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Résumé : Les nouvelles applications dans la gamme
de fréquences submillimétriques, imposent un
développement rapide du trafic et nécessitent une
augmentation importante de la capacité de
transmission, que ¢a soit en télécommunications, en
imagerie ou en spectroscopie. Aujourd’hui, cette
augmentation de capacité de transmission est
obtenue, soit par une amélioration de I'efficacité
spectrale, soit par I'élargissement du spectre utilisé,
ce qui nécessite [l'utilisation des gammes de
fréquences au-dela de 300 GHz.

Depuis quelques années, ces nouvelles applications,
impliquant des hauts débits, ont suscités l'intérét et
I'effort de plusieurs équipes de recherche qui ont
effectués des études plus axées sur des dispositifs
actifs que des dispositifs passifs. Tandis que les
dispositifs passifs a base de polymere, sont
particulierement intéressants et pertinents en raison
de leurs excellentes performances intrinseques, et de
leur aptitude a pouvoir s'adapter et a s'intégrer aux
différentes technologies microélectroniques
existantes telles que MOS Si, BiCMOS SiGe, MMIC
GaAs, GaN ou InP.

Dans le cadre de cette these, I'étude menée a porté
sur la conception et la réalisation de circuits passifs
dans la gamme de fréquences allant du millimétrique
au THz sur le polymeére Benzocyclobutene (BCB).

Pour cela des antennes de topologies innovantes et
des guides d'ondes métalliques monomodes a
faibles pertes et a trés fort facteur de qualité ont été
simulées, réalisées et caractérisées. Le choix du
polymere BCB réside dans le fait qu'il présente de
faibles valeurs de pertes, notamment aux fréquences
THz, permettant ainsi d'améliorer le rendement des
circuits passifs a ces fréquences.

: Conception de circuits RF sur polymére Benzocyclobutene (BCB) pour des applications a ondes

L'autre atout de ce polymere, réside dans la facilité
a le déposer (par centrifugation) au-dessus de tout
type de substrat et/ou de circuits intégrés. Cela
permet de réaliser sur un méme dispositif des
systemes incluant des circuits actifs et passifs tout
en réduisant les interconnexions. Dans le but de
valider le concept, plusieurs dispositifs ont été
réalisés et caractérisés aux moyens technologiques
de la CTU du C2N (du réseau Renatech).

Dans un premier temps, des guides d’'ondes GCPW
avec vias ont été réalisés et mesurés sur BCB et les
résultats obtenus sont en bon accord avec les
simulations jusqu'a 760 GHz (proche THz). lls
demeurent monomode a faible pertes et
présentent une atténuation tres satisfaisante aussi
faible que 3dB/mm a 600GHz avec une
permittivité effective d'environ 1.95. Dans un
deuxieme temps, dans le but d'étudier I'association
de circuits actifs et passifs sur BCB, il a été proposé
de réaliser une rectenna fonctionnant autour de 60
GHz (visant des applications WiGig). Pour cela,
différentes topologies d’antennes planaires ont été
simulées, réalisées et caractérisées au C2N. Le
circuit de la rectenna a ensuite été optimisé sous
ADS en testant différentes diodes Schottky
commerciales. Ces technologies de dispositifs
passifs sur polymere BCB, ouvrent la voie a de
nombreuses perspectives telles que,
l'interconnexion entre guides et antennes de
différente nature, le couplage des circuits passifs
avec des dispositifs actifs sur semi-conducteur (des
amplificateurs distribués ou des multiplieurs), ainsi
que la réalisation des motifs de calibrage et
d'épluchage avec des guides monomodes sur
polymere au-dela de 110 GHz, en concurrence avec
ceux déja commercialisés sur substrat alumine, et
dont les limites sont largement atteintes.




DOCTORAL SCHOOL

® .
universite

PARIS-SACLAY (EOBE)

Electrical, Optical, Bio:
Physics and Engineering

Title : Design of RF circuits on Benzocyclobutene polymer (BCB) for millimeter wave and THz applications.

Keywords : Electromagnetic modelling, Cleanroom technology, Terahertz measurements, Coplanar waveguide

(CPW), Patch Antenna, Retenna.

Abstract : New applications in the submillimeter
frequency range require rapid development of traffic
and require a significant increase in transmission
capacity, whether in telecommunications, imaging or
spectroscopy. Today, this increase in transmission
capacity is achieved either by improving spectral
efficiency or by broadening the spectrum used,
necessitating the use of frequency ranges above 300
GHz.

In recent years, these new applications, involving
high data rates, have aroused the interest and effort
of many research teams who have carried out studies
focusing more on active devices than on passive
devices. The subject of this thesis concerns passive
circuits for the millimeter and the THz. For the
realization of integrated passive functions and
circuits, polymers appear particularly interesting and
relevant because of their excellent intrinsic
performance, and their ability to be able to adapt and
integrate into the various existing microelectronic
technologies such as MOS Si, BICMOS, SiGe , MMIC
GaAs, GaN or InP.

As part of this thesis, the study carried out focused
on the design and realization of passive circuits in the
frequency range from millimeter to THz on the
Benzocyclobutene (BCB) polymer.

For this, antennas with innovative topologies and
single-mode low-loss metal waveguides with a very
high quality factor were simulated, produced and
characterized. The BCB polymer was chosen because
it exhibits low losses at THz frequencies and a low real
part of the permittivity which reduces radiation
losses, thus improving the efficiency of passive
circuits at these frequencies. The other advantage of
this polymer lies in the ease of depositing it (by
centrifugation) on top of any type of substrate and/or

integrated circuits. This allow to produce systems
including active and passive circuits on the same
device while reducing interconnections. In order to
validate the concept, several devices are realized
and characterized using the technological means of
the CTU of C2N (of the Renatech network).

First, GCPW waveguides (with vias) on BCB were
realized and were first measured at C2N up to 67
GHz. The results obtained are in good agreement
with simulations results. Then a few guides were
measured at the IEMN up to 760 GHz. These guides
remain single-mode and exhibit low losses (3 dB /
mm at 600 GHz with an effective permittivity of
approximately 1.95). Secondly, in order to study the
association of active and passive circuits on BCB, it
is proposed to create a rectenna operating around
60 GHz (targeting Wi-Gig applications). To this end,
various topologies of planar antennas were
simulated, realized and characterized at C2N. The
rectenna circuit was then optimized under the
Advanced Design System (ADS) software based on
different models of commercial Schottky diodes.
Finally, in order to maximize the efficiency of the
rectenna, an optimization study of a Schottky diode
in GaAs technology is proposed. The work
undertaken made it possible to acquire and
consolidate the stages of modeling, design and
realization of integrated technologies on BCB
polymer. They open the way to many future
perspectives such as the association of passive
circuits and active components based on
semiconductors which will be directly integrated on
a single chip. This technology will thus make it
possible to considerably reduce the losses due to
the interconnections between components and
therefore to design highly integrated systems
operating in the THz range.
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Introduction générale

Avec l'avenement des communications numériques, le monde qui nous entoure est devenu de
plus en plus connecté, nécessitant de plus en plus de capacité d'échange de données. De plus,
I'émergence des nouvelles technologies a entrainé une augmentation considérable de la quantité
de données ces dernieres années. Cependant, les supports physiques utilisés actuellement sont
limités en nombre, ce qui a conduit a l'exploitation de différentes propriétés physiques des ondes
électromagnétiques (EM) afin de transmettre des débits les plus hauts possible. Aujourd'hui de
multiples techniques sont abondamment utilisées : modulation d'amplitude, modulations
angulaires, le multiplexage, codage de données, ou encore, modulation en longueur d’onde ou en
polarisation.

