_
5}
_10..
. -15-
[as)]
D,
~ .20
~N
w
_25_
. | paki
-30 = = OFF (Sim) 309! — — OFF (sim) i
1——ON (Sim) 1" ——ON (Sim) 3
357 —-- - OFF (Mes) 357 —..-OFF (Mes) i
-40 _()|N (MES) T T T T 1 -40 '_'QN (MeS)' T T T 1
0 1 2 3 4 5 6 0 1 2 3 4 5 6
Fréguence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 3.5 : Simulations / mesures du résonateur en modes OFF et a ON. (a) Parametres S21.
(b) Parametres Si1.

Des rétro-simulations ont été effectuées afin d’évaluer la résistivité obtenue de notre
switch électrique. Il s’avére que les simulations sont en accord avec les mesures (Figure 3.6),
lorsque la résistivité simulée dans la zone dopée est de 0,3 Q.cm.

3
~ \
5 # " ‘\'
? =25 “ |
11! “ ‘_, I
20+ = 8;F( é_s"‘)‘) -30 : — — OFF (Sim) Wi
) o im ]" ——ON(sim) s
35 =--=0FF (Mes) 359 _L_oFF (Mes) 11
——ON (Mes g — )
_40 T T T T T ( ) 1 '40 J ?N (MeS)l T T . T 1
0 1 2 3 4 5 6 0 1 2 3 4 5 6
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 3.6 : Rétro-simulations / mesures du résonateur en modes OFF et a ON. (a) Parametres Sz1.
(b) Parametres S11.
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3.2.1.2 Deuxieme résonateur

Le rapport entre les deux longueurs du stub en mode OFF et celle du stub en mode ON
(rapport de la longueur totale sur la longueur non dopée avant le switch intégré), permet de
choisir le rapport entre les deux fréquences de résonance du résonateur. Un deuxiéme
résonateur, Res2, (Figure 3.7) a été réalisé avec une ligne de transmission de dimensions
identiques au résonateur précédent, mais avec des longueurs de stub et de dopage différentes.
La longueur du résonateur entre la jonction en T et la zone dopée est identique au résonateur
précédent (fréquence de résonance en mode ON identique au résonateur Res1), mais la longueur

du stub est de 18 mm et la longueur de la zone dopée est de 5 mm (fréquence de résonance en
mode OFF différente de celle du résonateur Res1).

w Zone dopée

/Si-HR (Type P) / N*PP*

Zone dopée P+
Plan de masse

Figure 3.7 : Design du résonateur a stub, Res2. Lstub = 18 mm, Ldop1 = 5 mm.

Les résultats de simulation sont présentés a la Figure 3.8. En mode OFF, ce résonateur
possede une fréquence de résonance égale a 3 GHz (a A/2), tandis qu’en mode ON sa fréquence

de résonance est égale a 2 GHz (a A/4). Quel que soit le mode de fonctionnement, les pertes
d’insertion sont inférieures a 2 dB.

o 101
)
v 154
% 4
:3 -204
£ L 2 :
@ 254 | il
I $ 1
-304= = S11 (OFF}! i
{}—— S21 (OFF)* :
359 ~..-511 (ON)
-40 T 5?1 (QN)l . T Y T Y T L 1
0 1 2 3 4 5 6

Fréquence (GHz)

Figure 3.8 : Résultats de simulation HFSS™ du résonateur en modes OFF et ON.
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Les simulations en transmission, dans les deux états du switch, correspondent
parfaitement aux résultats de mesure (Figure 3.9). Le zéro de transmission en mode ON est plus
élevé qu’en simulation. Une solution d’amélioration est discutée au chapitre 4.

S,, (dB)

.30 = — OFF (Sim)
= ON (Sim)
-364 = -- = OFF (Mes)
—— ON (Mes)
-40 T T T T T |
0 1 2 3 4 5 6

Fréquence (GHz)

Figure 3.9 : Simulations / mesures en transmission du résonateur dans les modes OFF et ON.

Ces deux résonateurs Resl et Res2, dont les mesures sont présentées a la Figure 3.11,
ont la méme longueur de stub entre la jonction en T et la zone dopée (Figure 3.10), ainsi ils ont la
méme fréquence de résonance en mode ON (pour une tension de polarisation de - 1,4 V), et une
fréquence de résonance différente en mode OFF. Le résonateur 1 (Res1) est celui de 13,56 mm
de longueur avec une zone dopée de 0,56 mm, tandis que le résonateur 2 (Res2) est long de
18 mm, sa longueur de la zone dopée étant de 5 mm.

o
=
&
-304 = = OFF (Res1)
———ON (Res1)
35— .. - OFF (Res2)
-40 _TOIN (RES%) T T 4 T T T u 1
0 1 2 3 4 5 6
Fréquence (GHz)

Figure 3.11 : Mesures en transmission des deux résonateurs en modes OFF et ON.
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3.2.1.3 Bilan

Comme il a été précisé précédemment, la zone dopée peut étre localisée « n'importe ou »
sur le résonateur (Figure 3.12) en fonction de la fréquence choisie en mode ON.

Zone dopée

Si-HR (Type P)

Zone dopée P*
Plan de masse

Figure 3.12 : Dessin du résonateur Res3 a switch intégré au milieu du stub.

Les dimensions de ce résonateur Res3 sont les suivantes :

e ligne microruban: L =20 mm, w = 0,56 mm,

e résonateur:L =18 mm,w=0,56 mm,

e taille de la zone dopée : 0,56 mm x 0,56 mm,

e longueur du résonateur avant la zone dopée : 13 mm.

Ce résonateur possede une zone dopée localisée au méme niveau que celle du résonateur
Res1, mais les longueurs de stub sont différentes. Ainsi, leurs fréquences de résonance sont
identiques, a I'’état ON, mais différentes a I'état OFF, comme le montre la Figure 3.13.

)
8=
U)& 1
-25 4
-30 1 — = Res1 (OFF)
1 —— Res1 (ON)
-35 —---Res3 (OFF)
-40 T T T T T T T T T Rels3 (ON) 1
0 1 2 3 4 5 6

Fréquence (GHz)

Figure 3.13 : Mesures des résonateurs Res1 et Res3 dans les deux états de fonctionnement du switch.
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Le choix de la longueur et de la position de la zone dopée apporte une grande flexibilité
de conception du résonateur accordable. L’avantage de distribuer la longueur de la zone dopée
jusqu’a I'extrémité du stub réside en 'augmentation de la surface de la zone de faible résistivité
en mode ON. Par conséquent, la valeur de la résistance Ron est plus faible et la tension de
polarisation nécessaire pour réaliser le via électrique est également plus faible.

La différence entre les résonateurs 2 et 3 se situe au niveau de la longueur de la zone
dopée (Figure 3.14). Le résonateur 2, ayant une plus grande zone dopée, commute a partir d'une
tension de polarisation - 1,1 V, tandis qu’a cette tension de polarisation le résonateur 3 n’a pas
encore commuté (Figure 3.15). Le résonateur 3, ayant une plus faible longueur de zone dopée,
commute a partir de - 1,4 V.

(a) (b)

Figure 3.14 : Illustration des résonateurs (a) Res2. (b) Res3.

o
2
Cn’Ja 1
-25 4
=304 = = OFF (Res3)
1 —-1,1V (Res3)
-35 4 = --=0FF (Res2)
| —_-1,1V (Res2)
-40 ¥ T v T v T T T v T v 1
0 1 2 3 4 5 6

Fréquence (GHz)

Figure 3.15 : Réponses mesurées des résonateurs Res2 etRes3a0Vet-1,1V.
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3.2.1.4 Solution d’une polarisation externe

Jusqu'a présent, la polarisation de I'élément actif de tous les démonstrateurs mesurés
était effectuée en méme temps que le signal RF. Les éléments actifs nécessitent un circuit de
polarisation comportant des lignes de transmission, des capacités (pour protéger la source RF
de la source de tension continue appliquée sur le composant actif) et des inductances (pour
bloquer le passage du signal hyperfréquence vers le circuit de polarisation). En général, ces
composants sont soudés sur le substrat [1]-[8], ce qui engendre des pertes et des effets
parasites supplémentaires sur le dispositif accordable. Une alternative a I'inductance reportée
consiste a utiliser un stub papillon [9].

Une solution de polarisation externe a été étudiée sur un des résonateurs a partir de ce
stub papillon illustré a la Figure 3.16. 1l est dimensionné pour étre quart-d’onde a la fréquence
centrale du filtre. Au niveau de la ligne de transmission, le stub est en circuit-ouvert du point de
vue hyperfréquence, ce qui permet de rendre transparent le circuit de polarisation du point de
vue du signal hyperfréquence. Il évite ainsi I'utilisation d’inductances reportées. Du fait de la
variation progressive de son impédance, le stub papillon est considéré comme large bande, mais
il est complétement transparent sur une bande de fréquence environ égale a 20 % de la
fréquence centrale. Ainsi dans des applications telles que les filtres a stubs (large bande,
généralement supérieure a 50 %), les stubs papillons ne sont pas forcément les plus appropriés,
cependant ils permettent d’offrir une solution de polarisation de la jonction.

Ag/4
Stub papillon Plot de
polarisation

Figure 3.16 : Illustration d'un stub papillon.
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La Figure 3.17 illustre le dessin complet du résonateur dont le circuit de polarisation est
un stub papillon. Une zone, de dimension 0,56 mm x 0,56 mm, a été dopée a I'extrémité du stub,
afin de commuter d’un circuit-ouvert vers un court-circuit.

Figure 3.17 : Illustration d’'un résonateur a polarisation par stub papillon.

Les résultats de simulation électromagnétique de ce résonateur sont comparés, avec et
sans le stub papillon a la Figure 3.18. Le stub papillon a été dimensionné pour travailler a la
deuxieme harmonique de la résonance du stub en mode ON, ainsi sa longueur électrique est
égale a Ay/4 a la fréquence de 4,5 GHz. Il est transparent lorsque le stub est en court-circuit
(mode ON), cependant en mode OFF, positionné a I'extrémité du stub, il perturbe la réponse
électromagnétique du résonateur. Le décalage en fréquence lié a la présence du stub papillon est
plus faible en haut de la bande de fréquence simulée.

o
E
o
(7]
-304 — — OFF (sans papillon)
—— ON (sans papillon)
—--=OFF (avec papillon)
—— ON (avec papillon)
'40 T T T T T 1

0 1 2 3 4 5 6
Fréquence (GHz)

Figure 3.18 : Résultats de simulation HFSS™ du résonateur avec et sans stub papillon.
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3.2 Les filtres accordables

La Figure 3.19 présente les réponses mesurées du résonateur en modes OFF et ON, ou
I'élément d’accord est alimenté par le stub papillon.
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Figure 3.19 : Résultats de mesures en transmission du résonateur polarisé par un stub papillon, en modes
OFF et ON.

En mode ON, on observe une parfaite concordance entre la simulation et la mesure
(Figure 3.20). En mesure, en mode OFF, il y a une légére diminution de la bande passante (de
I'ordre de 5 %).
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——ON (Sim)
—---OFF (Mes)
—— ON (Mes)
-40 » T * T " T . T i T L] 1
0 1 2 3 4 5 6

Fréquence (GHz)

Figure 3.20 : Comparaison simulations / mesures du résonateur a stub papillon dans les deux modes de
fonctionnement.

Dans cette partie, la méthode de modélisation du switch intégré a été validée sur des
résonateurs. Les mesures des démonstrateurs sont en accord avec les simulations. Par la suite,
cette méthode de modélisation a été appliquée a des fonctions plus complexes, tels que les filtres
accordables, les guides d’ondes reconfigurables et les antennes accordables en fréquence.
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Chapitre 3 Conception de dispositifs hyperfréquences totalement intégrés et
reconfigurables sur substrat silicium

3.2.2 Filtre passe-bas / passe-haut

L’idée originale de cette partie est de concevoir un filtre qui est reconfigurable d’un filtre
passe-bas a un filtre passe-haut, cela avec une bonne platitude dans les deux modes de
fonctionnement du filtre. Ce filtre a stub d’ordre 5 (5 résonateurs), est présenté a la Figure 3.21,
dont les extrémités de chaque résonateur sont dopées (100 pum x la largeur du résonateur). Les
résonateurs sont répartis de part et d’autre de la ligne de transmission afin de diminuer le
couplage entre les résonateurs adjacents. Ainsi, en mode OFF, les stubs sont en circuit-ouvert, le
filtre est un filtre passe-bas, tandis qu’en mode ON, les stubs sont en court-circuit, le filtre est
alors un filtre passe-haut. Ce filtre a été étudié et dessiné pour avoir une fréquence de coupure
du filtre passe-bas égale a la fréquence de coupure du filtre passe-haut. Les dimensions de ce
filtre sont résumées dans le Tableau 3.1. Les filtres planaires sont constitués d’inverseurs

d'impédance A/4 placés entre deux résonateurs.

Si-HR (Type P)

Zones dopées
N+PP*

Plan de masse

Zone dopée P*

Figure 3.21 : Filtre passe-bas (Mode OFF) / filtre passe-haut (Mode ON).

Tableau 3.1 : Dimensions du filtre passe-bas / passe-haut.

Acces Résonateurs Résonateurs Résonateur Inverseurs Inverseurs

let5 2et4 3 let4 2et3
Longueur | 5,38 31 2,92 2,92 2,62 2,43
(mm)
Largeur 0,53 0,44 1,48 1,55 0,48 0,35
(mm)
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3.2 Les filtres accordables

La Figure 3.22 présente les réponses HFSS™ du filtre passe-bas (mode OFF) et passe-
haut (mode ON).
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< - — S11 (OFF)
J —— 821 (OFF)
=l —--=S11 (ON)
—— 521 (ON)
-50 T T d T Y T T T Y 1
0 2 4 6 8 10
Fréquence (GHz)

Figure 3.22 : Résultats de simulation HFSS™ du filtre passe-bas (mode OFF) / passe-haut (mode ON).

Les performances obtenues des filtres passe-bas et passe-haut sont résumées dans le
Tableau 3.2.

Tableau 3.2 : Performances des filtres passe-bas et passe-haut.

Fréquence de Pertes d’insertion Adaptation

coupure (GHz) (dB) (dB)
Filtre passe-bas 4,4 <1,2 >13
Filtre passe-haut 4,3 <24 >13
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Chapitre 3 Conception de dispositifs hyperfréquences totalement intégrés et
reconfigurables sur substrat silicium

Dans les deux modes de fonctionnement, 'ondulation est inférieure a 0,2 dB. Les pertes
d’insertion sont supérieures en mode ON, ceci est dii au fait que le court-circuit électrique réalisé
ne soit pas parfait. Si 'on remplace la résistivité sous la zone dopée égale a 0,015 Q.cm par une
zone métallique en aluminium, le niveau de pertes du mode ON (inférieur a 1,4 dB) est alors
similaire au mode OFF (Figure 3.23). Une solution d’amélioration est présentée au chapitre 4, ou
le substrat est affiné face arriere, sous les zones dopées de fagon a réduire la longueur du court-
circuit a réaliser et ainsi réduire la résistance en mode ON.

-10 1
) oy
» 204 N3 v Al
w ' X v.
o v, ] :
3 A v
& -0 ; ‘
& t
-40 4 — =811 (ON: p=0,015 Q.cm)
——521 (ON: p=0,015 Q.cm)
—---811 (ON: alu)
50 . . ' . __ ——S21(ON:aly) .
0 2 4 6 8 10
Fréquence (GHz)

Figure 3.23 : Comparaison des résultats de simulation HFSS™ du filtre passe-haut (mode ON) entre un « via »
aluminium et une résistivité dans la zone dopée de 0,015 Q.cm.

Pour cette étude, nous présentons uniquement des résultats de simulation, étant donné
que ce filtre est en cours de réalisation.
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3.2 Les filtres accordables

3.2.3 Filtres a stubs : accordabilité en bande passante

Pour effectuer la synthése de filtres a éléments distribués, celle de Tchebyscheff [10]
présente I'intérét de concevoir des filtres a forte réjection pour un ordre de filtre faible. Dans
cette partie, deux familles de filtres a stub sont présentées :

e Les filtres a stubs sans saut d'impédance, dont la largeur des résonateurs est
identique sur toute la longueur de ceux-ci. Ils ont 'avantage de présenter le
concept de filtres accordables a switchs intégrés a partir d’'une synthese connue.

e Les filtres a stubs a saut d'impédance, dont les résonateurs possedent dans leur
longueur deux largeurs différentes. Par rapport aux filtres a stubs sans saut
d’impédance, ces filtres peuvent offrir une plus grande souplesse dans le choix
des bandes passantes, mais pour cela une adaptation de la synthése initiale est
nécessaire.

3.2.3.1 Filtres a stubs sans saut d’'impédance

La Figure 3.24 montre le dessin du filtre a stub sans saut d'impédance d’ordre 4 étudié.
La largeur de chaque résonateur est constante sur toute leur longueur. Les dimensions de
chaque zone dopée correspondent a la largeur du résonateur par la moitié de la longueur du
résonateur considéré. Si la longueur des stubs en circuit-ouvert est deux fois plus grande que
celle des stubs en court-circuit, alors ils ont la méme fréquence de résonance. Une fois la
synthése du filtre a stub en court-circuit effectuée, pour une bande passante et une fréquence
centrale donnée, la bande passante du filtre en circuit-ouvert est subie.

Zones dopées
N*PP*

Si-HR (Type P)

Zone dopée P*
Plan de masse

Figure 3.24 : Masque du filtre d’ordre 4 (Résonateurs sans saut d'impédance).
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Chapitre 3 Conception de dispositifs hyperfréquences totalement intégrés et
reconfigurables sur substrat silicium

La fréquence centrale du filtre est égale a 10 GHz et la bande passante choisie en mode
ON est de 50 %. Les dimensions des résonateurs, des inverseurs et des lignes d’accés sont
résumées dans le Tableau 3.3.

Tableau 3.3 : Dimensions du filtre a stubs d'ordre 4 accordable en bande passante.