Cependant, chaque canal physique a une certaine limitation de capacité de transmission, d'ou
l'intérét de nouveaux systemes de communication pour exploiter de nouvelles bandes de
fréquences plus élevées. Ainsi, les systemes de communication sans fil se portent progressivement
vers des bandes de fréquences plus élevées. Par exemple, la 5G opére actuellement jusqu’a des
bandes de fréquences autour de 30 GHz, WiGig (connu sous le nom de Wi-Fi 60 GHz)
comprend la norme IEEE 802.11ad ainsi que la norme IEEE 802.11ay. Enfin, la Federal
Communications Commission (FCC) a récemment ouvert le spectre térahertz pour la 6G
[FCC2021]. Ce spectre expérimental s'étendra de 95 GHz a 3 THz. Cette gamme de fréquences
permettra d’augmenter considérablement les débits de données, mais il est important de signaler,
des a présent que les liaisons en espace libre a ces fréquences sont tres fortement perturbées et
atténuées dans la troposphere [Nagatsuma2016]. Il existe cependant des fenétres de fréquence ou
l'atténuation est réduite [Nagatsuma2016]. Ces bandes pourraient donc étre exploitées pour la 6G
en se basant sur le déploiement de petites cellules intelligentes, comme c'est déja le cas avec la

5G.

Ces perspectives de propagation THz requierent la conception de systemes ultra-compacts de
communications avec des antennes qui pourraient étre intégrées directement sur une puce,
¢évitant les pertes d'interconnexion entre les différents circuits.

Depuis quelques années ces nouvelles applications, impliquant des hauts débits, ont suscité
I'intérét et les efforts de nombreuses équipes de recherche. Les travaux réalisés étaient bien
davantage axés sur des dispositifs actifs que sur des dispositifs passifs. Pour notre part, nous
considérons que les dispositifs passifs a base de polymere, apparaissent particulierement
intéressants et pertinents en raison de leurs excellentes performances intrinseques, et de leur
aptitude a s’adapter et a s’intégrer aux différentes technologies microélectroniques existantes
telles que les filiecres MOS Si, BICMOS SiGe, MMIC GaAs, GaN ou InP.

Dans le cadre de cette these, ’étude menée a porté sur la conception et la réalisation de circuits
passifs dans la gamme de fréquences allant du millimétrique au THz sur le polymere
benzocyclobuténe (BCB). Pour cela, des antennes de topologies innovantes et des guides d’ondes
métalliques monomodes a faibles pertes et a tres fort facteur de qualité ont été simulés, réalisés et
caractérisés. Le choix du polymeére s’est porté sur le BCB car il présente de faibles valeurs de
pertes, notamment aux fréquences THz, permettant d’améliorer le rendement des circuits passifs
a ces fréquences. L’autre atout de ce polymere, réside dans la facilit¢ a le déposer (par
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centrifugation) au-dessus de tout type de substrat et/ou de circuits intégrés. Cela permet de
réaliser sur un méme dispositif des systemes incluant des circuits actifs et passifs tout en réduisant
les interconnexions. Ainsi, les travaux de recherche menés tout au long de cette thése ont été
organisés et répartis dans ce manuscrit en quatre chapitres.

Dans le chapitre 1, nous revenons sur les concepts de base des antennes et des lignes de
transmission ainsi que leurs principaux parametres et caractéristiques. Nous exposons ensuite
différentes applications jugées prometteuses en bande millimétrique et submillimétrique. Nous
é¢tablissons également un état de Iart des dispositifs passifs intégrés sur wafer. Un focus est fait
sur des antennes et des lignes de transmission dans la gamme submillimétrique, en évoquant les
limites de technologies existantes, afin de positionner la solution du présent travail de these.
Enfin, en guise d’exemple d’intégration de circuits non-linéaires —nécessitant un composant a
semi-conducteur- et de circuits passifs (possiblement sur polymere) nous établissons un état de

P'art de I'architecture et des performances de rectennas dans les gammes de fréquences visées.

Au chapitre 2, nous donnons une description détaillée de la ligne coplanaire GCPW sur substrat
polymere BCB utilisant un plan de masse avec ou sans vias, a faibles pertes. Nous exposons notre
démarche qui permet d’évaluer les différents types de pertes en fonction des dimensions du
guide, de la densité des vias et de la fréquence. Nous décrivons ensuite, les différentes procédures
standards pour la réalisation technologique de ce type de structure en salle blanche, en
Poccurrence la centrale de technologie du Centre de Nanosciences et de Nanotechnologies
(C2N). Enfin, nous exposons nos résultats expérimentaux en comparaison avec nos données de
simulations/modélisations dans la gamme de fréquences de 0,01 a 70 GHz, puis dans la gamme
de fréquences de 0,250 a 760 GHz.

Dans le chapitre 3, nous présentons la conception et la caractérisation d’antennes patch sur
polymere BCB autour de 60 GHz (visant les applications WiGig). Nous évoquons des
modélisations des antennes patch en mettant en avant les différentes stratégies permettant
¢élargir la bande passante d’une antenne. Par la suite, nous détaillons les différentes étapes du
d’élargir la bande p te d’ t Par 1 te, détaill les différentes étapes d
procédé de fabrication réalisé dans la centrale de technologie du C2N, pour les antennes sur
BCB, dont certaines comprennent des vias métalliques. Puis, nous présentons les mesures de
parameétres S et de diagramme de rayonnement avec un analyseur de réseau vectoriel (réalisées au
autour de z. Nous présentons également, une étude de tolérance de paramétres qui
C2N) autour de 60 GHz. N t gal t tude de tol d tres q
jouent un réle important dans les performances de 'antenne tels que Iépaisseur du diélectrique, la
permittivité diélectrique, les dimensions géométriques du patch et la conductivité du métal. Enfin,
nous montrons I'impact des incertitudes de fabrication technologique et des propriétés
diélectriques qui peuvent induire des écarts entre les résultats de mesures et de simulations.
ques qui p

Dans le chapitre 4, nous proposons une stratégie pour optimiser des diodes GaAs intégrées pour
une rectenna sur tranche au THz, nous abordons la conception de rectennas avec des diodes
Schottky commerciales autour de 60 GHz. Pour commencer, nous revenons sur les différentes
parties qui composent le circuit de rectification : la diode Schottky combinée au systeme
antennaire sur BCB, incluant les filtres et les lignes d’adaptations (stub). Nous consacrons ensuite
quelques pages a la modélisation électrique non-linéaire de la diode Schottky incluant les éléments
parasites, en vue de dégager les parameétres optimaux (longueur, dopage et surface) pour
maximiser le rendement de conversion dune rectenna dans la plage de fréquence d’onde
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submillimétrique et THz. Dans la deuxieme partie du chapitre, nous présentons des simulations
(sous ADS) de quatre diodes Schottky commerciales afin de sélectionner la plus performante
d’entre elles autour de 60 GHz. Des simulations/optimisations (sous ADS) intégrant les
caractéristiques des guides d’onde réels sont menées en vue de réaliser technologiquement le

circuit complet de rectification.

13



Chapitre 1 : Introduction et état de I'art des dispositifs passifs : Antennes et guides d’ondes en bande millimétrique et
submillimétrique

Chapitre 1: Introduction et état de ’art des dispositifs passifs:
Antennes et guides d’ondes en bande millimétrique et
submillimétrique

1.1 Introduction

Les systemes de communication a ondes millimétriques (mmWave) ont suscité un vif intérét ces
derniéres années, notamment par l'arrivée des nouveaux réseaux 5G, Wi-Gig et 6G. Les gammes
de fréquences sont comprises entre 30 et 300 GHz offrant ainsi un total de 250 GHz de bandes
passantes. Toutefois, bien que cette bande passante soit prometteuse, les caractéristiques de
propagation d’une part sont significativement différentes des bandes de fréquences micro-ondes
en termes de perte de trajet, d’atténuation par la pluie et d'absorption atmosphérique. En général,
les bilans de liaisons des systéemes millimétriques sont nettement plus sensibles que ceux des
systemes micro-ondes pour une liaison point a point ou a multipoints. Par ailleurs, la longueur
d’onde millimétrique (a fortiori submillimétrique) impose des dimensions de circuits beaucoup
plus petites que celles des circuits micro-ondes. Par conséquent, de nouveaux procédés de
fabrication doivent étre développés ainsi que de nouveaux matériaux « faibles pertes » doivent

étre envisagés afin de répondre a ces nouvelles contraintes.

Dans ce chapitre nous abordons dans un premier temps les différentes applications en bande
millimétriques et submillimétriques et voyons comment l'utilisation de leurs bandes spectrales
ouvre la voie a des applications émergentes dans des secteurs variés comme la défense, la sécurité
ou le médical. Nous exposons ensuite un état de lart représentatif des différents dispositifs
passifs intégrés ; antennes et lignes de transmissions en technologies planaires dans la gamme des
fréquences millimétriques. Nous faisons ensuite un état de l'art sur I'association des circuits
passifs et actifs a partir d’un exemple représentatif : la rectenna. Nous discutons enfin les limites
des technologies existantes et introduisons la solution proposée et étudiée dans le cadre de cette
these.

1.2 Etat de Part sur les applications en bande millimétriques

Le développement de circuits passifs en bandes millimétriques repose sur une optimisation
efficace. Des efforts considérables ont été menés ces dernieres années pour développer des
antennes et des lignes de transmissions intéressantes, a la fois en termes de performances (facteur
de qualité) et de simplicité de conception et d’intégration.

Les différentes bandes de fréquences du millimétrique sont comprises entre 30 et 300 GHz, et
au-dela de 300 GHz, elles sont qualifiées de submillimétriques. Ces ondes ont Iavantage de
présenter des canaux de communication utiles plus larges en raison de I’étendue spectrale

disponible, permettant des débits de transfert tres élevés.

La gestion du spectre électromagnétique aux fréquences d’onde millimétriques doit prendre en
compte les conditions de propagation et les spécificités de chaque bande [Atten2015]. Cela est
illustré dans la figure 1-1, avec une représentation de l'atténuation (ou affaiblissement) dans lair
sec, fortement dépendante de la valeur d’eau, ou du dioxygene, mesurée au niveau de la mer sur la
bande de fréquence de 10 a 400 GHz.
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Figure 1- 1 : Spectre d'atténunation de l'air au niveau de la mer, dans la bande de fréquence de 10 a 400 GHz,
[Atten2015].

Des pics d'absorption reste fortement liés a 'oxygene avec peu de vapeur d’eau (air sec) sont
observés a 24 GHz, 60 GHz, 120 GHz 183 GHz et 320 GHz. Ces pics d’absorptions limitent les
distances de propagation de 'onde.

Pour des applications de moyenne ou longue portée, on retrouve l'utilisation des fenétres de
transmission autour de 40 GHz et 80 GHz, telles que des liaisons point-a-point avec des
atténuations de 0,1 dB/km et 0,4 dB/km, respectivement. Alors que les fenétres de transmission
qui sont fortement atténuées, typiquement la bande autour de 60 GHz, sont dédiées aux liens
télécoms de courte portée ou l'atténuation atteint 16 dB/km.

A Theure actuelle, pour mieux comprendre les enjeux technologiques et commerciaux des
applications déja exploitées du spectre millimétrique, il est souhaitable d’avoir conscience de leurs
¢tendues. Nous aborderons ici, les différentes applications des ondes millimétriques dont
certaines sont une évolution d’usages existants dans les bandes inférieures. Notre but n’est
cependant pas de faire une liste exhaustive de toutes ces applications mais seulement de donner
quelques exemples. Bien que les domaines soient différents et étroitement liés, on peut les classer
en trois grandes catégories.

- Applications millimétriques classiques ; radio astronomie, télédétection, imagerie, radar,
etc.

- Applications millimétriques pour des interactions avec le corps humain dans le domaine
médicale et militaire ; les scanners actifs, diagnostiques dentaires, etc.

- Applications millimétriques pour les communications sans fil ; WiGig (wireless gigabit en
anglais), WiHD (wireless High-definition), liaison longue portée point-a-point ou point-a-
multipoint, réseaux corporels (on/off body), etc.

1.2.1 Systémes de communication a 60 GHz (et autour de 60 GHz)

Aujourd’hui, on peut constater un intérét croissant pour les applications utilisant des liens sans fil
dans les bandes millimétriques inférieures a 100 GHz, notamment dans les bandes [30 — 40]
GHz, autour de 60 GHz et [70 — 90] GHz. Le but est de bénéficier de capacités de transmission
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élevées (large bande passante) et d’éviter les couts de déploiement de liaisons filaires (cable, fibre
optique) par rapport aux systémes de communications actuels basés sur les ondes radios
classiques (qui operent a des fréquences inférieures a 10 GHz), tel que la Wi-Fi autour de 2,4 ou 5
GHz.

Le domaine d’application du WiGig (Wireless Gigabit) exploitant la bande de fréquence des 60
GHz (EEE 802.11ad), offre 'opportunité d’utiliser des canaux ultra-larges dans les bandes
millimétriques et une variété d’applications gourmandes en données grand public et
commerciales. La technologie WiGig fonctionne en exploitant le spectre sans licence des 60 GHz
pour un transfert de données multi gigabit a courte portée. Les organismes de réglementation
locaux déterminent l'attribution régionale du spectre. La figure 1-2 représente les attributions de
la norme WiGig, a six canaux, dans le monde. En Europe, le spectre dédié est de 57 a 66 GHz
(quatre canaux). Aux Etats-Unis, les six canaux sont entiérement exploitables.