Acces | Résonateurs Résonateurs Inverseurs Inverseur 2
let3 2et4 let3
Longueur (mm) 2,7 2,79 2,76 2,56 2,52
Largeur (mm) 0,53 0,1 0,11 0,41 0,29

Les résultats de simulation sont présentés a la Figure 3.25. La bande passante obtenue en
mode OFF est de 32 %, avec une fréquence centrale identique a celle du mode ON (10 GHz). Quel
que soit le mode de fonctionnement, dans la bande passante du filtre, les pertes d’'insertion sont
inférieures a 1 dB et ’adaptation supérieure a 26 dB.
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o
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404 . : —— 521 (OFF)
- S ~--=$11 (ON)
-50 T " T ‘l ! ¥ T -821 (qN)
0 5 10 15 20

Fréquence (GHz)

Figure 3.25 : Réponses HFSS™ du filtre a stubs sans saut d’'impédance en modes OFF et ON.

Le dopage de la moitié de chaque résonateur rend ce filtre accordable en bande passante.

La bande passante du filtre peut alors commuter de 32 % a 50 %, par le seul biais d’une faible
tension de polarisation.
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3.2 Les filtres accordables

Ce filtre a été réalisé (Figure 3.26 (a)) a partir des étapes de fabrication décrites dans le
chapitre 2. Cependant, I'épaisseur de métallisation de ce filtre étant identique a celle de I'oxyde,
les résonateurs sont coupés au niveau de la zone dopée, comme le montre la photographie au
microscope d’'un résonateur (Figure 3.26 (b)).

() (b)

Figure 3.26 : (a) Photographie du filtre accordable sans saut d'impédance. (b). Photographie au microscope
de la transition zone non dopée / zone dopée d'un résonateur coupé.

En effet, si I'épaisseur de 'aluminium est inférieure ou égale a celle de 1'oxyde (SiO)
(Figure 3.27), cela provoque une coupure du métal entre les parties dopées et non dopées. Ainsi,
les prochains circuits seront réalisés avec une épaisseur d’oxyde plus faible.

Transition critique

Aluminium §i0p [/

Zone dopée N*

SiHR
f 2500

Zone dopée P*

Figure 3.27 : Vue en coupe de la transition zone non dopée / zone dopée d'un résonateur.

L’inconvénient des filtres a stubs sans saut d'impédance se situe au niveau du choix des
bandes passantes. En effet, une fois que la bande passante en mode ON est choisie, la bande
passante du mode OFF est subie. Pour pallier a ce probleme, la solution est d’utiliser des filtres a
stubs a saut d'impédance.
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3.2.3.2 Filtres a stubs a saut d'impédance

Avant de présenter les structures étudiées et réalisées, il est important d’expliquer la
méthode de synthese utilisée. En effet, la synthése initiale des filtres a stubs a saut d'impédance
(décrite dans [10]) offre des degrés de liberté pour contréler les zéros de transmission. Dans
notre contexte, elle doit donc étre adaptée pour obtenir une flexibilité dans le choix des bandes
passantes. Ainsi, il devient possible, non seulement de choisir la bande passante du mode OFF,
mais également celle du mode ON.

e Synthese des filtres a stubs a saut d'impédance

La Figure 3.28 (a) illustre un filtre a stubs sans saut d'impédance comparé a un filtre a
stubs avec saut d'impédance (Figure 3.28 (b)).

(b)

Figure 3.28 : (a) Illustration d'un filtre a stubs sans saut d'impédance. (b) Illustration d'un filtre a stubs avec
saut d'impédance.

La synthese des filtres a stubs en court-circuit sans saut d'impédance détermine les
admittances, Yi, de chaque résonateur, en fonction de la bande passante et la fréquence centrale
choisie, tel que le montre la relation (25).

2 2 2 2
Y, =7, s + gowC, tan 6, + = + gow,C, tan 6, _ i o Sk (25)
Y, 2 Y, 2 Y, Y,

ou Jkk+1 et Jk-ik sont les inverseurs d’admittance, C, est un parameétre de liberté sur les
admittances, gk sont les coefficients de Tchebyscheff et 6, est calculé en fonction de la bande
passante w1 choisie, a partir de I'équation (26).

0, :5[ —ﬂj (26)

2 2
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3.2 Les filtres accordables

Pour simplifier I'équation (25), on pose I'équation (27), telle que:
Y =Y, (27)

A partir de ces admittances pour les résonateurs en court-circuit, on peut déterminer
celles des résonateurs en circuit-ouvert a partir de I'équation (28) :

2 2
vy | [Jun ) (8omC, tan0, ’ [P, (gowC, tand, " (e ) (i [ atan®0, -1
! Y, 2 Y, 2 Y, Y, (a+1)tan” 6,

(28)

ou 0, est calculé en fonction de la deuxieme bande passante choisie w; a partir de
I'équation (29).

T @,
6, _5(1_7j 29)

Pour simplifier 'équation (28), on pose I'équation (30), telle que:

(30)

: . tan’ 6, —1
¥, =YAak><( atan” 0, J

(a+1)tan’ 0,

Etant donné que les résonateurs du filtre a saut d'impédance seront court-circuités au
niveau du saut d'impédance, la relation (31) permet d’obtenir les admittances de la premiére
partie des résonateurs a saut d'impédance.

Y, =Y, (31)
Il est alors possible de calculer le parameétre a, telle que le montre I’équation (32) :

5 ,
_tan” 0,0, +

a, = (32)

P
a, (o, —a;)

Ensuite, il ne reste plus qu’a calculer I'admittance de la deuxieme partie de chaque
résonateur a partir de I'’équation (33) :

Y'i=aY, (33)
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e Exemples de filtres a stubs a saut d'impédance accordables en bande passante

Dans cette partie, deux exemples de filtres a saut d'impédance sont présentés. A partir de
la synthése précédente, les admittances Y’k sont calculées lorsque les résonateurs sont en court-
circuit, soient pour les parties des résonateurs les plus proches des inverseurs. Ainsi, les zones
dopées sont distribuées sur la deuxieme partie de chaque résonateur (Figure 3.29), soit pour ce
premier filtre, sous toute la partie la plus large de chaque résonateur.

Zones dopées
N*pPp*

LdopZ

Zone dopée P+

Si-HR (Type P)

Plan de masse

Figure 3.29 : Masque du filtre d’ordre 4 (avec résonateurs a saut d'impédance), accordable en bande
passante ; mode OFF : BP = 50 % et mode ON : BP = 75 %.

Les bandes passantes choisies pour ce filtre sont de 50 % pour le mode OFF et de 75 %
pour le mode ON. Les résonateurs sont dimensionnés pour obtenir une fréquence centrale de
10 GHz dans les deux états de fonctionnement. Les dimensions des résonateurs, des inverseurs
et des lignes d’acces sont données dans le Tableau 3.4.

Tableau 3.4 : Dimensions du filtre a stubs (avec saut d'impédance) accordable en bande passante (Mode OFF :
BP =50 %, mode ON : BP = 75 %).

Acces | Résonateurs 1 et Résonateurs 2 Inverseurs Inverseur

4 et3 let3 2
Zone Zone Zone Zone
non dopée 100)0! dopée
dopée dopée
Longueur (mm) 2,56 2,89 2,55 2,77 2,9 2,57 2,75
Largeur (mm) 0,53 0,16 0,54 0,075 0,11 0,4 0,28
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3.2 Les filtres accordables

Les résultats de simulation électromagnétique de ce filtre sont présentés a la Figure 3.30.
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Figure 3.30 : Réponses HFSS™ du filtre a stubs a saut d'impédance accordable en bande passante

(Mode OFF : BP =50 %, mode ON : BP = 75 %).

Ce filtre accordable offre une souplesse de conception en termes de choix des bandes

passantes. Les pertes d’insertion sont faibles, inférieures a 1 dB, avec une adaptation supérieure
a 27 dB, dans les deux bandes de fréquence considérées.

La Figure 3.31 représente la photographie du filtre fabriqué ainsi que les résultats de
mesure dans les deux modes de fonctionnement du filtre.
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Figure 3.31 : (a) Photographie du filtre accordable. (b) Mesures en mode OFF et ON.

Les performances ne sont pas celles espérées en simulation. Contrairement au filtre
précédent (sans saut d'impédance), il n'y a pas de coupure dans la métallisation des résonateurs.
Par contre, lors de la réalisation de ce filtre, il y a eu des problémes de dopage. La solution de sol-
gel utilisée était granuleuse (fortement inhomogéne). Excepté les résonateurs de la partie 3.2.1,
tous les dispositifs réalisés ont été fabriqués sur ce méme wafer. L'inhomogénéité de la solution
implique une forte disparité des quantités de dopants et par conséquent une tres forte variation
de la résistivité obtenue en mode ON. Pour tous les dispositifs, le dopage est beaucoup plus
faible que prévu, et pour essayer de pallier a ce probléme, la tension de polarisation appliquée
est plus importante que celle utilisée lors des simulations.
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La résistivité minimale estimée en mode ON est de quelques (.cm (avec une tension de
polarisation de -6 V), au lieu d’une résistivité de 0,015 Q.cm attendue (avec une tension de
I'ordre de -2 V). Ainsi, en mesure, en mode OFF, le niveau de pertes est inférieur a 2 dB, mais en
mode ON, la résistivité étant insuffisante, le niveau de pertes est de 'ordre de 5 dB. Une rétro-
simulation a été effectuée afin d’évaluer la résistivité obtenue en mesure en mode ON. Il s’avere
que les résultats de simulation s’approchent de ceux mesurés lorsque la résistivité sous la zone
dopée est égale a 2 Q.cm (Figure 3.32). Malgré ces mauvaises performances, ces mesures
valident la faisabilité d’intégrer 1'élément d’accord pour des filtres accordables en bande
passante, directement dans le substrat Si-HR.
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Figure 3.32 : Mesure et rétro-simulation en mode ON du filtre.

La bande passante du filtre précédent peut commuter de 50 % en mode OFF, a 75 % en
mode ON. Cependant, les bandes passantes choisies peuvent étre plus faibles. Comme le filtre
précédent, les admittances Y’k sont calculées lorsque les résonateurs sont en court-circuit, et les
admittances Y”x lorsque les résonateurs sont en circuit-ouvert.

Ainsi, les zones dopées sont distribuées sur la deuxieme partie de chaque résonateur,
comme pour le filtre précédent. Ce filtre, dont les dimensions sont données dans le Tableau 3.5,
posséde une bande passante en mode OFF de 20 % qui atteint 50 % en mode ON.

Tableau 3.5 : Dimensions du filtre a stubs accordable en bande passante (Mode OFF : BP = 20 % ; mode ON :
BP =50 %).

Acces Résonateurs 1 et Résonateurs 2 Inverseurs Inverseur

Zone Zone Zone

dopée non dopée
Longueur (mm) 1,24 2,33 3,04 2,13 3,04 1,93 1,75
Largeur (mm) 0,53 0,63 0,06 0,95 0,08 0,47 0,34
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3.2 Les filtres accordables

En simulation (Figure 3.33), les pertes d’insertion sont plus faibles en mode OFF (1,3 dB)
qu’en mode ON (2,3 dB), avec une adaptation dans les deux modes, supérieure a 21 dB.
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Figure 3.33 : Réponses HFSS™ du filtre accordable en bande passante (Mode OFF : BP =20 % ;

mode ON: BP =50 %).

Les zones dopées de ce filtre ayant une plus faible largeur que les précédentes, la surface
de chaque zone dopée est plus faible et par conséquent, la résistance Ron liée a la résistivité de la
zone dopée en mode ON est plus forte. Cette résistance ne peut plus étre considérée comme
nulle et implique un niveau de pertes plus important dans la bande passante du filtre. En effet, si
la résistivité est améliorée de facon a ce que la conductivité s’approche de celle d'un métal, les
pertes d’insertion seraient beaucoup plus faibles. La Figure 3.34 représente la simulation du
filtre en modes OFF et ON, ou la résistivité de 0,015 Q.cm dans la zone dopée est remplacée par
de I'aluminium. En mode ON, les pertes d’insertion ne sont alors plus que de 0,6 dB.

Paramétres S (dB)

0 M et e Rt Eme. . e ————— e . e w s s .
=104
-20 4
304
-40 4 —/=s11 (OFF)
——S21 (OFF)

1="-- $11 (ON: Alu)
.50 1 ——S21(ON:Aw)| | | ' : ' :

0 5 10 15 20

Fréquence (GHz)

Figure 3.34 : Réponses HFSS™ du filtre accordable en bande passante (Mode OFF : BP = 20 % ; mode ON

(aluminium), BP = 50 %).
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Dans cette partie, le principe du switch a base d’une jonction N*PP+ a été intégré a des
filtres accordables en bande passante. Appliqué aux filtres a stubs a saut d'impédance, il apporte
une grande souplesse en termes de choix de bande passante.

Remarque : Avec un filtre en mode OFF ayant une bande passante de 50%, il serait
difficile de diminuer la bande passante en dessous de 20 %, limitée par la largeur des
résonateurs. Avec une hauteur de substrat de 675 um et une fréquence centrale du filtre égale a
10 GHz, I'impédance maximale que I'on peut espérer réaliser (avec une résolution de masque
suffisamment précise) est de 140 Q, ce qui correspond a une largeur de ligne égale a 10 pm
(Figure 3.35). Pour minimiser les couplages entre deux résonateurs, il est préférable que la
largeur de ceux-ci ne soient pas trop importante, 'impédance minimale est légérement
inférieure a 40 ) (w est alors proche de 1000 pm). Afin que les impédances des résonateurs
soient comprises entre 40 Q et 140 (), la bande passante minimale est de 15 % et cela pour une
bande passante maximale de 47 % (impédances comprises entre 40 (1 et 140 Q). Pour rester
dans cette gamme d’'impédance, la différence maximale entre les deux bandes passantes ne peut
excéder les 32 %.
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Figure 3.35 : Variation de I'impédance d'une ligne en fonction de sa largeur.
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3.2 Les filtres accordables

3.2.4 Filtres a stubs a saut d'impédance : accordabilité en bande passante et en
fréquence centrale

A partir de la synthése précédente, si les fréquences centrales en circuit-ouvert et en
court-circuit sont différentes, il est possible de réaliser des filtres accordables en fréquence
centrale et en bande passante, comme le montre les deux dispositifs suivants.

Pour cela, a partir du filtre précédent, dont la fréquence centrale est égale a 10 GHz, avec
une bande passante en mode OFF égale a 20 % et une bande passante en mode ON égale a 50 %,
il suffit de rallonger les longueurs des parties dopées de chaque résonateur afin de diminuer la
fréquence centrale du mode OFF.

En théorie, pour réaliser un filtre accordable en bande passante et en fréquence centrale,
une adaptation de la synthése serait nécessaire, et cela non seulement pour les résonateurs mais
également pour les inverseurs. En effet, a partir de la synthese, si la fréquence entre les deux
modes varie et si les longueurs des résonateurs sont calculées pour étre égales a A/4 en mode
ON, ils ne sont plus demi-onde en mode OFF. De plus, les inverseurs devraient étre accordables
en fonction de la fréquence de fonctionnement. Toutefois, le fait de rallonger les résonateurs en
mode OFF offre de bonnes performances dans les deux états de fonctionnement. Nous utilisons
donc cette synthese approchée.

Les caractéristiques choisies du filtre, sont les suivantes :

o mode OFF : Fréquence centrale égale a 8,3 GHz avec une bande passante de 20 %,
e mode ON : Fréquence centrale égale a 10 GHz avec une bande passante de 50 %.

Les dimensions de ce filtre sont résumées dans le Tableau 3.6.

Tableau 3.6 : Dimensions du filtre accordable en bande passante et en fréquence centrale (Mode OFF :
Fc = 8,3 GHz, BP =20 % ; mode ON : Fc = 10 GHz, BP = 50 %).

Acces Résonateurs1et Résonateurs 2 Inverseurs Inverseur

4 et3 let3 2
Zone Zone Zone Zone
non dopée non dopée
dopée dopée
Longueur (mm) 1,24 2,33 4,19 2,13 4,33 1,93 1,75
Largeur (mm) 0,53 0,63 0,08 0,95 0,08 0,47 0,34
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Les résultats de simulation (Figure 3.36) présentent de bonnes performances en termes
de pertes d’insertion (inférieures a 1,2 dB pour le mode OFF et 2,2 dB pour le mode ON) et
d’adaptation (supérieures a 19 dB et 25 dB, respectivement pour les modes OFF et ON).

0 -
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Fréquence (GHz)

Figure 3.36 : Réponses HFSS™ du filtre accordable en bande passante et en fréquence centrale (mode OFF :
BP =20 %, Fc = 8,3 GHz ; mode ON : BP = 50 %, Fc = 10 GHz).

La fréquence centrale du filtre en mode OFF peut étre supérieure a celle du mode ON,
contrairement au filtre précédent. Pour une montée en fréquence du mode OFF, les parties
dopées de chaque résonateur sont plus courtes.

Les dimensions du filtre (Tableau 3.7) sont calculées pour obtenir les caractéristiques
suivantes :

e mode OFF: Fréquence centrale égale a 11,6 GHz avec une bande passante de
20 %,

e mode ON : Fréquence centrale égale a 10 GHz avec une bande passante de 50 %.

Tableau 3.7 : Dimensions des éléments du filtre.

Acces Résonateurs 1 Résonateurs 2 et | Inverseurs Inverseur

et4 3 let3 2
Zone Zone Zone Zone
non dopée non dopée
dopée dopée
Longueur 1,24 2,33 2,37 2,12 2,27 1,76 1,93
(mm)
Largeur (mm) | 0,53 0,67 0,05 1,02 0,1 0,39 0,35
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3.2 Les filtres accordables

Le Figure 3.37 présente les résultats de simulation électromagnétique d’un filtre a stubs
a saut d'impédance accordable en fréquence centrale et en bande passante.
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Figure 3.37 : Réponses HFSS™ du filtre accordable en fréquence centrale et en bande passante (Mode OFF :
BP =20 %, Fc = 11,6 GHz; mode ON : BP = 50 %, Fc = 10 GHz).

by

La limitation des deux filtres a stubs accordables en fréquence centrale et en bande
passante se situe essentiellement au niveau des inverseurs. En effet, les dimensions des
inverseurs sont fixes et, en régle générale, ils doivent avoir une longueur égale A/4 a la fréquence
centrale. Or, la fréquence centrale varie entre les deux modes de fonctionnement. Un compromis
de longueur des inverseurs a été nécessaire pour obtenir de bonnes performances a I'état OFF
comme a I'état ON, ce qui restreint le rapport entre les deux fréquences choisies.
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3.2.5 Bilan

Dans cette partie, nous avons montré la souplesse et la facilité d’intégration du switch
sur chaque résonateur. Il est possible de concevoir des filtres :

e reconfigurables : filtres passe-bas / passe-haut,
e accordables en bande passante,
e accordables en bande passante et en fréquence centrale.

Les pertes d’'insertion mesurées des résonateurs et du filtre a bande passante accordable
(50 % a 75 %) sont respectivement inférieures a 1,4 dB et 2 dB (mode OFF). Ces pertes
d’'insertion sont inférieures aux filtres accordables de I’état de I'art [11].

Des mesures de filtres a stubs accordables en bande passante valident les simulations,
méme si des améliorations au niveau du dopage doivent étre effectuées (des circuits sont en
cours de réalisation). Une diminution de I'épaisseur d’oxyde est envisagée pour la réalisation des
prochains circuits, afin de minimiser les risques de coupure de pistes.

Grace a l'utilisation de ces switchs intégrés, il n’est plus nécessaire de souder les
éléments d’accord, de subir leurs pertes d’'insertion et de percer des vias métalliques. Les effets
parasites liés a I'interconnexion du circuit passif et du composant actif sont supprimés.

Dans cette partie, le switch vertical a été intégré sur une technologie planaire avec des
filtres a stubs accordables, cependant d’autres topologies de filtres ainsi que des solutions
d’amélioration avec l'utilisation d’autres technologies sont discutées dans le chapitre 4.
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3.3 Les guides d’'ondes et cavités

3.3.1 Principe de fonctionnement des guides d’ondes et cavités

Les guides d’ondes (Figure 3.38) sont des supports de transmission pour les ondes
électromagnétiques. Par rapport aux lignes de transmission, ils présentent moins de pertes, mais
ils sont plus encombrants [12]. Ils sont pour la plupart métalliques, ce qui implique un poids et
un colt non négligeable. Toutefois, ces guides peuvent étre intégrés dans des solutions
planaires, en utilisant des techniques SIW (Substrate Integrated Waveguide).

- >
a

Figure 3.38: Illustration d'un guide d'onde rectangulaire.

Un guide d’onde métallique rectangulaire se comporte comme un filtre passe-haut, avec
une fréquence de coupure [13] déterminée, en fonction du mode de propagation et des
dimensions du guide, par la relation (34) :

Y ey
e \/g—r 2a 2h

Les dimensions h et a représentent, respectivement la hauteur du substrat et la largeur
du guide.

Dans notre étude, I'objectif est de réaliser un guide SIW reconfigurable, dont les parois
verticales correspondent a des zones dopées que I'on pourra polariser en directe (mode ON). Or,
une cavité n’est autre qu'un guide d’'onde fermé, dont les performances sont données a partir du
coefficient de qualité propre de la cavité [14], calculées en fonction de ces différents types de
pertes. Les facteurs de qualité, en technologie volumique, peuvent étre tres élevés [15]-[17]
(supérieurs a 1000), alors qu’en technologie SIW les facteurs de qualité des cavités sont de
I'ordre de 200-300 [18]-[20]. En effet, en technologie SIW, les facteurs de qualité sont plus
faibles étant donné que c’est une technologie planaire, or le facteur de qualité est proportionnel
a la hauteur de la cavité. Celui-ci doit étre le plus élevé possible, il dépend de la géométrie et des
matériaux utilisés. Ainsi, sont donnés en annexe, les calculs des coefficients de qualité d'une
cavité réalisée a partir de switchs intégrés, ainsi qu'une analyse de I'impact entre les pertes
diélectriques et les pertes conductrices, respectivement liées a la résistivité du substrat et a celle
de la jonction en mode ON. L’étude menée sur les guides a pour finalité la réalisation de cavités,
a partir d’'une technologie planaire, sans la nécessité de percer et de métalliser des vias,
contrairement aux technologies SIW [21].
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3.3.2 Les guides d’ondes reconfigurables

L’objectif de cette partie est de valider le concept du guide d’onde reconfigurable, a partir
de parois réalisées a I'aide de jonctions polarisées en direct (mode ON). La largeur des parois
verticales, est prise en compte par le calcul de la fréquence de coupure du guide. La Figure 3.39
illustre le dessin d’'un guide d’onde simulé sous HFSS™, dont les zones dopées sont larges de
500 pm. Ce guide est alimenté par une ligne microruban. La largeur des accés entre la ligne et le
guide augmente progressivement afin d’adapter 'impédance d’entrée du guide a 'impédance de
la ligne microruban 50 ().

Si-HR (Type P)

Plan de masse Zones dopées
N*PP*+

Figure 3.39 : Guide d’onde reconfigurable électriquement.

La Figure 3.40 présente les résultats de simulation en modes OFF et ON d'un guide de
dimensions 5 mm x 8 mm (respectivement la largeur et la longueur du guide). La fréquence de
coupure théorique de ce guide est de 9,1 GHz.
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Figure 3.40 : Réponses HFSS™ d'un guide d'onde en modes OFF et ON.
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3.3 Les guides d’ondes et cavités

En simulation en mode ON, la fréquence de coupure obtenue est identique a la fréquence
théorique, I'adaptation est supérieure a 20 dB a partir de 11,2 GHz. Les pertes d’insertion
obtenues a 20 GHz sont inférieures a 1,1 dB. En mode OFF, le guide se comporte comme un
« mauvais filtre passe-bas ». En effet, la paroi supérieure du guide forme, avec le plan de masse,
une capacité parallele localisée. Cependant, au niveau des acces, les largeurs sont beaucoup
moins importantes que celle de la capacité, mais trop larges pour étre considérées comme
selfiques, d’ou I'appellation de « mauvais passe-bas » (Figure 3.41). Il est difficile de dessiner un
filtre passe-bas en éléments distribués dont les éléments capacitifs soient suffisamment grands
pour servir de guide d’'onde en mode ON, avec des éléments selfiques qui ne le perturbent pas.

(©)

Figure 3.41: (a) Dessin d'un filtre passe-bas en technologie microruban. (b) Schéma électrique équivalent de
ce filtre. (c) Dessin du guide réel.

La fréquence de coupure du guide dépend de sa largeur en mode ON (Figure 3.42). Les
guides simulés ont une largeur G1 = 5 mm et G2 = 4 mm. Leurs fréquences de coupure sont
respectivement de 9,1 GHz et 11,2 GHz. Les pertes d’insertion sont inférieures a 1,2 dB pour les
deux guides et 'adaptation est supérieure a 20 dB au-dela de 15 GHz.
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Figure 3.42 : Réponses HFSS™ des guides d'ondes en mode ON, G1 (5 mm x 8 mm) et G2 (4 mm x 8 mm).
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3.3.3 Mesures

Ces guides ont été réalisés avec des quantités de dopants plus faibles que celles
souhaitées. La Figure 3.43 est la photographie d’un guide, dont les dimensions internes, en mode
ON, sont identiques a celle du guide G1 (5 mm x 8 mm), avec des largeurs de zones de 1,5 mm.

Zones dopées

Figure 3.43 : Photographie du guide d'onde reconfigurable.

En simulation, le niveau de pertes visé était de 1,2 dB, avec une résistivité de 0,015 Q.cm
dans les zones dopées en mode ON. A cause des problémes liés a la fabrication, le niveau de
pertes mesuré est de 5 dB a 20 GHz (avec une tension de polarisation de -3,2 V). Par une rétro-
simulation comparée a la mesure (Figure 3.44), la résistivité estimée, en mode ON, n’est
seulement que de 10 Q.cm par rapport au 0,015 Q.cm souhaité (elle résulte des faibles quantités
de dopants implantées). Si le niveau de dopage était conforme aux 1020 atomes / cm3 demandés,
le niveau de perte serait beaucoup plus faible.

Paramétres S (dB)

- = mesure (S11:-3,2V)

404 mesure (S21:-3,2V)
—--=simu(S11:10 Q.cm)
——simu (821 : 10 Q.cm)

-50 T T T T

0 . 5 10 15 ' 20
Fréquence (GHz)

Figure 3.44 : Retro-simulation et mesure du guide d'onde reconfigurable.

Cette mesure valide le concept du guide d’onde reconfigurable en technologie planaire,
avec des parois verticales réalisées a partir de zones dopées polarisées en direct. Ce concept
nous permet d’éviter le percage de trous métallisés pour fabriquer un guide d’onde
électromagnétique. Avec un meilleur dopage et un substrat de plus haute résistivité, les
performances seront améliorées, alors des cavités pourraient étre réalisées afin de concevoir
des filtres comme en technologie SIW.
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3.4 Les antennes patchs accordables en fréquence

Dans cette partie une solution d’antenne accordable de type patch est proposée. Ce type
d’antennes est adapté a l'intégration sur silicium et a notre solution de switchs verticaux. Un
compromis sur la fréquence de travail a été fait. L'objectif initial était de montrer I'intérét pour
des fréquences tres élevées (gamme du millimétrique), mais nous nous sommes limités pour des
raisons de facilités de mesure.

Ces démonstrateurs d’antennes accordables en fréquence, a élément d’accord intégré,
permettent d’offrir d’autres perspectives que les filtres et les guides d’onde. La technologie
planaire permet d’intégrer le switch de fagon vertical, comme pour les dispositifs accordables
précédents, contrairement a ce qui est étudié dans I'état de I'art. En effet, I'état de I'art fait part
d’antennes accordables en fréquence ou les MEMS réalisant I'accordabilité sont reportés sur le
substrat et permettent de modifier la longueur physique de I'antenne. Cependant, les antennes
accordables avec switch intégré de maniére verticale, ne se limitent ni a ce choix d’antenne, ni a
la technologie planaire, comme le montre les perspectives du chapitre 4.

3.4.1 Dimensionnement et simulation d'une antenne patch

Les antennes patchs sont des antennes trés utilisées en technologie planaire [4], [8], [9],
[22]-[27]. L’élément rayonnant est séparé du plan de masse par un substrat définit par sa
hauteur h et sa permittivité diélectrique &, (Figure 3.45) [28]. L est la longueur de 'antenne qui
fixe sa fréquence de rayonnement (c’est la distance entre les deux fentes rayonnantes) et W son
adaptation S11 (qui doit étre inférieure a 10 dB).

Radiating
Slot #1
( £ Substrate

Ground plane

Figure 3.45 : Illustration d'une antenne patch [28].

La fréquence de rayonnement d’'une antenne patch rectangulaire est déterminée par la
relation (35) :

1
' 2Lej}" N Erer N Ho€o

(35)
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Avec Less 1a longueur effective de I'antenne, liée aux lignes de champ électrique qui ne
sont pas concentrées uniquement sous I'élément rayonnant, comme le montre la Figure 3.45,
mais également dans l'air sur une longueur AL (de chaque c6té de I'élément rayonnant). Cette
longueur effective est donnée par les équations (36) et (37) :

Leff = L+2xAL (36)

(6, + 0.3{7[/ + 0.264)

(e 0.258{1/2 + 0.8}

Le choix de la largeur W de I'antenne fixe son efficacité de rayonnement. Cette largeur est
calculée a partir de I'équation (38) :

1 2
W = / (38)
2f\ g, V& 1

La bande passante d’'une antenne peut étre définie comme la bande de fréquence dont le
niveau d’adaptation Si; est inférieur a 10 dB.

avec % =0412 (37)

L’antenne patch est alimentée par une ligne de transmission d'impédance caractéristique
Zc = 50 Q, qui est différente de I'impédance de I'antenne. Ainsi, pour que toute la puissance soit
rayonnée et non pas réfléchie vers la source, il est nécessaire de minimiser, au niveau de
I'antenne, le coefficient de réflexion 1lié a la ligne d’alimentation, par une adaptation
d'impédance. Plusieurs solutions d’adaptation d'impédance existent :

e l'adaptation de I'antenne par ligne quart-d’onde (Figure 3.46 (a)),
e [l'adaptation par fentes (Figure 3.46 (b)).

(a) (b)

Figure 3.46 : Antenne patch avec une adaptation par (a) ligne quart-d’onde (b) fentes.

La Figure 3.47 illustre la structure d’'une antenne patch sur substrat silicium dessinée
sous HFSS™, pour laquelle 'adaptation 50 () de I'antenne est réalisée par des fentes (situées de
part et d’autre de la ligne d’accés). L’alimentation est simulée par un port localisé d'impédance
égale a 50 (). Cette antenne a été dimensionnée pour avoir une fréquence de rayonnement de
11,7 GHz en mode OFF, étant donné que le banc de mesure d’antennes, en cours de
développement, permettra des mesures de diagramme de rayonnement entre 10 GHz et 20 GHz.
Le Tableau 3.8 résume ses différentes dimensions.
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Figure 3.47 : Illustration de I'antenne patch rectangulaire.

Tableau 3.8 : Dimensions de I'antenne.

W (mm) L (mm) S (mm) Ladapt (Mm) Lacces (mm) Wcces (Mm)

4,9 3,5 0,285 1,231 3,93 0,55

La simulation électromagnétique de cette antenne (Figure 3.48) prévoit une adaptation
de 20 dB a la fréquence de rayonnement (11,7 GHz).
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Figure 3.48 : Réponse HFSS™ du coefficient de réflexion de I'antenne.

157



Chapitre 3 Conception de dispositifs hyperfréquences totalement intégrés et
reconfigurables sur substrat silicium

La Figure 3.49 illustre les résultats de simulation du gain de I'antenne et I'amplitude du
champ électrique dans le substrat au mode fondamental TMo1o (étant donné que w>>h, I>>h et
1>w>h) [28]. Le champ électrique est minimal au centre de 'antenne et maximal au niveau des
fentes rayonnantes (aux extrémités suivant I'axe d’alimentation de I'antenne). Le gain de cette
antenne est de 4,73 dB dans I'axe principal de rayonnement.
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Figure 3.49 : (a) Gain en 3D. (b) Amplitude du champ électrique au mode fondamenal.

3.4.2 Les antennes patchs accordables en fréquence

A partir du switch intégré, l'objectif est de concevoir une antenne accordable en
fréquence, dont les performances en termes d’adaptation et de gain soient optimales dans les
deux modes de fonctionnement.

3.4.2.1 Antennes patch avec une adaptation par ligne quart-d’onde

La Figure 3.50 illustre le dessin d’'une antenne patch avec une adaptation par ligne quart-
d’onde. L'objectif est de changer le mode de fonctionnement de I'antenne entre les deux états du
switch, ainsi la zone dopée (de dimensions égales a la largeur de 'antenne x 100 um) est placée a
I'extrémité de I'antenne, ou se situe le maximum du champ électrique rayonné en mode OFF. De
la méme maniere que les simulations précédentes, la zone dopée en mode ON est modélisée par
une zone de résistivité égale a 0,015 Q.cm dans toute I'épaisseur du substrat.

W = Wyop
D
L
La/a
Laccés

Figure 3.50 : Antenne patch dopée avec une adaptation par ligne quart-d'onde.
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Les dimensions de I'antenne sont données dans le Tableau 3.9.

Tableau 3.9 : Dimensions de 'antenne patch avec une adaptation par ligne quart-d’onde.

W (mm) L (mm) La/4 (mm) Wi/4 (mm) Lacces (mm) Wacces (mm)

4,9 0,35 0,23 0,023 39 0,48

La Figure 3.51 présente les résultats de simulation HFSS™ de cette antenne patch dans
les deux états de fonctionnement du switch électrique. Les fréquences de rayonnement a I'état
OFF pour les modes TMy1o et TMoo2 sont respectivement de 11,17 GHz et 16,22 GHz, avec une
adaptation, pour le premier mode, supérieure a 22 dB et pour le deuxieme mode supérieure a
35 dB. A T'état ON, la fréquence de rayonnement est de 17,82 GHz pour un niveau d’adaptation
de 12 dB.
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Figure 3.51 : Résultats de simulation en modes OFF et ON de I'antenne.
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La Figure 3.52 illustre le gain de I'antenne et la répartition du champ électrique dans les
deux premiers modes de I'antenne, a I'état OFF. Concernant le mode TMy1o et le mode TMyo, le
gain de 'antenne est respectivement égal a 4,25 dB et 3,34dB.
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Figure 3.52 : Gain de I'antenne et répartition du champ électrique dans le substrat, a I’état OFF (a) Pour le
mode TMoz1o. (b) Pour le mode TMooz.

A la fréquence de rayonnement a I'état ON, le mode de rayonnement sous I'antenne
(Figure 3.53 (b)) n’est plus ni un mode TMo1o, a cause de la présence du court-circuit électrique,
ni un TMyoz, a cause de la désadaptation de I'antenne. Plus les fréquences de rayonnement sont
éloignées, dans les deux états de fonctionnement, plus I'adaptation est difficile a réaliser, un
compromis au niveau de la longueur de la ligne quart-d’onde est nécessaire. Son gain, a I'état ON,
n’est plus que de -0,7 dB.
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Figure 3.53 : Mode ON. (a) Gain de I'antenne. (b) Répartition du champ électrique dans le substrat.
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Les antennes patch accordables, avec une adaptation d'impédance par une ligne quart-
d’onde, sont difficiles a adapter si les fréquences sont relativement éloignées entre les deux états
de fonctionnement. Une autre solution d’adaptation de I'antenne patch a été étudiée avec les
antennes patchs a fentes, ou deux parametres, la largeur et la longueur de la fente, permettent
d’adapter 'impédance d’entrée du patch a celle de le la ligne microruban.