U.S. (57,00 — 71,00 GHz)

EU (57,00 — 66,00 GHz)

South Korea (57,00 = 64,00 GHz)
Japan (57,00 = 66,00 GHz)

Australia (59,40 — 62,90 GHz)

China (59,00 — 64,00 GHz)

Channel 1 Channel 2
et it = = = & & - 3
3% 5 2 5 2 e B8
G G 9] 7] Gy o ] 0 p
L i b " b o I b o ]
L ] 2] ] g L] L]

Figure 1- 2 : Attribution du spectre a 60 GHz, de la norme WiGig [WiGig).

1.2.2 Radars automobiles

Le systeme radar automobile « Radio Detection And Ranging » est un ensemble de moyens
matériels et logiciels qui communiquent entre eux afin de réaliser la fonction de détection de la
distance, de la forme, de la vitesse et de la position angulaire des cibles. Il s’agit de générer une
onde électromagnétique, de I’émettre dans l'environnement que I'on souhaite examiner, puis de
recevoir cette onde en réflexion et d'analyser les modifications qu'elle a subi grace a un traitement
du signal. I’onde générée peut étre par salves d’'impulsions ou bien émise en continu. La majorité
des radars automobiles sont basés sur des ondes en continu (CW pour Continuous Wave),
généralement modulées, et utilisent 'effet Doppler (différence de fréquence entre 'onde émise et
l'onde écho représentée sur la figure 1-3).
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Figure 1- 3 : Principe de fonctionnement d’un radar Doppler. Figure extraite de [Hallal2017].

Les radars millimétriques modernes sont capables de remplir des taches multiples telles que la
télémétrie, la détection et méme I'imagerie. Initialement réservés aux véhicules haut-de-gamme et
industriels, les capteurs radars millimétriques font aujourd’hui partie des blocs essentiels

permettant d’améliorer le confort de conduite et d’évoluer vers la voiture autonome du futur
[Corner2011].

Le tableau 1-1, donne une comparaison des différentes bandes fréquentielles allouées aux radars

automobiles autour de 24, 77 et 79 GHz.

Tableau 1- 1 : Allocation de bandes fréquentielles et spécifications par zone géographique [Kissinger2012).

24 GHz 24 GHz 77 GHz 79 GHz
ISM UWB LRR SRR
(Industriel, (bande nltra (Radar (Radar a
scientifigue et large) longue portée) | courte portée)
miédical)
Bande 200 MHz 5 GHz 1 GHz 4 GHz
passante
Europe )
Puissance +20 dBm 413 +55 dBm -9
(PIRE) dBm/MHz dBm/MHz
Bande 100/250 7 GHz 1 GHz En
passante MHz négociation
USA )
Puissance +32,7/12,7 413 +23 dBm -
(PIRE) dBm dBm/MHz
Bande 76 MHz 5 GHz 0,5 GHz Planifié
passante
Japon ,
Puissance +10 dBm 413 +10 dBm --
(PIRE) dBm/MHz
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1.2.3 Radiométres et radars-imageurs pour la sécurité

Les ondes millimétriques, présentent un grand intérét pour les systemes d’imagerie appliqués a la
détection d’objets et de substances illicites car elles sont capables de traverser des obstacles
diélectriques tout en offrant une résolution spatiale centimétrique.

Les systemes d’imagerie millimétriques actuels opérent sur des fréquences entre 35 GHz et
quelques centaines de GHz. En submillimétrique, en retrouve des radars a des fréquences allant
jusqu’a 675 GHz, permettant de réaliser une imagerie en temps réel a des distances allant jusqu’a
28 metres. La figure 1-4 (a), représente une imagerie pour la détection d’armes dissimulées a
travers les vétements. A gauche une image visible de la scéne et a droite une image produite a
l'aide d'un systeme d'imagerie a 94 GHz [Patel2012]. La figure 1-4 (b), montre une image d’un
mannequin a 675 GHz montrant un tube en PVC caché dans une veste, issue de [Tang2013].

(b)
Figure 1- 4 : (a) Une imagerie a 94 GHz, selon [Patel2012] et (b) Une imagerie a 675 GHz, selon [Tang2013].
1.2.4 Radioastronomie

La radioastronomie est une branche de l'astronomie traitant de l'observation du ciel dans le
domaine des ondes radio (étude des étoiles et des galaxies, etc). L’observatoire interférométrique
ALMA « Atacama Large Millimeter (and submillimeter) Array » est situé dans le désert d’Atacama
au Chili et observe les ondes de 30 2 950 GHz (ondes submillimétriques) a I’aide d’un réseau de
66 antennes [Shillue2013]. L’analyse des spectres des signaux millimétriques et submillimétriques
est faite par la transposition de fréquence RF vers des fréquences intermédiaires IF de quelques
GHz, a partir d’'un mélangeur et d’oscillateurs locaux OL (figure 1-5).
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Figure 1- 5 : Apercn des antennes d ALNMA [Shillue2013], et principe de transposition d’une fréquence millimétrique (et
submillimétrique) en fréquence de quelgues GHz.

Dans le cadre de ce sujet de these nous nous sommes essentiellement intéressés a des circuits RF
intégrés et a des antennes dont nous évoquons ci-apres deux brefs états de lart.

1.3 Circuits RF passifs intégrées en ondes millimétriques : Etat de P’art

Le choix d’une technologie particuliére pour la réalisation de dispositifs passifs intégrés MMIC
est un compromis, qui met en jeu plusieurs facteurs liés les uns avec les autres : performances du
dispositif en lui-méme et le cout de la technologie employée pour le réaliser. Ces dispositifs, bien
que passifs, sont souvent associés a des technologies I1I-V.

Parmi les différentes possibilités d’arrangement cristallographique entre les atomes de la 3éme et
de la 5¢me colonne du tableau périodique des éléments, les combinaisons les plus répandues
conduisant a I’état de semi-conducteur sont 'arséniure de gallium (GaAs), le nitrure de gallium
(GaN) et le phosphure d’indium (InP).

- Le GaN et I'InP sont tres spécifiques, le GaN est tres utilisé pour la puissance et a un
potentiel pour de tres hautes fréquences, I'InP est plus propice pour I’émission de lumicre
dans le proche IR.

- Quant au GaAs, plus largement répandu a Porigine, il est plus polyvalent est permet de
réaliser par exemple, des amplificateurs a faible bruit, des amplificateurs de puissance, des

mélangeurs, des atténuateurs etc.

Le silicium est un semi-conducteur qui a 'avantage d’¢tre le deuxieme matériau le plus disponible
sur terre apres 'oxygene. Ce matériau est utilisé depuis longtemps pour la réalisation des
dispositifs actifs (transistors, diodes, etc.), et reste le socle de 'industrie microélectronique Avec la
montée en fréquences (f > 20 GHz), cette technologie représente une alternative aux
technologies III-V, grace a la réduction des nceuds technologiques et le faible cott de production.
Cependant, son intégration avec les structures passives reste délicate a cause des pertes
engendrées par le substrat silicium utilisé (résistivité de ordre de quelques dizaines de €2.cm)
avec une permittivité relative élevée entre 11,7 et 11,9, ce qui a tendance a limiter le gain ainsi que
la bande passante de 'antenne.
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Nous dressons dans cette partie un état de I'art représentatif de quelques dispositifs intégrés : des
antennes et des lignes de transmissions en bande millimétriques (en particulier a 60 GHz) et en
bande submillimétriques.

1.3.1 Antennes intégrées en ondes millimétriques

1.3.1.1 Antennes intégrées sur puce (Approche AoC)

L’approche d’antenne intégrée sur puce (Antenna-on-Chip (AoC)) consiste a intégrer une
antenne directement dans empilement des niveaux du circuit quel que soit la technologie choisie
(CMOS, 1II-V, Silicium, etc.), avec comme avantage, la possibilité de centraliser toutes les
fonctionnalités RF (composants actifs et passifs) dans un méme circuit.

La conception d’antennes intégrées sur puce doit non seulement prendre en considération les
parameétres intrinseques du substrat, mais aussi les régles de conception propres a chaque procédé

pour assurer les interconnexions.

Parmi les antennes millimétriques intégrées sur puce les plus répandues dans la littérature, en
termes de performances (gain, efficacité, etc.), on les retrouve par exemple dans la référence
[Lin2007]. On note T'exemple de Plantenne monopole triangulaire en technologie CMOS,
fabriquée sur silicium (p = 10 Q.cm) de basse résistivité a 60 GHz (figure 1-6). Cette antenne
offre une bande passante de 55 a 65 GHz (VSWR < 2) avec un gain mesuré de -9,4 dB et une
efficacité de rayonnement de 12%.

Figure 1- 6 : Antenne monopéle triangulaire intégrée en technologie CMOS de 0.18 um a 60 GHz. (a) Structure 3D et
(b) Micrographie de la puce. Issue de [Lin2007].

Dans la référence [Guo2008], on retrouve une antenne F inversée, réalisée en technologie CMOS
sur du silicium basse résistivité. L’antenne présente un gain de -15,7dBi et une efficacité de
10,2%.

Afin de masquer les pertes causées par le substrat silicium, certains auteurs ont tenté de déposer
une couche de dioxyde de silicium (SiO;) sur le substrat silicium [Rong2004]. Par exemple, dans
la méme technologie CMOS on retrouve 'exemple d’une antenne Yagi a 2 éléments fonctionnant
a 60 GHz [Gutierrez2009] et qui est représentée dans la figure 1-7. I’antenne présente un gain de
3,55dBi et une efficacité de 15,8%.
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Metal layer 6

Antenna metal layer, 1 pm thack — Metal 6 (Dipole Elements)
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Metal layer 1
(from 60 GHz source)
(a) (b)

Figure 1- 7 : Antenne Yagi a denx éléments intégrée en technologie CMOS a 60 GH. (a) Vne en coupe du modele, (b)
Antenne avec son systeme d'alimentation. Lssue de [Gutierrez2009].

Dans la méme référence, on retrouve aussi une antenne F inversé fabriquée sur Si (10 €2.cm).
L’antenne est illustrée dans la figure 1-8. Les résultats montrent que 'antenne F inversé atteint un
gain de -19 dBi a 61 GHz avec une efficacité de 3,5%.

| ’ 2 20 um thick SIO; (g~ 3.9

- 750 pm thick Salicon (g~ 11.9, p <10 £2-cm)

(a) (b)

(c)

Figure 1- 8 : Antenne F inversé en technologie Silicium a 60 GHz, : (a) disposition de la structure, (b) vue en conpe
transversale et (c) photographie en vue de dessus. Lssue de [Zbang2005].

Aussi, dans la référence [Pinto2009], les auteurs présentent une antenne dipdle a 79 GHz
implémentée sur substrat silicium BR (de faible résistivit¢é p=12 Q.cm) et une autre et méme
antenne implémentée sur substrat silicium haute résistivité HR (de résistivité p=1 k€.cm). Avec
du silicium BR, le gain du dipdle est de -6,8 dBi et son rendement vaut 8,9% tandis qu’avec du
Silicium HR, le gain est égal a -3,7 dBi et le rendement atteint 17%. Dans les deux cas, la bande
passante de 'antenne est de 12%.

Les antennes intégrées en technologie CMOS ou Silicium, sont bien connues avec leur faible gain
et leur faible efficacité. En effet, comme on vient de le voir dans les références citées
précédemment, toutes ces antennes présentent un gain négatif avec une efficacité qui ne dépasse
pas 16%. Certains chercheurs ont réussi a améliorer ces performances pour les antennes intégrées
sur silicium en modifiant localement ses propriétés par une gravure d’'une cavité d’air en dessous
de Pantenne ou encore en réalisant une antenne directement sur une membrane suspendue
comme le benzocyclobutene (BCB) [Kyro2011] ou le dioxyde de silicium (S102) [Ojefors20006].
En effet, la présence d’une couche d’air (ou le retrait du substrat porteur initial) permet a la fois
de minimiser les pertes diélectriques et d’améliorer la bande passante. D’autres approches

21



Chapitre 1 : Introduction et état de I'art des dispositifs passifs : Antennes et guides d’ondes en bande millimétrique et
submillimétrique

innovantes se basent sur la modification locale de la résistivité du substrat silicium en utilisant un

procédé d’implantation ionique [Wu2014].

La figure 1-9, illustre un réseau d’antennes (a 2 éléments) a membrane BCB a 60 GHz
[Kyro2011]. L'épaisseur de la couche membranaire de BCB est de 20 um et elle est entourée
d'une plaquette de silicium a haute résistivité de 500 pm d'épaisseur, le réseau d'antennes est
alimenté par des lignes CPW de 50 €. Les antennes fabriquées offrent un gain mesuré (maximal)
de 6 dBi.

. L
[ $ Araenra
F2mm) .f.:fm [ ) clement |
e - - 5"'?'"’.13 i -
=Tt 2 —1

Gold -8(8 membrane [— High resistivity silicon
Figure 1- 9 : Résean d’antennes a membrane BCB sur silicium a bante résistivité (HR) a 60 GHz. Issue de [Kyro2011).

La figure 1-10, illustre un autre exemple d'antennes filaires avec fentes 2 membrane en SiO2 a 60
GHz, sur des substrats de silicium a faible résistivité [Ojefors2000]. Le réseau d’antennes donne

un gain de 1,6 dBi a 34,3 GHz et une impédance d’entrée de 50 Q2.

Figure 1- 10 : Image microscopique (SEM) de la structure d’une antenne boucle filaire avec la membrane en oxcyde/ nitrure.
Issue de [Ojefors2006].

La figure 1-11, illustre quant a elle, une antenne patch carré sur substrat de verre de 300 um

d’épaisseur (&, = 4.6) combinant les technologies Si a 60 GHz [Calvez2011]. I’antenne patch est
excitée par une fente de couplage implémentée sur la technologie BICMOS de faible résistivité

(12 Q.cm). Cette antenne atteint un gain simulé de 5 dBi a 60 GHz, et un gain de 6,6 dBi a 59,9
GHz.
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Figure 1- 11 : Antenne patch carré sur substrat de verre a 60 GHz. (a) Vue en coupe de la disposition de la structure. (b)
Prototype de l'antenne combinant substrat alumine et technologie IPD (la technique flip-chip). Issue de [Calpez2011).