3.4.2.2 Antennes patch avec une adaptation par fentes

La Figure 3.54 illustre la structure de I'antenne patch avec une adaptation par fentes,
avec des dimensions de la zone dopée identiques a la précédente et des dimensions d’antenne
identiques a celle de la partie 3.4.1.

Zone dopée

Figure 3.54 : Illustration d’'une antenne patch accordable en fréquence.

Ainsi, 'antenne patch en mode OFF, rayonne a la fréquence de 11,7 GHz, avec une
adaptation de 19 dB. Lors de sa commutation en mode ON, sa fréquence de rayonnement est
égale a 19,5 GHz pour une adaptation supérieure a 25 dB (Figure 3.55).
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9@ 45
-20
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-25 T T T T T = '_ OFFl
10 15 20 25

Fréquence (GHz)

Figure 3.55 : Résultats de simulation HFSS™ de I'antenne patch accordable en modes OFF et ON.
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La Figure 3.56 et la Figure 3.57 illustrent le gain de I'antenne et la répartition du champ
électrique aux fréquences de rayonnement des modes OFF et ON. A I'état OFF du switch, le gain
est de 4,7 dB et le mode de fonctionnement de I'antenne est un mode TMo1o. Etant donné que la
zone dopée est placée sur la fente rayonnante du mode OFF, ou se trouve le maximum de champ
électrique, il y a un court-circuit électrique en mode ON, ce qui modifie la distribution du champ
électrique dans le substrat, le mode se rapproche d’'un TMgo2. La largeur W devient la longueur
liée a la fréquence de rayonnement de 'antenne. Le diagramme de rayonnement de 'antenne est
alors modifié, et son gain maximal est de 3,9 dB.
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Figure 3.56 : Mode OFF. (a) Gain en 3D. (b) Répartition du champ électrique.
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Figure 3.57 : Mode ON. (a) Gain en 3D. (b) Répartition du champ électrique.

Sur 'exemple précédent, la zone dopée est distribuée sur toute la largeur de 'antenne.
Cependant, elle peut avoir une longueur plus faible, vue la flexibilité apportée par I'intégration
de I'élément d’accord. La Figure 3.58 illustre le schéma d’'une antenne dont la longueur de la
zone dopée, Lqop, est égale a 1 mm.
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Ldop

Figure 3.58 : Dessin de I'antenne avec une longueur de zone dopée est égale a 1 mm.

Le choix de la fréquence de rayonnement détermine la longueur de la zone dopée. La
Figure 3.59 représente la variation de la fréquence de rayonnement simulée, en fonction de la
longueur de la zone dopée.
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Figure 3.59 : Variation de la fréquence de rayonnement de I'antenne simulée en fonction de la longueur de la
zone dopée.

Plus la zone dopée est grande, plus la fréquence de rayonnement augmente. En effet,
lorsque la zone dopée est aussi large que I'antenne, le mode de fonctionnement se rapproche
d’'un mode TMyo2. Par contre, lorsque la longueur de la zone dopée est plus petite que la largeur
de I'antenne, le mode de fonctionnement change. Cependant, plus la zone dopée est petite, plus
les fréquences de fonctionnement sont rapprochées et plus il est facile d’avoir une bonne
adaptation aux deux fréquences de rayonnement.
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Le Tableau 3.10 résume les performances de I'antenne en fonction de la longueur de la
zone dopée.

Tableau 3.10 : Performances de I'antenne en fonction de la longueur de la zone dopée.

| o 2

‘ Longueur de la zone dopée 0,5 mm 1 mm ‘ 2 mm ‘
Fréquence de 11,4 13,28 13,8 14,8
rayonnement (GHz)
Adaptation (dB) 11 15,3 14,8 9,3
Gain (dB) 3,26 2,79 2,79 1,88

La Figure 3.60 est l'illustration du gain et de la répartition du champ électrique dans le
substrat a la fréquence de I'antenne, dont la longueur de la zone dopée est de 1 mm. Le court-
circuit électrique est placé sur la fente rayonnante du mode OFF. Sa longueur, nettement plus
petite que la largeur de I'antenne, modifie le mode de fonctionnement de celle-ci.
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Figure 3.60 : Résultats de simulation de 'antenne en mode ON, avec une longueur de zone dopée est égale a
1 mm. (a) Gain en 3D. (b) Répartition du champ.

3.4.3 Mesures

Une antenne reconfigurable, basée sur les simulations précédentes, a été fabriquée.
Malgré un dopage inhomogene (et plus faible que le dopage souhaité), les mesures en réflexion
du démonstrateur montrent une accordabilité en fréquence. Une estimation du dopage conclut a
une résistivité en mode ON de quelques Q.cm. Ce démonstrateur (Figure 3.61) est une antenne
patch avec adaptation par fentes, dont les dimensions sont données a la partie 3.4.2.2.

Figure 3.61 : Photographie d'une antenne patch avec une adaptation par fentes.
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Une rétro-simulation de I'antenne en mode ON aboutit a une résistivité sous la zone
dopée de 3 Q.cm contre 0,015 Q.cm souhaité (Figure 3.62). Malgré cette forte résistivité, entre
les deux états de 1'élément d’accord, la fréquence de rayonnement de I'antenne commute de
11,7 GHz a 17,1 GHz, avec respectivement un niveau d’adaptation de 17 dB et 40 dB.

S, (dB)

-204
=304
= = sim (OFF)
gy M mes (0 V) |
1= == =simu (3 Q.cm)
50— mes (-2,5 V)
0 5 10 15 20 25

Fréquence (GHz)

Figure 3.62 : Simulations / mesures de I'antenne patch avec une adaptation par fentes (Ldaop = W = 4,9 mm).

Méme si I'adaptation de 'antenne est correcte dans les deux modes de fonctionnement,
la résistivité en mode ON est trop élevée pour étre considérée comme un court-circuit. Le mode
du champ électrique sous l'antenne n’est pas suffisamment modifié pour avoir des fentes
rayonnantes identiques au mode TMgoz, ce qui entraine une augmentation du niveau de pertes

dans le substrat, trés peu d’énergie est rayonnée. Le gain de le I'antenne simulée a partir de cette
résistivité n’est seulement que de -4 dB (Figure 3.63).
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Figure 3.63 : Rétro-simulations de I'antenne patch avec une adaptation par fentes. (a) Gain en 3D.
(b) Répartition du champ électrique dans le substrat.
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3.4.4 Bilan

Les antennes patch avec une adaptation par ligne quart-d’'onde ou une adaptation par
fentes de lI'impédance entre la ligne d’alimentation et I'antenne, permettent d’obtenir, en
simulation, une bonne adaptation aux fréquences de rayonnement. Le dimensionnement d’une
antenne patch accordable, nécessite de faire un compromis au niveau du circuit d’adaptation,
pour I'adaptation des modes OFF et ON. Il n’y a plus besoin ni de reporter I'élément d’accord, ni
de percer des vias métalliques. La longueur de la zone dopée offre une souplesse dans le choix de
la fréquence de rayonnement en mode ON. Si une frontiere métallique devait étre réalisée avec
des vias (Figure 3.64), cela engendrerait des contraintes technologiques en termes de diameétre
minimal de via (de I'ordre de 150 pm) et un intervalle entre les vias qui doit étre au moins égal a
2,5 fois le diametre du via [29]. Or, avec notre solution, la largeur minimale de la zone dopée
peut étre de quelques microns. De plus, pour rendre cette antenne accordable, il faudrait
distribuer des éléments d’accord sur la largeur de 'antenne (comme il a été vu dans l'état de
I'art), ce qui augmenterait le niveau de pertes.

™,

=~

Figure 3.64 : Antenne patch avec 9 vias métalliques.

Une comparaison du niveau en réflexion est effectuée a la Figure 3.65 entre :

e l'antenne patch adaptée par des fentes avec un switch intégré idéal en mode ON,
dont la zone dopée (lqop est égale la largeur de 'antenne) est modélisée par une
zone en aluminium sur toute I'épaisseur du substrat,

e [l'antenne avec le switch intégré, dont la résistivité sous la zone dopée est égale a
0,015 Q.cm, avec une zone dopée dont les dimensions sont identiques a la
précédente,

e l'antenne a 9 vias métalliques, répartis sur toute la largeur de l'antenne en
prenant en compte les contraintes technologiques.
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Figure 3.65 : Résultats de simulation de I'antenne avec switch intégré en mode ON et de I'antenne avec 9 vias

métalliques.

Des trois antennes ayant les mémes dimensions, 'antenne avec via est moins bien
adaptée a cause de la largeur des vias (plus importante que la largeur de la zone dopée). Un
compromis est nécessaire au niveau de I'adaptation (les largeurs et les longueurs des fentes),
pour diminuer la désadaptation de I'antenne avec vias. Par rapport a I'antenne avec switch
intégré dont la résistivité est égale a 0,015 Q.cm, avec les vias métalliques le gain est supérieur
de 0,75 dB (Figure 3.66). Cependant, si la résistivité en mode ON était améliorée, en considérant
que la conductivité du switch devienne comparable a celle de I'aluminium, le gain avec le switch
intégré serait identique a celui avec les vias (4,65 dB avec les vias et 4,74 dB avec un switch
intégré comparable a de l'aluminium). Ainsi, le switch intégré rivalise en termes de
performances avec les vias métalliques, mais il apporte une plus grande souplesse de fabrication
et une facilité d’accordabilité de I'antenne.
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Figure 3.66 : Gain en 3D. (a) Antenne avec switch intégré en mode ON (p = 0,015 Q.cm). (b) Antenne avec vias.
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En simulation, les antennes offrent de bonnes performances en termes de plage de
variation de la fréquence, d’adaptation et de gain. Les antennes présentées dans I'état de I'art
fonctionnent a des fréquences inférieures a celles simulées dans ce chapitre. Elles peuvent avoir
une variation de la fréquence de l'ordre de 50 % pour des gains d’antennes compris entre
2,2 dBi et 4,4 dBi. Les antennes accordables a switch intégré, que nous proposons, pourraient
avoir une fréquence de rayonnement inférieure mais ont été choisies ainsi afin de limiter
I'encombrement des antennes. Plus la fréquence de 'antenne en mode OFF est faible, plus la
taille de I'’élément rayonnant est importante et plus la variation en fréquence peut étre
importante. Cependant, les gains et les plages de variations de nos antennes sont comparables
en termes de gain et de plage de variation. Elles ne nécessitent plus d’éléments reportés, ce qui
réduit les effets parasites liées aux interconnexions, la taille d’accord n’est plus une limite pour
la montée en fréquence.

Malgré des problemes lors de la fabrication, les mesures du démonstrateur confirment le
concept d’antennes patchs accordables avec I'intégration de I'élément d’accord dans le substrat.
Des nouveaux circuits avec une quantité de dopage supérieure a 'antenne présentée sont en
cours de réalisation. Pour compléter les mesures en réflexion des antennes, des mesures de
diagrammes de rayonnement sont prévues.

Des techniques d’amélioration de ces performances ainsi que des perspectives en termes
de technologie et de topologies d’antennes sont discutées au chapitre 4.
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3.5 Conclusion

Ce chapitre a permis de montrer la faisabilité de la co-conception d’un circuit passif et de
son élément d’accord, autour de quelques applications hyperfréquences accordables
completement intégrées. La faisabilité d’intégrer les éléments d’accord a été prouvée par des
simulations et des mesures, et ceci a partir de filtres, de guides d’onde ou d’antennes
accordables, avec des performances qui rivalisent en termes de pertes d’insertion et
d’accordabilité par rapport aux dispositifs accordables de I'état de I'art. Une grande flexibilité de
conception est apportée par le choix de la localisation et du dimensionnement des zones dopées
(localisées ou distribuées).

Malgré I'utilisation d’un substrat semi-conducteur, peu utilisé dans les dispositifs micro-
ondes, les performances des dispositifs présentés dans ce chapitre, rivalisent avec d’autres
technologies a priori plus adaptées a la propagation hyperfréquence. Un substrat silicium haute
résistivité est utilisé afin de minimiser les pertes. L'intégration de 1'élément d’accord permet de
s’'affranchir des effets parasites liés a la mise en boitier d’'un composant, ainsi qu’a
I'interconnexion entre le dispositif passif et le composant actif, et par conséquent de compenser
les pertes liées au substrat, notamment en basses fréquences. Il n’existe plus de contraintes
technologiques en terme de réalisation de via métallique.

Cependant, la conception de dispositifs accordables sur un substrat silicium, avec une
jonction P*NN+ comme élément d’accord, nécessite des améliorations en termes :

e de niveau des zéros de transmission des résonateurs,
e de pertes et d’adaptation dans les guides d’onde,
e d’adaptation des antennes.

Des solutions d’amélioration sont étudiées dans le chapitre suivant.

Cette nouvelle démarche de conception change les fagons de penser et les fonctions
hyperfréquences accordables offrent d'importantes perspectives, que ceux soient au niveau des
topologies ou des technologies ; certaines d’entre elles sont discutées dans le dernier chapitre.
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4.1 Introduction

4.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, des dispositifs accordables sur silicium, dont I'élément
d’accord est une jonction P*NN+* intégrée dans le substrat, ont été présentées. L'accordabilité de
ces dispositifs est rendue possible par I'application d'une faible tension de polarisation. Les
résultats atteints en simulation, rivalisent avec des technologies a priori plus appropriées aux
circuits micro-ondes. Bien que les simulations montrent des performances intéressantes en
termes de pertes pour les filtres, ou d’adaptation pour les antennes, d’autres solutions sont
envisagées dans la premiére partie de ce chapitre. Ces solutions consistent a utiliser :

e un substrat silicium de plus haute résistivité,

e laréalisation de membrane sous les zones dopées,
e lesilicium poreux,

e un autre substrat semi-conducteur, tel que 'AsGa.

La non-linéarité et la tenue en puissance sont deux criteres auxquels ces éléments
d’accord doivent étre caractérisés afin de répondre aux exigences de certaines applications dans
les systétmes de communications hyperfréquences. Ces fondements sont discutés afin de
comprendre les effets dans les dispositifs accordables. La caractérisation de nos switchs réalisés
a partir d’'une jonction N*PP+ est une des perspectives de notre travail.

Le concept de switch intégré, permettant de co-dessiner le circuit passif et les
composants actifs, offre une souplesse dans la fabrication de dispositifs accordables, dont
I'élément d’accord intégré ne pose plus de problemes parasites de packaging et
d’interconnexion. La simplicité d’intégration de 1’élément d’accord ouvre de nombreuses
perspectives, telles que :

e laréalisation de switchs en série,

e d’autres topologies de filtres que les filtres a stubs,

e d’autres topologies d’antennes telles que les antennes patchs accordables en
fréquence,

e laréalisation de déphaseur,

e l'accordabilité continue en utilisant des jonctions a capacités variables.
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4.2 Solutions d’amélioration des performances des dispositifs RF
4.2.1 Utilisation d’un substrat tres haute résistivité

Des simulations et des mesures ont été effectuées dans les chapitres précédents, a partir
de substrats de résistivité de 2500 Q.cm. Or, il est possible de trouver des substrats de résistivité
10 kQ.cm avec des caractéristiques (orientation, polissage et dimension des wafers) identiques
a ceux utilisés pour la fabrication de nos circuits. Nous avons vu que la tangente de perte est
inversement proportionnelle a la résistivité du substrat, ainsi plus la résistivité est importante
plus les pertes sont faibles. De plus, en mode ON, la qualité du switch a partir d’'une jonction
P*NN+, ne dépend pas de la résistivité du substrat. Si le filtre d’'ordre 4 accordable en bande
passante (20 % mode OFF (Figure 4.1 (a)) et 50 % ON (Figure 4.1 (b))), étudié a la partie 3.2.3.2,

était concu avec un substrat de résistivité 10 kQ.cm au lieu de 2500 Q.cm, le niveau en
transmission serait :

e enmode OFF : égal a 0,9 dB (contre 1,25 dB avec p = 2500 Q.cm),
e enmode ON:égal a2 dB (contre 2,2 dB avec p = 2500 Q.cm).

04 m— 01
-104 -10+
& o
z z
0 o0l w9
§ 20 g 20
@ 0
§ a0 5 30
& ¢ !
- 811 (2500 Q.cm) i — — 811 (2500 Q2.cm)
40 - §21 (2500 Q.cm) 40+ y ——$21 (2500 Q.cm)
—--=811 (10000 Q.cm) =--=511 (10000 ©Q.cm)
——821 (10000 Q2.cm) —— 8521 (10000 Q.
-50 ] y -50 T T T ( cm)l
0 15 20 0 5 10 15 20
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 4.1 : Réponses HFSS™ d'un filtre accordable en bande passante, en fonction de la résistivité du
substrat. (a) Mode OFF. (b) Mode ON.

A partir du substrat de 2500 Q.cm, le niveau de pertes du filtre est déja faible, ainsi un
substrat de résistivité plus élevée n’améliore que légérement ses performances. Plus la

fréquence de fonctionnement du dispositif est faible, plus I'impact de la résistivité du substrat
sera élevé.
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4.2.2 Réalisation d'une membrane sous la zone dopée

La résistance série en mode ON Ron est proportionnelle a la longueur de la zone résistive,
et par conséquent a la hauteur du substrat. Si le substrat est affiné, la valeur Rox diminue, ainsi,
afin d’améliorer le switch en mode ON (ceci s’applique surtout dans le cas de surface de zone
dopée localisée), une membrane peut étre réalisée sous la zone dopée.

En termes de procédés de fabrication, le masque qui sert aux zones dopées face avant
peut également étre utilisé pour la gravure des membranes face arriere. Cependant, cela
nécessite quelques étapes supplémentaires :

e une oxydation face arriére,

e une photolithographie,

e une gravure de I'oxyde,

e une gravure ionique réactive profonde de type Bosch : Cette technique permet la
création de murs verticaux. L’amincissement réalisé est compris entre 400 um et
500 um pour une hauteur de substrat de 675 um,

e une désoxydation de la face arriére.

La Figure 4.2 illustre la vue en coupe de la zone dopée sur membrane.

Aluminium w

Zone dopée N*
<—> d

h | siHr(p) Zone dopée P*

Figure 4.2 : Vue en coupe de la zone dopée.

Appliqué au filtre passe-bas / passe-haut de la partie 3.2.2, la réalisation de membrane
sous les zones dopées améliore le niveau de pertes en simulation (Figure 4.3) de 0,5 dB, en mode
ON, sans détériorer le mode OFF.

R T
-5 k
~ -104
a | 5-' — = 521 (OFF : sans membrane)
(‘D" 154 3 —— 821 (ON : sans membrane)
0 ‘!- -+ =521 (OFF : avec membrane)
£ =204 "— 521 (ON : avec membrane)
@ i
£ 1
g 2% Y
a 1 '}
-30 A
-35 %
N
-40 — A —
0 2 4 6 8 10

Fréquence (GHz)

Figure 4.3 : Réponses HFSS™ du filtre passe-bas / passe-haut avec et sans membrane.
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La réalisation d’'une membrane sous la zone dopée, appliquée a une antenne a fentes
accordable (longueur de la zone dopée = 2 mm), permettrai une amélioration du niveau
d’adaptation (Figure 4.4) supérieure a 3,5 dB en mode ON, sans dégrader le niveau d’adaptation
du mode OFF. Le gain de 'antenne simulée (Tableau 4.1) avec une membrane est supérieur a
celui sans membrane.

0~
-5
o -10-
k2
L
— — OFF (sans membrane)
-20 4 —— ON (sans membrane)
—--=-0FF (avec membrane)
—— ON (avec membrane)
'25 T T ¥ T ¥ T T b T L 1

—
8 10 12 14 16 18 20 22 24
Fréquence (GHz)

Figure 4.4 : Résultats de simulation de I'antenne patch avec et sans membrane.

Tableau 4.1 : Gain de I'antenne patch avec et sans membrane dans les deux états de fonctionnement.

Gain (dB) 3,26 1,88

Sans membrane

Gain (dB) 4,2 3,34

Avec membrane
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4.2.3 Le silicium poreux: un avenir prometteur dans les dispositifs
hyperfréquences

L’'une des pistes investiguées aujourd’hui pour la diminution des pertes des dispositifs
RF sur silicium, réside en l'utilisation de silicium poreux (SiP). Les pores sont formés par
anodisation électrochimique, pour cela le substrat silicium (type N ou P) est placé dans un bain
d’acide fluorhydrique (HF) entre 2 électrodes (Figure 4.5). La différence de potentiel appliquée
entre ces électrodes provoque une réaction entre les ions F- de la solution et le substrat silicium,
ce qui entraine la formation de pores suivant des orientations choisies (Figure 4.6).

Générateur de courant
~(0))
NS

+

silicium
poreux

HF / Eau / Ethanol

Figure 4.5 : Schéma d'une cellule d'anodisation du silicium [1]

Figure 4.6 : Nanofils de silicium obtenus par gravure [2]

Un substrat de type N possede une meilleure tenue mécanique qu’'un substrat de type P.
La porosité du silicium peut étre comprise entre 30 % et 80 %, avec des tailles de pores allant de
quelques nanometres (silicium microporeux) a plusieurs micromeétres (silicium macroporeux),
sur une épaisseur pouvant atteindre quelques centaines de microns [3]. Plus la résistivité du
substrat est faible, plus la taille des pores peut étre élevée. Plus la porosité est importante, plus
les pertes ohmiques vont étre faibles [4] et ceci grace a la faible conductivité du silicium poreux
(SiP) (entre 10- et 10-3 S.m-1).
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Ainsi, la création de ces trous d’air diminue la tangente de perte (Figure 4.7) et la
permittivité diélectrique effective [5]. Cette derniére peut se calculer a partir de la relation (39) :

grSiP = grSi X(l_p) +gair Xp (39)

ou p est le coefficient de porosité.

“rSiP
(o]

0.0 0.2 0.4 0.6 0.8
Porosité (%)

Figure 4.7 : Permittivité diélectrique du silicium poreux en fonction de la quantité de porosité.

Pour une porosité de 80 %, le silicium présente une permittivité diélectrique effective,
Ersip, €gale a 3,2. Une permittivité faible favorise le rayonnement des ondes électromagnétiques,
ce qui est intéressant dans la conception des antennes. A partir de ’antenne patch accordable a
adaptation par fentes étudiée a la partie 3.4.2.2, I'objectif est d’évaluer I'atout du SiP sur les
performances d'une antenne. Ainsi, une couche de SiP de 100 pm, avec une porosité de 80%, a
été insérée entre le patch et le substrat silicium (dont la hauteur est réduite a 575 pm), comme le
montre le Figure 4.8. La couche de SiP modifie la permittivité effective du substrat. Ainsi, les
dimensions de l'antenne avec SiP ont été ajustées afin d’obtenir la méme fréquence de
rayonnement, en mode OFF, que celle de 'antenne sans SiP, i.e. 11,7 GHz.

Zone dopée Antenne patch

Si

Masse

Figure 4.8 : Vue en coupe de I'antenne patch sur silicium et silicium poreux.

Une comparaison des performances des antennes avec et sans silicium poreux, avec une
longueur de zone dopée de w = 4,9 mm, est présentée sur la Figure 4.9. En mode ON, avec le SiP,
deux fréquences de rayonnement de 17 GHz et de 21,7 GHz, possédent une adaptation
supérieure a 15 dB. La Figure 4.10 illustre la répartition du champ électrique a ces deux
fréquences.
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Figure 4.9 : Réponses HFSS™ d'une antenne patch accordable sur silicium et silicium poreux.

(b)

Figure 4.10 : Champ électrique de I'antenne avec silicium poreux en mode ON. (a) a 17 GHz. (b) a 21,7 GHz.

Les performances avec Si et SiP de I'antenne sont résumées dans le Tableau 4.2. A
11,7 GHz (mode OFF) eta 17 GHz (mode ON), 'adaptation de 'antenne avec SiP est supérieure a
29 dB. Le gain avec SiP est au minimum égal a 4,19 dB a 17 GHz et il est supérieur a 5,6 dB pour
les deux autres fréquences de fonctionnement.

Tableau 4.2 : Performances des antennes patchs accordables avec et sans silicium poreux.

Antenne sans silicium poreux Antenne avec silicium poreux

(0)33 ON OFF ON
Fréquence de 11,7 17,2 19,63 11,7 17 21,7
rayonnement
(GHz)
Gain (dB) 55 1,6 4,96 5,69 4,19 5,63
Adaptation (dB) 20,7 4,5 17 29,4 29,3 15,5

Concernant I'antenne étudiée, le SiP augmente son adaptation et son gain. Il offre en plus
la possibilité de travailler a une fréquence d'un mode supérieur.
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L’apport du SiP a également été vérifié a partir de simulations électromagnétiques du
guide d’onde étudié a la partie 3.3.2. Dans ce cas, le SiP a pour objectif de diminuer le niveau de
pertes dans le guide. Comme pour l'antenne, une couche de silicium poreux de 100 pm
d’épaisseur, avec une porosité de 80%, a été insérée entre le dispositif et le silicium
(Figure 4.11). Les dimensions du guide d’onde G2 étaient de 4 mm x 8 mm. Pour garder la méme
fréquence de coupure, la largeur du guide simulé avec silicium poreux est de 4,8 mm, a cause de
la baisse de la permittivité du silicium poreux. Le silicium poreux diminue les pertes entre 0,3 dB
et 1,2 dB au-dela de la fréquence de coupure (Figure 4.12). Toutefois, 'amélioration du niveau
de pertes par la porosité d'une couche de silicium aurait un impact plus important a partir de
substrats faibles résistivités.

Zones dopées Guide

/ d’onde

/

Masse

Figure 4.11 : Vue en coupe du guide d'onde avec silicium poreux.
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Figure 4.12 : Réponses HFSS™ d'un guide avec et sans silicium poreux.
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Si a la fois une couche de silicium poreux et des membranes sous les zones dopées sont
appliqués a ce guide, 'amélioration du niveau de pertes est comprise entre 0,5 et 1,5 dB.

0+ _'__""--'L"-l’-'d--hi'{.
-104
)
oA
W 20
w
5
£ .30
©
o
-40 4
— 8521 (2500 .cm)
=--=511 (2500 Q2.cm, SiP et membrane)
-50 —_— i
0 5 10 15 20

Fréguence (GHz)

Figure 4.13 : Réponses HFSS™ d'un guide en fonction des procédés technologiques utilisés.

4.2.4 Choix d’un autre substrat semi-conducteur : AsGa

Mis a part le colit moins élevé du silicium [6] et le fait qu’il possede un oxyde naturel (le
Si0,), les avantages de I’AsGa sont multiples :

e un bruit plus faible dans les composants,

e une mobilité des électrons et des trous plus élevées [7],
e une tension de claquage plus importante,

e larésistivité intrinseque est supérieure a 107 Q.cm [7],
e des pertes diélectriques plus faibles (Tableau 4.3).

Tableau 4.3 : Pertes diélectriques répertoriées de 1'AsGa.

[9] [7] [10] [11]
Année de 1967 1994 1973 2007
publication
Fréquence 4,6 8,2 11,6 9,4 10 60 140 0a
(GHz) 400
tand 0,15x | 0,2x10* | 0,3x104 | 5,6x10* | 10x10-4 | 15x104 | 3x10- <
104 60x10-4 0,002

La permittivité diélectrique de '’AsGa (12,9 [13]), supérieure a celle du silicium, est un
autre avantage en terme de miniaturisation dans la conception de dispositifs hyperfréquences,
tels que les lignes de transmission, les filtres ou les guides d’ondes. Seule la conception des

antennes, qui nécessite un maximum d’énergie rayonnée, est plus adaptée sur des substrats de
faible permittivité.

183



Chapitre 4 Perspectives

Des simulations électromagnétiques (Figure 4.14) ont été effectuées afin d’évaluer la
différence du niveau de pertes entre deux substrats silicium de résistivit¢ 2500 Q.cm et
10000 Q.cm et un substrat AsGa. Concernant, les simulations avec un substrat silicium, les
pertes diélectriques sont évaluées a chaque point de fréquence en fonction de la résistivité.
Tandis que la simulation avec le substrat AsGa, la tangente de perte est fixée a 5,6x10-4 [9]. Pour
cette comparaison le dispositif choisi est une ligne de transmission d'impédance caractéristique
50 Q et de longueur 20 mm. Il existe une différence du niveau de pertes comprise entre 0,2 et
0,3 dB entre le substrat silicium 2500 Q.cm et le substrat AsGa, sur toute la bande de fréquence
considérée. Cependant, en choisissant un substrat silicium trées haute résistivité (10000 Q.cm), la
différence avec I’AsGa est tres faible. Une étude sur le comportement de la jonction en mode ON
est envisagée pour confronter les performances de ces deux types de substrat. Par contre, en

mode OFF, en termes de pertes, le choix d'un substrat silicium HR rivalise avec un substrat AsGa.

0,0
_0‘2_-
_0‘4_-
ol

0,8

S,1 (dB)

1,0

_1‘2_

1 —-=8i:2500 Q.cm
-1,44 — — Si: 10000 Q.cm

AsGa
™ T T T T ¥ 1
0 5 10 15 20
Fréquence (GHz)

-1,6

Figure 4.14 : Résultats de simulation HFSS™ d'une ligne de transmission en fonction du substrat choisi.

4.3 Une montée en fréquence possible

Plus la fréquence du dispositif est importante, plus le niveau de pertes est faible et plus
I'impact de la résistivité du substrat est négligeable. La Figure 4.15 représente le niveau en
transmission, en fonction de la résistivité du substrat d’épaisseur 675 pm, d’une ligne
d'impédance caractéristique égale a 50 () et de longueur A/2 a la fréquence considérée. Plus la
résistivité est faible et plus le colit du wafer est faible. Cependant, pour des applications
hyperfréquences faibles pertes, il est nécessaire d’utiliser des substrats dont la résistivité est
supérieure a 500 Q.cm. Ceci est d’autant plus vrai lorsque l'on travaille a des fréquences
inférieures a 20 GHz. Au-dela de 50 GHz, il n’existe pas de variations significatives entre les
niveaux de pertes pour des résistivités de substrat supérieures a 500 Q.cm.
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Figure 4.15 : Résultats HFSS™ en transmission d'une ligne de longueur A/2 en fonction de la résistivité du

substrat.

Le probleme qui se pose au niveau de la montée en fréquence se situe au niveau de
I'épaisseur du substrat. En effet, compte tenu du mode de propagation, elle doit étre inférieure a
dix fois la longueur d’onde. La Figure 4.16 représente la hauteur maximale du substrat en

fonction de la fréquence de fonctionnement du dispositif. Ainsi, en utilisant des wafers de

675 pm, la conception de dispositifs hyperfréquences fonctionnant a des fréquences supérieures
a 15 GHz nécessiterait de les polir (ou les graver) afin de diminuer leurs épaisseurs.

Hauteur du substrat (um)

700

600 4

500

400

300

200

100 +

T T T T T T T

20 40 60 80
Fréquence (GHz)

1
100

Figure 4.16 : Hauteur maximale du substrat en fonction de la fréquence de fonctionnement du dispositif.
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Des simulations électromagnétiques sous HFSS™ ont été effectuées a partir de lignes de
transmission, pour lesquelles la longueur de la ligne est égale a une demi-onde et la hauteur du
substrat un dixiéme de la longueur d’onde (lorsque la fréquence est supérieure a 15 GHz). Ainsi,
dans les deux modes de fonctionnement, le niveau en transmission est calculé a chaque point de
fréquence dont les dimensions de lignes et de hauteurs des substrats considérés sont indiquées
dans le Tableau 4.4. Dans ces conditions (Figure 4.17), en mode OFF, le niveau de pertes est
inférieur a 0,3 dB sur toute la bande fréquence, et en mode ON, l'isolation est supérieure a 40 dB.

=20 -

-304

S,y (dB)

-40 1

-50

A - — OFF

—ON
-70 T T T T T T T T 1
0 20 40 60 80 100

Fréquence (GHz)

Figure 4.17 : Evolution du niveau de transmission en simulation d’une ligne de longueur = A/2 avec une
épaisseur de substrat = 2/10.

Tableau 4.4 : Dimensions des lignes et hauteur du substrat en fonction de la fréquence considérée.

5 GHz 30 GHz 70 GHz 100 GHz

L=2A/2 10,71 1,7 0,51
Hsub < 675 <350 <150 <105
A/10 (um)
tan 8 0,0139 0,0038 0,0027 0,0024

En mode OFF, quelles que soient la hauteur du substrat et la fréquence de
fonctionnement, plus la ligne est courte, plus le niveau de pertes est faible (Figure 4.18 (a)). En
mode ON (Figure 4.18 (b)), si la fréquence de fonctionnement est élevée, il est nécessaire de
diminuer la hauteur du substrat afin d’avoir une isolation suffisante. En effet, pour une ligne de
longueur A/2 a 100 GHz, une épaisseur de substrat de 675 um permet d’atteindre une isolation
de seulement 13 dB, alors que si le substrat est poli de fagon a avoir une épaisseur de 100 um,
l'isolation obtenue est de 42 dB. Par contre en basses fréquences (a 5GHz), le niveau de pertes
est compris entre - 70 dB et - 170 dB, pour une hauteur de substrat respective de 675 um et de
100 pm.
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S21 (dB)

Figure 4.18 : Niveau en transmission simulé en fonction de la hauteur du substrat. (a) Mode OFF.
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Pour confirmer ces résultats, des simulations ont été effectuées a partir d’'un résonateur
a stub en circuit-ouvert pour deux épaisseurs différentes de substrats, avec les caractéristiques
suivantes :

hauteur de substrat = 675 um, largeur de la ligne = 480 um, longueur de la ligne de
transmission = 2,7 mm et longueur du stub =1,04 mm,
hauteur de substrat = 170 um, largeur de la ligne = 135 um, longueur de la ligne de
transmission = 2,7 mm et longueur du stub =1,26 mm.

Les longueurs des stubs en circuit-ouvert sont calculées pour avoir un premier zéro de
transmission a 21,7 GHz, le deuxieme zéro de transmission doit alors apparaitre a 3 x A/4 soit
65,1 GHz. Lorsque le substrat est épais (675 um), le résonateur possede un seul zéro de
transmission a 21,7 GHz (Figure 4.19). Tandis qu'aux fréquences plus hautes, le stub est
« transparent » vis-a-vis de la ligne de transmission, 'épaisseur du substrat est importante du
point de vue de la longueur d’onde et la discontinuité pourrait empécher le mode de se propager
(effet en cours de justification). Si le substrat est affiné de telle sorte que I'épaisseur soit
inférieure a A/10 sur toute la bande de fréquence considérée, alors la réponse en fréquence
présente deux zéros de transmission, dont le deuxiéme est situé a 61,1 GHz.

=104
204 7

304

Paramétres S (dB)

40

—— 521 hsub = 675 um (OFF)
=-+=811 hsub = 170 um (OFF)

1 ¥

| — = §11 hsub = 675 um (OFF)
|

| 5§21 hsub = 170 um (OFF)

\
-50 £ T

10 20 30 40
Fréquence (GHz)

50

Figure 4.19 : Réponses HFSS™ d'un résonateur a stub en circuit-ouvert pour des épaisseurs de substrat
égalesa 170 pm et 675 pm.
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La Figure 4.20 représente la réponse du résonateur dans les deux modes de
fonctionnement, avec une hauteur de substrat égale a 170 pm, le mode ON étant simulé avec une
zone résistive longue de 63 pm, et une résistivité de 0,015 Q.cm. Dans les deux états de
fonctionnement, a la fréquence centrale, le niveau d’adaptation est supérieur a 28 dB et le niveau
de pertes est inférieur a 0,7 dB. De plus, en mode OFF, les deux zéros de transmission sont
inférieurs a - 25 dB (a 21,7 GHz et a 61 GHz). Tandis qu’en mode ON, ils sont de I'ordre de - 15
dB (a 43,2 GHz), ils pourraient étre améliorés si la résistivité était plus faible.