1.3.1.2 Antennes intégrées sur substrat externe a la puce (Approche AiP)

L’approche d’antenne intégrée dans un paquet (antenna in package (AiP)) consiste a réaliser une
antenne sur un substrat externe a la puce, c’est-a-dire en dehors de empilement des niveaux du
circuit RF. Dans ce cas, le substrat peut étre spécifiquement dédié a 'antenne et peut aussi parfois
servir de boitier pour I'assemblage de tous les éléments qui constituent le circuit.

L’intérét d’une telle approche réside dans la possibilité de sélectionner des matériaux a faible
permittivité afin d’améliorer la bande passante et de réduire les pertes et/ou des matériaux a
haute-résistivité afin d’améliorer I'efficacité. Cette technologie, permet d’offrir plus de surface aux
éléments rayonnants avec la possibilité d’implémenter des cavités réflectrices et donc de viser des
gains supérieurs a ce que I'on peut obtenir avec les antennes intégrées sur puce. D’un point de
vue systeme, cette approche nous offre un degré de liberté supplémentaire, car la conception du
circuit RF et de l'antenne se font indépendamment, voire d’une facon découplée. Ainsi, un seul
circuit peut étre utilisé pour plusieurs boitiers sans avoir a changer tout le jeu de masques.

Dans la référence [Dussopt2012], on retrouve une antenne intégrée a cavité sur une épaisseur de
120 um de silicium a haute résistivité (> 4000 €.cm) dans la bande de fréquence 57-66 GHz.
L’antenne est illustrée dans la figure 1-12. Le gain mesuré est de 4 a 7,9 dBi sur la bande 57-66
GHz.

GSG probe pads  Microstrip-CPS balun

Figure 1- 12 : Antenne a cavité intégrée sur silicinm a hante résistivité dans la bande 57-66 GHz. Issue de
[Dussopt2012).
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Une antenne double dipdle replié a superstrat diélectrique large bande autour de 60 GHz
[Zwick2000] est illustrée sur la figure 1-13. L'antenne est imprimée sur un diélectrique superstrat
de permittivité relativement faible 3,8 et une tangente de perte diélectrique inférieure a 0,001.
L’antenne atteint un gain d'environ 8 dBi, plus de 13% de bande passante et une efficacité
supérieure a 80%.
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Figure 1- 13 : Disposition d’un résean de dipdles (double) sur superstrat a 60 GHz. Issue de [Zwick2006].

Une antenne dipole verticale en technologie multicouches (organiques) a 60 GHz
[Amadjikpe2012] est représentée sur la figure 1-14. Le substrat utilisé est le RO3003 (Rogers) de
permittivité relative 3, combiné avec deux couches de LCP (polymeére a cristaux liquides). Le
dipo6le vertical offre un gain de 7,83 dBi et une efficacité (simulée) de 91,7%.

4— dipole
St

20 mil via holes and fillings
RO3003®
1 mil
LCP embedded
bond ply — = microstrip
- balun and
matching
4 mil LCP network
3850 . antenna
ground

Figure 1- 14 : Antenne dipole intégrée en technologie multiconches a 60 GHz. Issue de [Amadjikpe2012].

Cette deuxieme approche, celle d’antenne intégrée dans un paquet présente deux inconvénients :
1/ Pintégration de 'antenne avec le circuit RF/puce qui s’avere trés complexe dans certains cas,
2/ Iajout des interconnexions qui parfois peuvent dégrader les performances du systeme.

A cet effet, nous aborderons dans la partie suivante les différentes technologies liées aux
interconnexions et plus précisément aux lignes de transmission.
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1.3.2 Différentes lignes de transmission en structure planaire

Il y a une grande variété de lignes planaires qui ont été étudiées pour la réalisation de circuits
intégrés et qui font Pobjet de diverses applications. Les critéres de choix du substrat diélectrique
dépendent des caractéristiques électriques, thermiques et mécaniques (tangente de perte,
permittivité, conductivité thermique, coefficient de dilatation thermique, etc).

11 existe différentes lignes de transmission, chacune d’elles ayant ses spécificités propres tant d'un
point de vue géométrique que physique [Pasquet2005] et [Edward2002]. Ainsi nous allons
présenter quelques lignes tout en mentionnant la structure et 'importance de chacune.

1.3.2.1 La technologie microruban (microstrip)

La technologie microruban est la plus utilisée parmi toutes les structures planaires, compte tenu
de sa simplicité et de sa facilité de fabrication dans les dispositifs intégrés. La structure d’une ligne

microruban est présentée dans la figure 1-15.

e S—
' — Champ E
---- Champ H
Ruban metallique [
{conducteur) ’ , mmmme T
Plan de masse —»
(@) {®)

Figure 1- 15 : Ligne micro ruban : (a) Structure géométrigue et (b) Distribution du champ électrique et magnétique. Figure
reproduite a partir de [Welch1966].

Elle est composée d'un conducteur situé sur la face supérieure d'un substrat diélectrique, le plan

de masse étant situé sur la face inférieure. Elle est caractérisée par la permittivité relative (&,) du

substrat, son épaisseur (h) et par la largeur du ruban conducteur (W). Les lignes de champs
¢lectromagnétiques de la ligne microruban sont situées principalement dans le substrat
diélectrique et une fraction des champs dans lair. Plusieurs variantes de lignes microruban
existent, citons les lighes microrubans inversées et les lignes microrubans piégées.

La ligne microruban inversée est présentée sur la figure 1-16 (a). Le plan de masse est séparé du
ruban par une couche d’air, et il est fixé au substrat par des entretoises. Dans une telle structure,
une plus grande partie des champs électrique et magnétique se retrouve dans l'air. De ce fait, la
longueur d’onde de la ligne est plus grande par rapport a celle d'une ligne microruban
conventionnelle, et les modes d'ordre supérieur apparaissent a plus haute fréquence. La ligne
microruban piégée est présentée sur la figure 1-16 (b). Cette ligne est obtenue a partir de la ligne
microruban inversée et modification du plan de masse pour refermer celui-ci dans l'air autour de
la ligne. Ceci permet d’améliorer les performances de cette ligne, a savoir la réduction des pertes
par rayonnement et la suppression de certains modes d’ordre supérieur.
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Figure 1- 16 : Structure géomeétrigue d'une ligne micrornban : (a) Inversée et (b) inversée pidgée. Fignre reproduite a partir de

[Edwards1984].

1.3.2.2 La technologie coplanaire (CPW)

Dans la technologie coplanaire CPW (Coplanar waveguide), les deux plans de masse de largeur
M et le ruban conducteur de larguer W sont situés sur la méme face du substrat. Ces trois
conducteurs sont séparés par deux fentes identiques par G, appelé aussi gap. La structure
coplanaire est représentée dans la figure 1-17 (a).

Dans ce type de technologie, deux modes peuvent étre excités depuis les basses fréquences, du
fait de la présence de trois conducteurs : un mode pair et un mode impair (figures 1-17 (b) et (c)),

respectivement.

Ruban métallique

(conducteur)

Figure 1- 17 : Ligne coplanaire : (a) Structure géométrigue. (b) mode pair et (b) mode impair (fignre extraite de [Sghier2013].
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Iexistence possible de ces deux modes simultanément est 'un des principaux inconvénients
d'une telle technologie. Afin de filtrer et garder uniquement le mode pair (quasi TEM) il est
nécessaire de forcer le potentiel entre les deux plans de masse a la méme valeur par I'utilisation de
ponts a air ou par l'ajout des vias, par exemple. Ceci requiert une étape technologique
supplémentaire donc un processus technologique de fabrication plus complexe (que nous
décrivons dans le chapitre 2).

1.3.2.3 La technologie ligne a fente (Slotline)

La ligne a fente comporte deux conducteurs disposés sur la méme face du substrat, espacés d’une
fente de largeur IV, La ligne a fente est illustrée dans la figure 1-18.

Dans une ligne a fente, le mode de propagation est principalement TEM. Les lignes de champ
électrique se développent a travers la fente et les lignes de champ magnétique entourent les
conducteurs. Si les largeurs des deux rubans sont égales, on parle de configuration symétrique, si
elles sont différentes la configuration est dite asymétrique.

Ruban

f meétallique /
R E——
W

— Champ E
— Champ H

A
AV

® (b)

Figure 1- 18 : Ligne a fente : (a) Structure géométrique et (b) Distribution des champs électrique et magnétique. Fignre
reproduite a partir de [Cobn1986)].

1.3.2.4 La technologie triplaque

La technologie triplaque consiste a utiliser un ruban métallique noyé dans un substrat. Les plans
de masse sont situés sur les deux faces inférieures et supérieures du diélectrique. Il existe
plusieurs formes des lignes triplaques telle que la ligne centrée ou symétrique et la ligne décentrée
ou asymétrique. La structure de la ligne triplaque est représentée dans la figure 1-19.

Buban
Substrat métalhque

— \
Plans de masse ---—-J4-—————- -i%—-] —————————————————————————————————————— ———-

Figure 1- 19 : Structure de la ligne triplague : (a) Ligne triplague centrée et (b) Ligne triplague décentrée. Figure reproduite
a partir de [Pablevaninezhad2011].
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Comme dans le cas de la technologie coplanaire, la présence de trois conducteurs, peut conduire
a l'existence de deux modes différents, mais cela est difficilement possible avec des plans de
masse bien plus étendus que dans le cas coplanaire. Contrairement aux autres technologies, les
circuits triplaques sont bien isolés des potentiels parasites électromagnétiques extérieurs et ils
n’ont pas de pertes par rayonnement. L’inconvénient majeur de cette technologie est la difficulté
de report d’éléments actifs ou tout autre élément discret.

1.3.2.5 Technologie multicouche

Les technologies multicouches/multi-technologies sont composées de différents niveaux de
conducteurs et de diélectriques superposés et peuvent étre utilisées soit en technologie micro-
ruban soit en technologie coplanaire (figure 1-20).

‘ Lignes microruban multicouches ‘

| — e | —
(a) (b) (c) (d)
‘ Lignes coplanaires multicouches | Erl
J— |
|| |
(e) (f) (8) (h)

Figure 1- 20 : Technologies multicouches : (a)-(b) microruban multicouche, (c) lignes conplées micrornban a fort coefficient de
couplage, (d) TEMS' (Thin film microstrip), (e) coplanaire enterrée, (f) coplanaire et (g)-(h) coplanaire multi-niveanx. Figure
extraite de [Prigent2002).

Cette technologie offre différents avantages, il est possible de réaliser des lignes partiellement
couplées sur deux niveaux de métallisation différents afin d’atteindre des niveaux de couplage
importants. La possibilit¢ d’utiliser les différentes couches comme support des différents
¢léments pour augmenter la compacité des systemes et leurs efficacités ainsi que la possibilité
d’obtenir des valeurs d’impédances trés fortes ou tres faibles. Cependant, le principal
inconvénient de cette technologie est la complexité de réalisation technologique par rapport aux

technologies planaires classiques.

En effet, chacune des lignes de transmissions évoquées précédemment, présentent des avantages
et des inconvénients. Dans la référence [Cao2013], par exemple la ligne triplaque présente
I'avantage d’avoir un comportement de mode TEM lorsqu’elle est déposée sur un substrat
polymere Benzocyclobutene (BCB), c’est-a-dire avec peu de dispersion dans la gamme de
fréquences de 100 a 1500 GHz. Mais son inconvénient concerne sa géométrie, des étapes
technologiques spécifiques et supplémentaires sont nécessaires notamment au niveau de la
connexion dans le cas ou des mesures par un analyseur de réseau vectoriel standard doivent étre

faites.

La ligne microruban, présente l'avantage de flexibilité pour les réglages dans le circuit
hyperfréquence, cependant la nécessité de rajouter des vias (appelés aussi les traversées) ou des
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trous, pour mettre a la terre des dispositifs actifs (la masse RF) est un inconvénient. D’autres
étapes technologiques complexes doivent s’ajouter et peuvent donc dégrader les performances du
circuit.

La ligne coplanaire CPW, facilite la connexion contrairement a la ligne triplaque ou la ligne
microruban, ou la masse RF est placée a proximité de la ligne sur le méme plan. Les vias ou les
trous ne sont pas nécessaites cependant, l'inconvénient majeur des CPW est l'excitation
involontaire du mode de ligne de fente parasite.

Quant a la ligne slotline, elle partage certains avantages de la ligne CPW, cependant, elle présente
un comportement de dispersion élevée qui la rend généralement inadaptée pour les applications
large bande.

1.3.3 Lignes de transmissions intégrées en ondes millimétriques et

submillimétriques

Les guides d'ondes et les parties passives du circuit doivent rester monomodes, et ce, avec des
performances de transmission les plus élevées. On retrouve dans la littérature de nombreuses
lignes de transmission intégrées utilisées en bande submillimétrique. Ces lignes servent
principalement de moyen d’alimentation des antennes intégrées. En complément de I’étude de
I’état de lart des antennes intégrées déja cité précédemment, nous évoquons dans cette partie
d’autres lignes de transmissions sur différentes technologies en bande millimétriques.

La figure 1-21, illustre deux exemples de lignes de transmissions coplanaires (CPW), une
fabriquée sur FR408 (125 um d’épaisseur) et 'autre fabriquée sur un empilement multicouche

avec un cceur FR4 (60 um d’épaisseur) [Aroor2012]. Le matériau FR408 utilisé est de & = 3,65 et
tan (6) = 0,013, alots que le cceur FR4 est de & = 4,8 et tan (0) = 0,015. Les mesures de ces deux
lignes coplanaires (CPW) a 60 GHz, donnent des atténuations de 0,2 dB/mm (Z, = 52Q) et de
0,18 dB/mm (Z, = 53Q0), sur FR408 et sur un cceur FR4 respectivement.

60 um FR4 core i
£,=4.8;1anb=0.015 | 03
——CPWA
=== CPW-2 N
02 ’,’ ...... CPW-3

- - -CcPW4

01

Attonuatién@onsnnt (dB/mm)

125 um FR408 0

0 10 20 30 40 50 60 70
i £,=3.65;tand=0.013 Frequency (GHz)
(@) (b)

Figure 1- 21 : Lignes CPW a 60 GHz. (a) Fabriquée sur FR408 (rectangle ronge) et sur canr FR-4 (rectangle blen) vue
en coupe transversale. (b) Constante d'atténunation mesurée des dens lignes CPW. Lssue de [Aroor2012).
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Dans [Gianessello2007], les auteurs ont réalisé un guide CPW sur technologie HR SOI (high
resistivity silicon on isolator) a ondes millimétriques (une couche en silicium sur isolant

hautement résistive de 65 nm). Le guide d’impédance 50 Q a donné des atténuations de 1
dB/mm a 100 GHz.