Paramétres S (dB)

= = S11 hsub = 170 um (OFF) "
— 521 hsub = 170 um (OFF)
—---511 hsub = 170 um (ON)

50 —— 8521 hsub = 170 um (ON)

40

0 10 20 30 40 50 60 70
Fréquence (GHz)

Figure 4.20 : Réponses HFSS™ d'un résonateur a stub dans les deux états de fonctionnement.

A travers cette analyse, nous avons montré qu’il était possible de réaliser des dispositifs
accordables a trés hautes fréquences sur un substrat silicium, dont I'épaisseur est a ajuster en
fonction de la fréquence.

4.4 Caractérisation de la jonction P*NN+*: linéarité et tenue en puissance

Dans les chapitres précédents, des dispositifs hyperfréquences accordables ont été
étudiés, basés sur le comportement ON / OFF de la jonction P*NN+ utilisée. Cependant, la
linéarité et la tenue en puissance sont deux composantes fondamentales qui caractérisent un
élément d’accord.

4.4.1 Notions de linéarités

La Figure 4.21 compare deux signaux de sortie ayant traversés un systéme linéaire et un
systeme non-linéaire. A travers un systéme linéaire la tension de sortie est proportionnelle a la
tension d’entrée, tandis que lorsqu’un signal traverse un systéme non-linéaire, I'amplitude du
signal n’est plus proportionnelle a celle du signal d’entrée et il existe également I'apparition de
signaux harmoniques (aux fréquences 2wo, 3wo, 4wo...).
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Signal d'entrée Signal de sortie Signal d'entrée Signal de sortie
Amplitude \ r q ('\ Amplitude
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(0]
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Figure 4.21 : Fonctionnement d'un systéme (a) Linéaire. (b) Non-linéaire.

Dans le cas d’'un systéeme large-bande, plusieurs fréquences se trouvent a I'entrée d'un
systéme non-linéaire, il en résulte une multitude de fréquences en sortie. La Figure 4.22 illustre
un exemple de spectre ou deux fréquences f; et f; traversent un systeme non-linéaire. En sortie
de ce systéme, il existe les composantes fondamentales (f; et f2), les composantes harmoniques a
2f;, 2f;, 3fi, 3f; (HDx: Harmonic Distortion) et les produits d'intermodulation (IMx:
Intermodulation Products) mfi+nf;, avec m, n = 1,2,3... et 'ordre du produit d’intermodulation
estla somme de m + n. Comme on peut le voir sur le spectre, les fréquences qui peuvent générer
des interférences au niveau du signal utile, sont les produits d'intermodulation d’ordre 3 aux
fréquences 2fi-f; et 2f,-fi. Celles-ci sont proches des signaux utiles et par conséquent sont
difficiles a filtrer.

fy £
DC fy+f;
fo-f, 2f,-f, 26,1, 2, 2, 2.6 2y
2,2, 3,21, 3,24, 3£, 3, f, af, af,
T T T T T Af,-sz 46,1,
NENAR,
IM2 IM4 IM5 IM3 Input IM3 IM5  IM4HD2IM2HD2 IM4  IM5 HD3 IM3 HD3 IM5

Figure 4.22 : Spectre en fréquence d'un systeme non-linéaire a deux fréquences d'entrée [14].
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Ainsi, la non-linéarité d'un composant est définit par I'IP; (Point d’interception
d’ordre 3), calculée en fonction de la puissance des signaux issus de ces produits
d’'intermodulation IM3. L’IP3 est le point d’intersection des courbes des puissances de sortie des
signaux utiles et issu de 'IM3, en fonction de la puissance d’entrée (Figure 4.23). L'IMD3 est la
différence entre la puissance du signal utile et la puissance des signaux IM3. En sortie, la
puissance de I'IP3 (dBm) est calculée a partir de la relation (39) :

IP3 = Ps + %IMD3 (39)

Plus I'IP3 est élevé moins les produits d’intermodulation seront génants.

Signal utile

7 = IM3
! /'Z

IP3e P, (dBm)

IM3

Figure 4.23 : Définition du produit d'intermodulation d'ordre 3 (IP3).

Les composants semi-conducteurs tels que les diodes PIN, les varactors ou les
composants basés sur des jonctions MOS, sont des composants fortement non-linéaires, ce qui
pose probléme dans la plupart des applications hyperfréquences (excepté les oscillateurs). Des
études ont montrées qu'il est possible d’améliorer la non-linéarité de ces composants en
utilisant des diodes varactors en série [14] ou des diviseurs de potentiels [15].

La Figure 4.24 représente deux systémes de mesure permettant la caractérisation des
produits d’intermodulation d’ordre 3 sur un amplificateur (a) et une diode varactor (b). Deux
signaux RF sont combinés par un coupleur a - 10 dB et les produits d’intermodulation sont
mesurés par un analyseur de spectre.
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20-28 GHz

Synthesizer ~ Amplifier Isolator

O > =0k

D=0 [
B

(b)

Figure 4.24 : Systéme de mesure des produits d'intermodulation d'ordre 3 (a) d'un amplificateur [16] d’'une
diode varactor [17].

Le Tableau 4.5 donne un apergu des niveaux des produits d’'intermodulation d’ordre 3
des switchs de I'état de l'art.

Tableau 4.5 : Niveau des produits d'intermodulation d'ordre 3 des switchs de 1'état de I'art.

Référence du switch Conditions de mesure de I'IP3 IP3
SKY13298_360LF [18] Pin=5dBm; 3,1 GHz < F < 4,8 GHz 18 (dBm)
Pin=5dBm; 6,3 GHz < F < 7,9 GHz 16 (dBm)
SW393 [19] Pin=10dBm; F=0,5 GHz; AF =5 MHz 39 (dBm)
Pin=10dBm; F=0,9 GHz ; AF =5 MHz 38 (dBm)
AS179_92LF [20] Pin=5dBm; 0,5 GHz < F < 3 GHz 50 (dBm)
ADG901 [21] Pin=4 dBm; F1 =900 MHz; F2 =901 36 (dBm)

MHz

HMC550A [22] Pin=17 dBm; 0,5 GHz < F < 6 GHz 52 (dBm)
TQP4MO0013 [23] Pin=15dBm; F=1GHz; AF =1 MHz 49 (dBm)
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4.4.2 Tenue en puissance d’'un composant non-linéaire

A forte puissance, certains composants peuvent se comporter comme des éléments non-
linéaires. Il en résulte une distorsion du signal et un phénomeéne d’intermodulation. Méme si les
niveaux des signaux d’intermodulation sont faibles, cela peut étre un probléme si les puissances
en jeu sont fortes, si la méme antenne est utilisée a la fois pour 'émission et la réception, si le
récepteur présente un tres faible niveau de sensibilité et surtout si les nouvelles composantes
fréquentielles d’'intermodulation tombent dans la bande de réception.

Les composants sont caractérisés par leur puissance a 1 dB de compression. C’est I'écart
entre la puissance réelle en sortie et la puissance théorique si le composant avait un
comportement linéaire (Figure 4.25). Le phénomene de compression est source de raies
harmoniques au niveau du spectre de sortie. Au-dela d’'une certaine puissance d’entrée, la
puissance de sortie de la fréquence fondamentale du signal n’est plus proportionnelle a celle
d’entrée, mais elle est également répartie sur les fréquences harmoniques. Par conséquent, il est
nécessaire de travailler dans la zone linéaire afin de minimiser les puissances des fréquences
harmoniques.

Ps (dBm)
A Zone Zone de Zone de
linéaire compression saturation
< >l P‘l7‘
Ps lin /

Ps_iap /

T
>

Peiasn  pe(dBm)

Figure 4.25 : Illustration du point a 1 dB de compression.

La Figure 4.26 illustre un systeme de mesure permettant la caractérisation du point de
compression, appliqué dans I'exemple a un amplificateur.

Analyzer
Generator

[ewewes
—— oo

Figure 4.26 : Exemple de systéme de mesure du point de compression a 1 dB d’'un amplificateur [16].
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La Figure 4.27 représente les points de compression a 1 dB des switchs en fonction de la

fréquence de I'état de l'art.

P1dB (dBm)
N N w w B
o [4)] o (3] o
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SY13298_360LF
TQP4MOO13
HMC550AE
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(=]

3 4 i) 6 7 8
Frequence (GHz)

Figure 4.27 : Point de compression a 1 dB des switchs de 1'état de I'art.

La jonction P*NN* doit étre caractérisée en fonction des effets non-linéaires en termes de
niveaux de puissance des produits d'intermodulation, ainsi que du point de compression a 1 dB.
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4.5 Les switchs en série

Jusqu'a présent la technologie utilisée était la technologie planaire, dont la diode
polarisée en directe court-circuitait verticalement le dispositif avec le plan de masse, la diode se
trouvait donc en parallele. Cependant, pour certains dispositifs, il serait intéressant d’effectuer
ce court-circuit en série dans le méme plan que le dispositif. La Figure 4.28 illustre un
résonateur en circuit-ouvert dont la longueur est variable par I'application d'une polarisation
directe entre les zones dopées.

Zone dopées Stub

Ligne de transmission

Figure 4.28 : Résonateur a stub accordable en fréquence par variation de la longueur physique.

4.5.1 Simulations Silvaco®

Des simulations électriques sous Silvaco® ont été effectuées afin d’estimer la distance
maximale, entre deux lignes de transmission, que 'on peut court-circuiter dans un plan. A partir
d’'une jonction P+*N, il n’est pas possible d’obtenir une résistivité suffisamment faible,
contrairement a la jonction N+*PP+ (ou P*NN+). La diode est polarisée entre les zones N+ et P+
(Figure 4.29 (a)), ou les deux zones dopées sont espacées de 20 pm. A partir de cette topologie,
la Figure 4.29 (b) montre I'évolution de la résistivité dans le substrat (échelle logarithmique en
Q.cm), pour une tension de polarisation de 1 V. La largeur de la zone simulée est de 100 pm,
pour une épaisseur de 675 pm. Dans cette configuration, la résistivité décroit en dessous de
0,1 Q.cm sur une épaisseur de 30 um, ce qui est suffisant pour considérer que les deux lignes
sont court-circuitées.

Zone dopée N+ Zone dopée P+

10um 20um 10 um

i (P)
|

Masse RF

20 um entre les deux
zones dopées

(a) (b)

Figure 4.29 : (a) Illustration d'une diode N+*PP+ en série. (b) Simulation électrique pour une tension de
polarisation égalea 1 V.

Deux zones dopées de
largeur 10 um
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Au-dela de 20 pm d’écart entre les deux zones dopées, il est tout de méme possible de
diminuer la résistivité, a condition d’augmenter la tension de polarisation. Des simulations ont
été effectuées avec un écart de 50 pm et 100 pm (respectivement Figure 4.30 (a) et (b)) entre les
deux zones dopées. Avec un écart de 50 pum, la résistivité décroit en dessous de 0,1 {d.cm sur une
épaisseur d’environ 40 pm, pour une tension de polarisation de 2 V. Si on augmente I'écart a
100 um, la résistivité est comprise entre 0,4 Q.cm et 1 Q.cm sur 50 pm. Par conséquent, il est
possible de court-circuiter deux lignes métalliques, avec une jonction N*PP+ si celles-ci ne sont
pas espacées de plus de 100 um.

S

Figure 4.30 : Simulations électriques sous Silvaco®© d'une diode N+PP+ en série avec un écart de (a) 50 pm et
(b) 100 pm entre les deux zones dopées.

4.5.2 Leslignes couplées

Les lignes couplées ont été étudiées, afin de proposer des dispositifs hyperfréquences
accordables en court-circuitant deux lignes métalliques dans un plan. En effet, a partir de cette
topologie, il est facile de polariser la jonction (entre les deux lignes de transmission), afin de
vérifier la faisabilité d’'un court-circuit dans un plan. La Figure 4.31 (a) illustre le schéma d’'une
ligne couplée avec un écart entre les deux lignes de 30 um. La résistivité du substrat est de
2500 Q.cm et l'épaisseur égale a 675 pm. Au lieu d’avoir une résistivité qui croit
progressivement dans I'épaisseur du substrat, pour simplifier la modélisation, la zone résistive
du mode ON (Figure 4.31 (b)) est simulée par deux couches d’épaisseurs égales a 30 pm, avec
des résistivités respectives égales a 0,1 Q.cm puis 1 Q.cm.

- Gap=30um 1 Q.cm 0,1 Q.cm
Ldop = 3.4 mm p=30u o

I 30 um

= I

Si (P)

‘< )— . _____________________________________|]

L=15.4 mm Masse RF

(a) (b)
Figure 4.31: (a) Masque d'une ligne couplée (largeur entre les deux lignes = 30 pm). (b) Vue en coupe en
mode ON.
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En mode OFF, la ligne couplée se comporte comme un filtre passe-bande et en mode ON
comme une ligne de transmission. La Figure 4.32 représente les résultats de simulation
électromagnétique dans les deux états de fonctionnement. En mode OFF, la fréquence centrale
du filtre est de 7,5 GHz, avec des pertes d’insertion égales a 1,2 dB. En mode ON, les pertes

d’insertion sont inférieures a 2,5 dB sur toute la bande de fréquence simulée, avec un niveau
d’adaptation supérieur a 20 dB.

o
=
w
1]
2
B
£
T
©
o
- — S11 (OFF)
A5 —— 21 (OFF)
—---S11 (ON)
——S21(ON)
'50 T ¥ T T Y 1
0 5 10 15 20

Fréquence (GHz)

Figure 4.32 : Réponses HFSS™ d'une ligne couplée (gap = 30 um) en modes OFF et ON.

Si la distance entre les deux trongons de ligne couplée est augmentée a 72 pm, comme le
montre la Figure 4.33, la simulation en mode ON est alors réalisée a partir d'une zone de 50 um
d’épaisseur, avec une résistivité de 1 Q.cm.

Lop =5mm Gap=72um
-
|
|
- >
L=17 mm

Figure 4.33 : Masque d'une ligne couplée (largeur entre les deux lignes = 72 pm).

Méme si on augmente la distance entre les deux lignes (en restant inférieure a 100 pm),
la résistivité est plus importante en mode ON, mais cela n'empéche pas de court-circuiter les

deux trongons de lignes (Figure 4.34). En mode ON, les pertes d’'insertion sont égales a 4 dB a
20 GHz et ’adaptation supérieure a 15 dB.
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Figure 4.34 : Réponses HFSS™ d'une ligne couplée (gap = 72 pnm) en modes OFF et ON.

4.5.3 Lesrésonateurs accordables

Le switch en série appliqué a un résonateur (Figure 4.35) offre la possibilité, par
application d’une faible tension de polarisation, de faire varier la longueur du stub en circuit-
ouvert, ainsi changer la fréquence centrale du résonateur.

Zone dopées Stub

20 mm

Ligne de transmission

Figure 4.35 : Dessin d'un résonateur accordable en fréquence.
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La distance entre les deux zones dopées de ce résonateur est faible, égale a 20 pm. En
mode ON, la simulation est réalisée de facon similaire a la premiére ligne couplée (avec deux
couches d’épaisseurs égales a 30 um, dont les résistivités sont égales a 0,1 Q.cm puis 1 Q.cm). La
fréquence centrale du résonateur commute de 3,9 GHz en mode OFF, a 3,4 GHz en polarisation
directe (Figure 4.36).
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0 1 2 3 4 5 6

Fréquence (GHz)

Figure 4.36 : Réponses HFSS™ d'un résonateur accordable en fréquence.

Ainsi, il n’est plus « seulement » possible d’effectuer un via électrique dans I'épaisseur du
substrat mais également dans le méme plan que le dispositif, ce qui offre encore de nombreuses
perspectives de filtres accordables sur silicium avec éléments d’accord intégrés.

4.6 Différentes topologies de filtres
4.6.1 Les filtres SIW

Les résultats, obtenus dans le chapitre 3 sur les guides d’ondes, montrent la faisabilité de
réaliser des parois verticales et créer un guide volumique sans réaliser de trous métalliques, a
partir d’'une technologie planaire. La technologie SIW initié par D. Deslandes et K. Wu en 2001
[24], est basée sur ce méme principe d’utiliser un substrat en technologie planaire pour

propager des modes électromagnétiques volumiques. Les cavités des filtres SIW peuvent étre
couplées :

e soit par des iris (ouvertures entre deux cavités) formant un couplage capacitif
entre les deux cavités (Figure 4.37 (a)) [25], [26],

e soit par des posts (vias métalliques) réalisant un couplage inductif
(Figure 4.37 (b)) [27][28].
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Figure 4.37 : (a) Filtre SIW a iris [26]. (b) Filtre SIW a posts [28].

Le probleme de cette technologie est la nécessité de percer un nombre de vias
importants dont I'écartement entre les vias doit étre le plus faible possible afin de s’approcher
des murs électriques parfaits, fragilisant ainsi le dispositif. L’écartement et le diametre des vias
sont limités par la technologie. Le diametre minimal des trous est de 'ordre de 100 um et la
distance entre les vias supérieure a leur diameétre. La solution du switch électrique sur substrat
silicium que nous proposons pallie a ces contraintes. En effet, ces contraintes n’existent plus si
les frontiéres du guide et les couplages entre les cavités sont réalisées a partir de zones dopées.

A partir de ces études de filtres SIW, I'innovation proposée est de concevoir un filtre SIW
sans la nécessité de percer des trous dans le substrat. Les parois du guide et les couplages entre
les cavités sont réalisés par des jonctions polarisées en direct. Les diameétres des vias métallisés
ne sont plus une limite, puisque la micro technologie permet le dopage de zones
micrométriques. Le filtre a posts étudié est illustré a la Figure 4.38. Les dimensions (Tableau 4.6)
sont calculées, a partir de la syntheése de Tchebyscheff [29], pour les caractéristiques suivantes :

e fréquence centrale du filtre : 11,2 GHz,
e ordre:6,
e ondulation dans la bande passante : 0,01 dB,

e bande passante : 20 %.

Figure 4.38 : Dessin du filtre SIW a posts.

Tableau 4.6 : Dimensions du filtre SIW a posts.

d4 112 =

167

Dimensions (mm) | 36,71 | 7,66 | 0,326 | 1,258 | 1,576 | 1,623 | 3,783 | 4,657 | 4,915
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La Figure 4.39 représente les résultats de simulation du filtre SIW dans les trois cas
suivants :

e sans pertes dans le substrat, vias et parois latérales du filtre en aluminium,

e substrat de résistivité égale a 10 kf.cm, vias et parois latérales du filtre en
aluminium,

e substrat 10 kf.cm, vias et parois latérales du filtre en avec une résistivité égale a
0,015 Q.cm et des membranes de 400 um.

Avec des substrats trés haute résistivité (de 'ordre de 10 k..cm), et des zones dopées
dont la conductivité est égale a celle de I'aluminium, le niveau de pertes est de 2 dB a la
fréquence centrale. Par comparaison, le filtre replié SIW a post [28] est un filtre passe-bande,
dont la fréquence centrale est égale a 4 GHz et le niveau de pertes d’insertion est de I'ordre de
3 dB dans la bande passante.

[0 - T

------ § Z._-—_—.ﬂ. T
: — — S11 (sans pertes)
= . ——S21 (sans pertes)
) =--=811 (p=10000 Q.cm)
> S21 (p = 10000 Q.cm)
g 2 -« = SI1(p=10000 Q.cm
g Pdop = 0,015Q.cm)
% -304 —— S21 (p = 10000 Q.cm
s Pdop = 0,015Q.cm)
a
-40-
-50 N | S
9 10 1 12 13 14

Fréquence (GHz)

Figure 4.39: Résultats HFSS™ d'un filtre SIW d'ordre 6 a posts.

Théoriquement, il est possible de réaliser un tel filtre avec des zones dopées qui
remplacent les vias métalliques. Cependant, la limite se situe au niveau de la résistivité en mode
ON de la jonction, en effet avec une résistivité de 0,015 .cm, le niveau de pertes du filtre est de
6,5 dB a la fréquence centrale et cela méme avec des membranes de 400 um sous les zones
dopées. Il faudrait pouvoir la diminuer en dessous de 0,001 Q.cm (pertes d’'insertion égales a
4,7 dB) et éventuellement avec des membranes de 'ordre de 400 pm (pertes d’insertion égales a
3,1 dB) (Figure 4.40).
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Figure 4.40 : Réponses HFSS™ du filtre SIW avec et sans membrane avec une résistivité sous la zone dopée
égale a 0,001 Q.cm.

Sur un substrat de 675 pm d’épaisseur (Figure 4.41 (a)), il est possible d’obtenir une

résistivité de l'ordre de 0,001 Q.cm avec une tension de polarisation de - 2 V. Par contre, si le
substrat est affiné, de telle sorte qu’il ne reste plus qu'une épaisseur de silicium de 275 um sous
les zones dopées (Figure 4.41 (b)), une tension de polarisation de 'ordre de - 1,4 V.
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Figure 4.41 : Résistivité d'une jonction N+PP+ simulée sous Atlas® en fonction de la tension de polarisation.
(a) (avec hsub= 675 pm). (b) (avec hsub = 275 pm).
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L’avantage des filtres SIW a posts classiques, par rapport a ceux avec iris, est la
diminution du nombre de vias ce qui entraine en regle générale une fabrication plus facile mais
surtout limite la fragilité des dispositifs. Cependant, la solution proposée d’'un filtre a posts a
switchs intégrés implique une disparité dans les tailles des zones dopées qui ne permet pas de
fermer a la fois les parois du guide et des cavités. Ainsi, dans notre étude, la solution la plus
appropriée serait un filtre SIW a iris, qui peut étre représenté par la Figure 4.42 pour un filtre

d’ordre 4 (quatre cavités).

Cependant, il reste le probléeme de I'amélioration de la résistivité en mode ON des
jonctions, afin d’obtenir une résistivité de l'ordre de 0,001 Q.cm. En effet, avec une telle
résistivité et des membranes sous les zones dopées, le niveau de pertes d’insertion pourrait étre
de l'ordre de 5 dB, contre 3 dB avec une résistivité équivalente a de I'aluminium (Figure 4.43).

Figure 4.43 : Réponses HFSS™ d'un filtre SIW d'ordre 4 a iris en fonction de la résistivité de la zone dopée.
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4.6 Différentes topologies de filtres

4.6.2 Les filtres interdigités

Les filtres interdigités sont des filtres adaptés aux larges bandes (30 % et 70 %) et
faibles bandes passantes (2 % et 30 %) [29], [30]. Ils sont réalisés a partir de lignes couplées de
longueur A/4 dont les résonateurs sont terminés a une extrémité par un court-circuit et 'autre
par un circuit-ouvert (Figure 4.44). Ces filtres sont des filtres compacts dont la distance entre les
résonateurs, relativement importante, en fait des filtres peu sensibles aux tolérances de
fabrication.

(Y

|

Figure 4.44 : Illustration d'un filtre interdigité [29].

L’acces de ces filtres peut se faire de fagon latérale avec des stubs en circuit-ouvert ou en
court-circuit (Figure 4.45) [31]. Dans notre cas, si la moitié des stubs sont dopés, cela permettrai
de réaliser un filtre interdigité accordable en fréquence centrale.

{
)
[

Figure 4.45 : Illustration d'un filtre a accés latéraux en court-circuit [31].

De maniére générale, 'accordabilité en fréquence de ces filtres est réalisée soit :

e de maniére discrete: par augmentation de la longueur physique a partir de
switchs RF (Figure 4.46) [32], [33],

e de facon continue a I'aide de capacités variables placées a I'extrémité de chaque
résonateur [29].

203



Chapitre 4 Perspectives

Les Figure 4.46 et Figure 4.47 sont issues de la littérature [32] et représentent
respectivement un filtre interdigité accordable avec des diodes PIN et les résultats de mesure
dans les deux états de fonctionnement des diodes. Avec notre concept, les diodes PIN pourraient
étre remplacées par des zones dopées, ce qui éviterait les problémes liés aux reports de

composants.
Input ¢AI
]. n - S
L1l /=13.47 mm
PIN
Diode
o1l R| I3
v
¢ v T | Output
Al = 1.53 mm
Figure 4.46 : Illustration d'un filtre interdigité accordable [32].
0dB 7]  0dB ' I —
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Figure 4.47 : Résultats de mesure du filtre interdigité accordable [32].

204



4.7 Les antennes planaires accordables

4.7 Les antennes planaires accordables
4.7.1 Antennes patchs accordables a éléments parasites

De nombreuses études portent sur l'accordabilité en diagramme de rayonnement des
antennes, dont I'agilité réalisée a I'aide d’éléments parasites [34]-[40]. La Figure 4.48 représente
une antenne patch a quatre éléments parasites. Dans cet exemple, chaque élément parasite peut
étre commandé individuellement pour faire varier la direction de I'antenne, par I'intermédiaire
d’'une diode PIN. Cependant, d’autres switchs RF, tels que les MEMS ou les transistors, peuvent
également remplir cette fonction. L’élément parasite fonctionne comme réflecteur lorsqu’il est
connecté a la masse via le switch RF, et comme directeur lorsqu’il en est isolé. La Figure 4.49
présente I'évolution du diagramme de rayonnement de 'antenne lorsque :

a) tous les éléments parasites sont court-circuités,
b) seulI'élément A n’est pas court-circuité,
c) seul I'élément B n’est pas court-circuité,
d) seul I'élément A n’est pas court-circuité,
e) seul I'élément A n’est pas court-circuité.

P
180

Figure 4.48 : Photographie d'une antenne patch a quatre éléments parasites [36].

- ..

(©) () (e)

Figure 4.49 : Résultats de mesure de I'antenne patch a éléments parasites [36].

Dans ces antennes accordables en diagramme de rayonnement, au lieu d’utiliser des
diodes PIN pour isoler ou connecter un élément parasite au plan de masse, l'idée que nous
proposons est de doper tous les éléments parasites. La directivité de I'antenne serait alors
controler via la polarisation d’un ou plusieurs éléments dopés.
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4.7.2 Antennes accordables en polarisation

Les antennes a polarisation accordable sont invariantes en termes de fréquence ou de
diagramme de rayonnement. Une variation de la polarisation de I'antenne résulte de la variation
du sens ou de la phase de la circulation des courants sur I'antenne, ceci soit par :

e lamodification du circuit de polarisation [41]-[44],
e des courts-circuits entre I'élément rayonnant et la masse [45].

Les Figure 4.50 et Figure 4.51 sont deux exemples d’antennes accordables en

polarisation, ou la modification du circuit de polarisation est réalisée respectivement a partir de
diodes varactors et de MEMS.

Pon 1

Reverse voltage
Control of the of the varactor
SPDT state diodes
RF Signal l— ——< >< ’
SPDT 3 dB quasi-lumped  Patch antenna
coupler
(a) (b)

Figure 4.50 : (a) Topologie d'une antenne patch accordable en polarisation. (b) Dessin de 1'antenne [43].

patches

Figure 4.51: Antenne reconfigurable en polarisation a 1'aide de MEMS [44].
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4.7 Les antennes planaires accordables

Une topologie d’antenne accordable en polarisation a base de switchs intégrés, que nous
proposons, est illustrée a la Figure 4.52. En mode OFF, la ligne d’alimentation est celle de la
voie 2 étant donné que le stub placé sur la voie 1 ramene un court-circuit a la fréquence de
rayonnement de 'antenne. En mode ON, la voie 2 est court-circuitée, 'alimentation de I'antenne
s’effectue alors par la voie 1.

Ligne quart d'onde a la fréquence centrale de I'antenne
rameéne un CO en mode ON et un CC en OFF
Voie 1

y /
Voie 2

En mode OFF, tout va en voie 2, polar y
En mode ON, tout va en voie 1, polar x

Zone dopée. Raméne un CC en mode ON

Figure 4.52 : Topologie d'une antenne patch accordable en polarisation.
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4.8 Les déphaseurs reconfigurables

Les déphaseurs sont des dispositifs hyperfréquences trés utilisés dans les applications a
modulation de phase [46] ou d’antennes a balayage. L’agilité du diagramme de rayonnement est
réalisée en appliquant une polarisation différente entre les éléments de I'antenne (Figure 4.53).
L’antenne peut alors électriquement pointer dans différentes directions.

3%% %

A\

5o

i

Figure 4.53 : Systéme d’antenne réseau a commande de phase [47].

by

Les déphaseurs peuvent également étre réalisés a partir de lignes de longueur
différentes, ce qui implique un retard du signal entre les différentes voies empruntées et par
conséquent modifie sa phase. La Figure 4.54 illustre deux exemples de déphaseurs a ligne a
retard a partir de diodes PIN et de MEMS.

(@) ()

Figure 4.54 : Déphaseurs a lignes a retard (a) a diodes PIN [47] (b) a MEMS [48].
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4.8 Les déphaseurs reconfigurables

Une autre méthode pour concevoir des déphaseurs est basée sur des lignes
périodiquement chargées par des capacités. Ces capacités modifient la vitesse de propagation du
signal, et ainsi sa phase. Les Figure 4.55 et Figure 4.56 illustrent des photographies de
déphaseurs réalisés respectivement a partir de diodes PIN et de MEMS, ou les éléments d’accord
sont placés le long de la ligne afin de créer plusieurs déphasages possibles.

45° bit 90° bit 180° bit

(a) (b)

Figure 4.56 : Photographie d'un déphaseur a MEMS distribués le long d'une linge de transmission sur un
substrat silicium [50].

Si on remplace ces éléments d’accord par des switchs intégrés en série (dont le concept

est a valider), il serait alors possible de réaliser des déphaseurs a diodes intégrés dans le
substrat.
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4.9 Dispositifs accordables continus par variation capacitive

Les jonctions semi-conductrices peuvent étre utilisées non seulement comme
interrupteur comme nous l'avons montré jusqu'a présent, mais également en élément a
capacités variables. Les perspectives ci-dessous impliquent une démonstration préalable de
I'effet varactor adapté a notre concept et cela en fonction de la fréquence.

4.9.1 Solution d’amélioration du filtre a stubs accordable en fréquence centrale
et en bande passante (a inverseurs accordables par des capacités variables)

Les filtres a stub accordables en fréquence centrale, présentés dans le chapitre 3, ont une
plage de variation en fréquence limitée a cause des inverseurs qui ne sont pas accordables. Une
solution d’accordabilité des inverseurs est étudiée dans [51] a base de MEMS. Les capacités liées
aux MEMS permettent une adaptation dans les deux états de fonctionnement du filtre, dont les
réponses sont données a la Figure 4.57. Ainsi, dans notre filtre, il faudrait modifier la structure
des inverseurs avec des éléments a capacités variables. Ceux-ci pourraient étre réalisés avec des
jonctions différentes de celles qui composent les switchs intégrés. Il serait alors possible de
modifier les impédances des inverseurs en fonction de la fréquence choisie et la plage de
variation du filtre serait alors plus importante.

0 NOISHISSE| |
5 g 15
o f! N &
. +-10
g 15 7 N = F.,=40GHz
g -20 15 € IL=-2.6 dB ;RL=-14 dB
5 25 e 2 BP=19%
30 \'\. ] ]
.35 ‘\'Hr -25
40 . . I—-—dB(SEE)A)) IdB{S(3,3)) 30
30 35 40 45 50 56 60 0 - -0
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-10 al ™ T _
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Figure 4.57 :
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4.9 Dispositifs accordables continus par variation capacitive

4.9.2 Filtres a accordabilité continue

L’accordabilité continue est présente dans de nombreux dispositifs hyperfréquences (les
filtres [15], [52]-[61], les antennes [62]) a partir de MEMS RF ou de diodes varactors. La
Figure 4.58 représente deux exemples de filtres passe-bande a accord continu a partir de ces
deux solutions. Or, la diode varactor est un composant a semi-conducteur, et aprés une étude
plus approfondie de la jonction varactor, il serait possible de non plus intégré un élément
d’accord fonctionnant en mode ON / OFF, mais de controler la capacité de la jonction a partir de
la tension de polarisation.

- - =i —

|
b

(Hll

C1 sk LowFrequeney L) 2 I * 1 %
P A _.l_ i I3
© By -
(a) (b)

Figure 4.58 : (a) Filtre DBR accordable a MEMS [63]. (b) Filtre interdigité accordable a varactors [52].
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4.10 Conclusion

Les travaux de cette these, en rupture avec I'état de I'art, de par une nouvelle démarche
de co-conception de fonctions accordables intégrées, offrent de nombreuses perspectives
auxquelles sont dédiées ce dernier chapitre.

Nous avons proposé des solutions d’améliorations des dispositifs étudiés dans le
chapitre 3 en termes :

e d’utilisation de substrats de trés haute résistivité,

e de gravure face arriére du silicium,

e de porosité du silicium,

e de conception de dispositifs sur un autre substrat semi-conducteur, tel que I'AsGa.

Nous avons montré que le niveau de pertes d’un substrat silicium diminue quand la
fréquence augmente et ainsi des dispositifs hyperfréquences fonctionnants a des tres hautes
fréquences sont envisageables. La contrainte de cette montée en fréquence est liée a I'épaisseur
du substrat, ou le polissage des wafers peut s’avérer nécessaire, afin d’obtenir une bonne
isolation du switch en mode ON.

De nombreuses perspectives ont été illustrées a partir de:

e switchs en série, qui permettent une augmentation de la longueur physique du
dispositif,

e la réalisation de filtres SIW, sans la nécessité de via, mais pour lesquels il faudrait
améliorer la résistivité en mode ON,

e la possibilité de remplacer les diodes varactors dans les dispositifs a accord
continu a capacités variables.
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L’objectif principal des travaux menés dans le cadre de cette thése est de valider le
concept d’intégrabilité des éléments d’accord directement dans le substrat, ainsi que le
développement d’'une démarche de co-conception, et ceci dans l'objectif de concevoir des
fonctions accordables complétement intégrées sur silicium.

En effet, a I'heure actuelle, ces fonctions sont réalisées a partir de composants passifs sur
un substrat faible perte auquel on associe un (ou plusieurs) composant(s) reporté(s) pour les
rendre accordables. Cela pose quelques problémes non seulement dans la conception du circuit
passif (contraintes liés a la taille de 'élément reporté et aux plages de report nécessaires au
soudage), mais également dans l'apport d’éléments parasites liés a la mise en boitier de
I’élément d’accord et a I'interconnexion des deux parties. Ces composants d’accord reportés sont
fabriqués a partir de jonctions semi-conductrices, ce qui a conduit notre étude vers le choix d'un
substrat semi-conducteur. Malgré un niveau de pertes important en basses fréquences, le
silicium est un matériau qui peut étre intéressant pour les applications hyperfréquences. En
effet, ses pertes peuvent étre minimisées par l'utilisation de substrats tels que des substrats
haute résistivité ou encore des technologies basées sur du silicium poreux. Par ailleurs, il s’agit
d’'un matériau peu couteux par rapport a d’autres substrats semi-conducteurs, et par conséquent
I'idée est de déterminer une méthode de co-conception, afin de définir de maniere judicieuse des
jonctions localisées ou distribuées pour concevoir des dispositifs accordables. Cela permet,
lorsque I'on applique une tension de polarisation particuliére, de modifier le comportement de
la jonction et par conséquent de rendre le composant hyperfréquence accordable.

La difficulté est de prendre en compte les effets de la jonction semi-conductrice en
fonction de la fréquence. En effet, il existe des logiciels capables de décrire le comportement
électrique des composants semi-conducteurs et d’autres modélisant le comportement
électromagnétique de dispositifs microondes. La solution que nous avons choisie pour cette co-
conception est le couplage entre le logiciel Silvaco® et le logiciel HFSS™; couplage faible qui
suppose que 'onde électromagnétique ne modifie pas la jonction.

Cette co-simulation a été développée sur un certain nombre de démonstrateurs et
validée par la correspondance entre simulations et mesures, tels que les switchs RF large bande
qui présentent de faibles pertes d’insertion en mode OFF et une bonne isolation en mode ON.

Une fois le concept de base validé, d’autres fonctions hyperfréquences accordables ont
été étudiées et réalisées, tels que :

e desrésonateurs accordables,

e des filtres reconfigurables (passe-bas / passe-haut),

e des filtres accordables en bande passante,

e des filtres accordables en fréquence centrale et en bande passante,
e des guides d’'ondes reconfigurables,

e des antennes accordables en fréquences.
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Apres réalisations et mesures de ces dispositifs, il s’est avéré que les résultats n’étaient
pas au niveau des attentes espérées et que les circuits ont sans doute souffert de quelques
problémes de fabrication, que ce soit au niveau :

e des quantités de dopants insuffisants, ne permettant pas de commuter les
dispositifs,

o de wafer de résistivité et de type de dopant non conformes a ceux demandés.

e de coupures de pistes liées a I'épaisseur d’oxyde trop importante par rapport a
I'épaisseur de métallisation,

e mais également a cause de I'emploi de masques souples dont on a été contraint
d’utiliser compte tenu de la phase de validation du concept. En effet, ces masques
plastiques sont fabriqués a partir d’'une imprimante haute résolution. Leurs
inconvénients sont:

o une résolution des lignes d’environ +/- 20 pm, ce qui fait une différence
trés importante lorsque les largeurs originales sont de I'ordre de 30 um,
o des masques opaques pas suffisamment occultant,
des impuretés dans les zones « blanches » des masques,
un masque attirant la poussiére lors des étapes de fabrications, ce qui
implique d’autant plus d'impuretés dans les zones dopées et ainsi des
tailles de jonctions plus petites que prévues.

Les simulations et les mesures présentées dans le chapitre 3 ont toutes été réalisées a
partir des mémes caractéristiques technologiques. Pour compléter ces mesures, il est nécessaire
d’effectuer des mesures de linéarité et de tenue en puissance de la jonction N*PP+. Par ailleurs, le
banc de mesure d’antennes étant en cours de développement, il est également envisagé de
mesurer les diagrammes de rayonnement des antennes, afin d’évaluer leurs gains et leurs
efficacités.

Les circuits étudiés dans le chapitre 3, tels que les filtres accordables en fréquence
centrale et/ou en bande passante, les guides d’ondes, ainsi que les antennes accordables en
fréquence, sont actuellement en cours de fabrication.

Des améliorations basées sur des technologies différentes ont été présentées dans le
chapitre 4. Elles offrent de nombreuses perspectives en termes de topologies de filtres
accordables (filtres SIW, interdigités...), d’antennes accordables (en fréquence, en digramme de
rayonnement...) ou de déphaseurs. D’autres jonctions de types diodes varactors pourraient étre
intégrées dans le substrat et ainsi concevoir des dispositifs a accord continu.
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Dans notre étude, la hauteur h du guide est définie par I'épaisseur du substrat, afin
d’obtenir une fréquence de coupure relativement faible, la largeur a et la longueur | de celui-ci
doit étre suffisamment grande. a >> h, implique un mode de propagation TEo.

Une cavité est un guide complétement fermé. De méme que pour le guide, la fréquence de
résonance d'une cavité du mode de résonance TE1o1 (Equation 40) est calculée a partir de ces
dimensions géométriques.

(G :
101_\/5_,, 2a 2h 21 (40)

l estla longueur de la cavité.

Ainsi, la Fig. 1 illustre la variation de la fréquence de résonance de la cavité en fonction
de ses dimensions géométriques (excepté la hauteur qui n’intervient pas dans le calcul de la
fréquence de résonance d’'un mode TE101). Plus les dimensions de la cavité sont grandes, plus sa
fréquence de résonance est faible.

304

Fréquence (GHz)

Fig. 1: Fréquence de résonance de la cavité en fonction de ses dimensions.

Ainsi, les facteurs de qualité sont étudiés par la suite a partir d’'une cavité rectangulaire,
dont les quatre parois verticales sont réalisées a partir de zones dopées polarisées en direct. Le
facteur propre de la cavité Q,r peut étre calculé, en fonction des coefficients de qualité liés au
diélectrique Qq et aux conducteurs Q. utilisés, a partir de I'équation (41):

1 1 1
P 41
0, 0 o, 0
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Le coefficient de qualité des pertes diélectriques, pour un substrat silicium, peut étre
déterminé a partir de I'’équation (42) :

1 1

tand 10018
awp

9,

(42)

La Fig. 2 représente I'évolution du coefficient de qualité des pertes diélectriques de la
cavité, en fonction de la résistivité du substrat et de sa fréquence de résonance. On constate que,
plus la résistivité du substrat est élevée, plus le coefficient de qualité est fort. Par ailleurs, plus
les dimensions de la cavité sont faibles (plus la fréquence de résonance est élevée), plus le
coefficient de qualité diélectrique est élevé.

400 -
—p =100 Q.cm
- p=500 Q.cm -
—-=p=1000 Q.cm o T
3004 — - - - p=2500 Q.cm _ i
|— — p=5000 Q.cm g =
”~ = -
=) 2 =
3 200+ 0 gt
s gt
7 -~
> . e w2
100 &7 " o
/7 /" _,--" ST s TR
/‘/' ’_J ’- =
0 el T T 1
0 10 20 30

Fréquence (GHz)

Fig. 2 : Coefficient de qualité diélectrique en fonction de la fréquence de résonance de la cavité et de la
résistivité du substrat.

Concernant le coefficient de qualité lié aux pertes conductrices, il faut découpler les
parois horizontales constituées d’aluminium de conductivité 37,7x106 S/m et les parois
verticales réalisées a partir du switch électrique dont la conductivité varie en fonction des
quantités de dopage et de la tension de polarisation. Le coefficient de qualité 1ié aux pertes
ohmiques d’une cavité métallique peut étre calculé a partir de I'’équation (43) :

2,2 373
wk, . Z, a’l"he,

T 27°R, 2a’h+ 2P h+ a’l +a)

0. (43)

avec krio1 (Equation 44), le nombre d’onde a la fréquence de résonance de la cavité, tel

Y (0) (=Y
(2] +(6) +(7) *

que :
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Dans I'équation 43, les résistances des parois, Rm, apparaissent et dépendent de la
conductivité des matériaux. Elles sont déterminées a partir de la relation (45) :

R - L (45)

ou &s (Equation 46) correspond a la surface de conduction, telle que :

1

8 = (46)
&, O 1101

Ainsi, il est nécessaire de calculer les deux résistances superficielles des parois Rm1 et
Rmz, liées respectivement a o1 la conductivité de 'aluminium et a o> celle des parois verticales
obtenues en polarisation directe des jonctions. Le coefficient de qualité de la cavité liée aux
pertes conductrices peut ainsi étre déterminé (Equation 47), a partir du découplage des parois
de la cavité, tel que :

2,2 313
wk, . Z, al"he,

" 27[R, (@'l +Fa)+ R,,(2a’h+20°]))

0. (47)

La Fig. 3 illustre la variation du coefficient de qualité des pertes conductrices en fonction
de la résistivité en mode ON sous la zone dopée (inversement proportionnelle a 02). On constate
que, plus la cavité est grande et plus la résistivité en mode ON est faible, plus le coefficient de
qualité est élevé. Avec une résistivité proche de 0 en mode ON, le coefficient de qualité Q. est
supérieure a 500 pour une fréquence inférieure a 12 GHz (12 GHz est la fréquence de résonance
qui correspond a une cavité de dimensions 5 mm x 5 mm).

700+,

: - — (@a=5mm, |=5mm)
600 ; ——(a =10 mm, | =10 mm)

! —-=(a=20mm, | =20 mm)
500 i

|

. ’ . r .
0,00 0,05 0,10 0,15 0,20
p (Q.cm)

Fig. 3 : Facteur de qualité lié aux pertes conductrices en fonction des dimensions de la cavité et de la
résistivité en mode ON des jonctions.
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Ainsi, la Fig. 4 représente le facteur de qualité total de la cavité en fonction des
dimensions de celle-ci et de sa résistivité obtenue en mode ON, lorsque le switch intégré a les
caractéristiques suivantes :

e ¢épaisseur du substrat: 675 um,
e résistivité du substrat: 2500 Q.cm.

On constate que plus la cavité est petite et plus la résistivité en mode ON est faible, plus
le coefficient de la cavité est élevé.

120 4

1004 " - = 5mmx5mm
| \ —— 10 mm x 10 mm
—-=20 mm x 20 mm

Qpr

p (Q.cm)

Fig. 4 : Facteur de qualité propre d'une cavité en fonction de la résistivité, en mode ON, du switch. (Substrat
d’épaisseur 675 pm et de résistivité 2500 Q.cm).

Le facteur de qualité propre d’une cavité réalisée par des jonctions en polarisation
directe, est trop faible pour rivaliser avec des technologies SIW [19], dont le facteur de qualité
est supérieur a 250. En effet, il a été montré que le facteur de qualité lié aux pertes diélectriques
Qua croit avec la fréquence a I'inverse du facteur de qualité lié aux pertes conductrices (Fig. 5).
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Fig. 5 : Coefficients de qualité (a) Lié aux pertes diélectriques. (b) Lié aux pertes conductrices.
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Pour avoir un coefficient de qualité lié aux pertes diélectriques supérieur a 200, il faut :

e une résistivité de substrat égale a 1000 Q.cm et f > 55 GHz,
e une résistivité de substrat égale a 2500 Q.cm et f > 18 GHz,
e une résistivité de substrat égale a 10000 Q.cm et f > 4,7 GHz.

Pour avoir un coefficient de qualité lié aux pertes conductrices supérieur a 200, il faut :

e une résistivité en mode ON égale a 0,05 Q.cm et f < 1,5 GHz,
e une résistivité en mode ON égale a 0,015 Q.cm et f < 6,2 GHz.

Ainsi, avec la jonction N*PP+ et une épaisseur du substrat égal a 675 pm, les facteurs de
qualité Qq et Q. sont tous les deux supérieurs a 200 seulement si la fréquence de fonctionnement
est comprise entre 4,7 GHz et 6,2 GHz, avec une résistivité de substrat supérieure a 10000 Q.cm
et une résistivité en mode ON inférieure a 0,015 Q.cm. Dans ces conditions, si Qq et Q. sont tous
les égaux a 200, le facteur de qualité total de la cavité n’est seulement que de 100.

Si I'épaisseur du substrat choisi est supérieure a h = 1 mm, le coefficient lié aux pertes
diélectriques reste inchanggé, alors que le coefficient lié aux pertes conductrices est amélioré
(Fig. 6). Avec une résistivité en mode ON égale a 0,015 Q.cm, il est supérieur a 200 pour une
fréquence inférieure a 6,5 GHz (au lieu de 6,2 GHz pour une hauteur de substrat égale a
675 um). Pourtant le coefficient de qualité totale de la cavité n’est seulement égal a 110, si
toutes les conditions suivantes sont réunies :

e ¢épaisseur de substrat: h =1 mm,

e résistivité du substrat: p=10000 Q.cm,

e résistivité en mode ON des parois verticales : p = 0,015 Q.cm,
e fréquence de résonance de la cavité : F =5 GHz.

500 -
=--=p=0,20.cm
—-=p=0,1Qcm
4004V p=0,05Q.cm
| - — p=0,015Qcm
1
300 \
j&]
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200
\

100

_—— -

Fréquence (GHz)

Fig. 6 : Coefficient de qualité lié aux pertes conductrices pour h = 1mm.

Le coefficient de qualité total est essentiellement limité par la résistivité en mode ON des
parois verticales, une solution d’'amélioration de ce coefficient de qualité serait d’augmenter les
concentrations des zones dopées pour augmenter la conductivité de parois (augmentation du
facteur de qualité lié aux pertes conductrices), cependant, cette concentration est proche des
limites technologiques. Une autre solution consisterait a réaliser des membranes sous les zones
dopées.
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Titre de la thése : Modélisation et co-conception de dispositifs accordables sur substrat semi-
conducteur : étude d'une nouvelle démarche de co-conception.

Résumé :

Compte tenu de la multiplication des standards dans le domaine des
télécommunications, I'accordabilité au sein des systémes est devenu une priorité en termes
d’intégration et de colit. Un seul circuit accordable doit ainsi permettre d’adresser plusieurs
normes. Dans la gamme des hyperfréquences, en technologie planaire, la fonction accordable
(filtre ou antenne) est actuellement un dispositif passif distribué sur lequel sont reportés un ou
plusieurs éléments d’accords. Il est ainsi possible de faire varier au moins une des
caractéristiques du dispositif (fréquence centrale et/ou bande passante pour les filtres et
fréquence de résonance, diagramme de rayonnement ou mode de polarisation pour les
antennes). Le circuit passif étant distribué, pour assurer la propagation de I'onde, un matériau
diélectrique faible pertes est généralement utilisé. Cependant, I'ajout d’éléments d’accord
engendre des pertes et des perturbations liées au report du composant (éléments parasites au
niveau de l'interconnexion et des discontinuités composant d’accord-dispositif passif, et de la
mise en boitier du composant reporté). Enfin, cette maniere de réaliser des fonctions
accordables rend peu flexible la conception (dimensions et localisation du composant d’accord
et de la fabrication (pergage et métallisation pour les vias).

Dans ce contexte, nous proposons de co-concevoir des fonctions hyperfréquences
accordables sur un substrat semi-conducteur sur lequel il est a la fois possible de réaliser le
composant d’accord et le dispositif passif distribué. Cette co-conception du circuit passif et de
son élément d’accord permet d’éliminer toutes les contraintes liées au report de composant, au
percage de via métallique et apporte une grande flexibilité au niveau du dimensionnement de la
zone dopée. En effet, elles peuvent étre soit localisées ou distribuées. Toutefois, ce concept
nécessite que le support semi-conducteur soit a la fois compatible a la propagation de 'onde et a
la réalisation de I'élément d’accord. Ces travaux de these ont permis de lever ce verrou en
proposant des compromis permettant la réalisation de composants accordables validés par des
démonstrateurs sur technologie silicium.

Au cours de ces travaux, une ligne de transmission micro-ruban et un composant
d’accord de type switch ont été co-congus. De trés bonnes performances, validées par la mesure,
ont été obtenues. De plus, une démarche de co-simulation a été proposée pour prendre en
compte les effets semi-conducteurs dans la simulation électromagnétique.

Le concept ayant été validé, il a été ensuite appliqué a des dispositifs accordables
relativement simples afin de montrer le potentiel de cette démarche (en termes de
performances et de flexibilité de conception), tels que des filtres accordables, des guides d’ondes
de type SIW (Substrate Integrated Waveguide) reconfigurables ou encore des antennes
accordables en fréquence. Ces travaux font également apparaitre de nombreuses perspectives
pour la réalisation de nouvelles topologies de filtres accordables (filtres SIW, interdigités...),
d’antennes accordables (en fréquence, en diagramme de rayonnement...) ou de déphaseurs.
Enfin, un potentiel a été identifié pour de nouvelles topologies de fonctions accordables en
continu a base de jonction de type diodes varactors (composants a capacités variables).

Mots clés: Accordabilité, Filtres, Antennes, Semi-conducteurs, Modélisation,
Technologie Silicium, Switchs RF.



Title: Modeling and co-design of tunable devices on a semiconductor substrate: study of a new
co-design approach.

Abstract :

Given the proliferation of standards in telecommunication systems, tunability is
becoming a priority both in terms of integration and cost. A single tunable circuit needs to be
able to work according to several different standards. Nowadays, a tunable function (filter or
antenna) in planar technology is a passive distributed device to which some active tuning
elements are soldered. At least one characteristic of the device can therefore be varied (the
central frequency and/or the bandwidth in the case of a filter; or the resonant frequency,
radiating pattern or polarization mode in the case of an antenna). Because passive devices are
distributed in order to propagate the electromagnetic wave, they are often designed on a
dielectric substrate to minimize losses. However, the addition of tuning elements causes some
additional losses and disturbances (some parasitic effects can arise due to the packaging or the
interconnection and discontinuities between active and passive parts). Finally, these tunable
functions reduce the flexibility of the design (due to the size and localization of the active tuning
elements) and manufacturing (due to drilling and via metallization).

In this context, we propose to co-design tunable microwave functions on a
semiconductor substrate on which it is possible to build both the tunable element and the
passive distributed component. This co-design between the passive and active parts removes
the constraints related to the tuning elements and drilling of via holes. The concept offers a
greater flexibility with regard to the size of doped areas, allowing them to be either localized or
distributed. However, this approach requires the substrate to be compatible with the
propagation of the electromagnetic field and with the design of the tunable element. The work of
this thesis makes it possible to overcome such obstacles by proposing some tradeoffs allowing
the design and the manufacture of tunable microwave components in silicon technology, which
have been validated by demonstrator circuits.

During this work, a microstrip transmission line and a switch were co-designed. Good
performances were obtained both in simulations and measurements. Moreover, a co-simulation
approach is proposed to take into account the semiconductor effects in electromagnetic
simulations.

Once validated, this concept was applied to other relatively simple tunable devices to
show the potential of this approach (in terms of performances and design flexibility).
Applications included tunable filters, reconfigurable waveguides (such as SIW: Substrate
Integrated Waveguides) and frequency-tunable antennas. This study showed promising results
for the design of new tunable filter topologies (SIW filters, coupled-line filters), tunable antennas
(in resonant frequency or radiation pattern) and phase shifters. Finally, the approach shows
potential for continuous tunable functions based on varactor diodes (with capacitance
variation).

Keywords: Tunability, Filters, Antennas, Semiconductors, Modeling, Silicon Technology,
RF Switches