Une approche similaire d’'un CPW en technologie GaAs a été proposée a 60 GHz [Ke2011].
Deux structures ont été réalisées, la premicre est une ligne CPW standard, la deuxieme une ligne
DGS-CPW (Defected Ground Structure) ou les deux plans de masse supérieurs ne sont pas
pleins en métallisation. Le substrat GaAs utilisé est de 1,15 pm d’épaisseur & = 12,9 et tan (0) =
0,001. Les deux types de structures CPW sont illustrés dans la figure 1-22, ainsi que les courbes
d’atténuations. Les mesures des deux lignes sur GaAs a 60 GHz, donnent des atténuations de
0,51 dB/mm (Zc = 28 Q) et de 0,39 dB/mm (Z¢c = 43 Q), pour le CPW standard et le DGS-
CPW, respectivement.
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Figure 1- 22 : Lignes coplanaires sur GaAs a 60 GHz, : (a) Structures géométrique du CPW standard (rectangle bleu) et
dn DGS-CPW (rectangle rouge). (b) Les courbes d'atténnations des deusc types de structures CPW. Issue de [Ke2011].

Une étude similaire a été proposée dans [Lok2008], d’une lignhe CPW en technologie GaAs en
couche épaisse de 620 um jusqu’a 220 GHz. La lighe CPW mesuré a donnée des pertes de -1 dB
a 60 GHz, -1,35 dB a 100 GHz et -4,6 dB a 220 GHz.

Drautres approches innovantes permettent de réduire les pertes des dispositifs passifs pour les
circuits millimétriques. Ces approches se basent sur des technologies supplémentaires, la plus
simple consiste a isoler le substrat de I’élément passif par l'utilisation d’un blindage ou d’un plan

de masse.

Une autre approche consiste a concevoir des lignes de transmissions sur des matériaux aux
propriétés conductrices et diélectriques spécifiques [Prigent2004], [Li2010] et [Islam2014]. Par
exemple, un diélectrique polymere de faible permittivité (tel que le polyimide (PI), le
benzocyclobutene (BCB)) peut étre utilisé comme une couche diélectrique, couche de
passivation, ou pour former des interconnections multicouches ou des ponts a air [John2020].

L'utilisation d'un diélectrique avec une permittivité plus faible au lieu d'un semi-conducteur

comme substrat, avec une épaisseur suffisante que ce qui existe actuellement dans les circuits
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MMIC, apparait comme un meilleur compromis pour produire des guides d'ondes monomodes
sur toute la gamme submillimétrique [Riaziat1990]. De plus, un tel matériau diélectrique permet
également de réduire la perte vers le substrat pour des antennes et ce, tout en élargissant leur
capacité de fonctionnement sur une bande de fréquence plus large [Hall1988].

Ainsi, en continuant a porter notre intérét sur les guides d'ondes planaires, nous pouvons
observer que certains d'entre eux étudiés dans la gamme submillimétrique présentent un facteur
d'atténuation de transmission d'environ 0,9 et 3 dB/mm a 200 et 700 GHz, respectivement, pour
une ligne microruban sur 8 um de polymeére de (BCB) [Williams2013]. Une performance similaire
de 3dB/mm a 700 GHz a été mesurée sur le substrat Si [Schnieder2005]. Une atténuation de
0,6 dB/mm a 200 GHz est atteinte pour un CPW avec un ruban central de 40 um de large déposé
sur un copolymere d'oléfine cyclique (COC) de 22 um d'épaisseur [Diaz2018].

En complément de notre étude sur Iétat de lart, nous donnons dans le tableau 1-2, un
récapitulatif de synthese des lignes de transmissions présentées dans la littérature, car on ne peut

malheureusement pas toutes les présenter en détails dans ce manuscrit.

L'utilisation d'un diélectrique, avec une permittivité plus faible au lieu d'un semi-conducteur
comme substrat et avec une épaisseur suffisante que ce qui existe actuellement dans les circuits
MMIC, se présente comme un meilleur compromis pour produire des guides d'ondes
monomodes sur toute la gamme millimétrique et submillimétrique. Dans le cadre de cette these,
le BCB est choisi car il est déja utilisé pour le MMIC et en raison de sa faible permittivité et de sa
tangente de perte 2 1 THz (er = 2.45 (1- 7 X 10”). Le polyimide a également une faible tangente
de perte mais sa permittivité est plus élevée, avec environ 3,5 a basse fréquence par rapport a celle
du BCB. Le copolymere cyclique-oléfine (COC) présente un intérét avec une permittivité plus
faible de 2,35 et une tangente de perte faible de 10* a2 10 GHz également, mais il reste plus
difficile a déposer technologiquement. A cet effet nous introduirons dans la partie suivante le
polymere BCB et les raisons qui nous ont conduits a I'utiliser.

Tablean 1- 2 : Etat de l'art des lignes des transmissions anx ondes millimétriques et submillimétriques.

Technologie Guide Fréquence | Atténuations Références
Substrat utilisée (GHz2) (dB/mm) bibliographiques
65 1.461 [Rius2003]
0 - 220 0-225 [Lok2008]
Gads 0-1 0-13 [Frankel1991]
HR-SOI 100 1 [Gianesello2007]
COC CPW 200 0.6 [Diaz2018]
Si02/Si 0-110 0-1.2 [Shi2009]
BCB/ Si 0-900 0-4 [Heiliger1997]
Si-5102 S-CPW 60 0.49 [Franc2012]
(Shielded)
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CMOS SWS- 60 0.5 [Yang2012]
Microruban
(slow-wave slo?)
Si-Si02 60 0.5 [Franc2012]
CMOS 60 0.55 [Yang2012]
Si 700 3 [Schnieder2005]
BCB Microruban 200 et 700 0,9 et 3 [Williams2013]
Polyimide TORAY 0-12 0-8.7 [Kadoya2008]
St Slotline 100-1000 0.006 - 0.05 [Wachter2007]
GaAs et membrane 25 - 600 09-113 [Frankel1991]
(Si02/Si3N4/Si02)
Saphir 600 8.7 [Kadoya2008]
Quartz 1000 6.9 [Kadoya2008]
CPS
PAX- ZEON 0-1700 0-43 [Kadoya2008]

1.3.4 Technologies sur le polymére BCB

Le BCB, acronyme de Benzo-Cyclo-Butene, est un polymere organique. Néanmoins, pour
faciliter son usage en microélectronique sous forme de résine de monomeres, c’est une variante
de monomere, le DVS-bis-BCB (DiVinylSiloxane-bis-BenzoCycloButene) qui est couramment
employée et vendue sous le nom de CYCLOTENE par Dow-Chemical ou maintenant DuPont.
La formule semi-développée du DVS-BCB est donnée en figure 1-23. La polymérisation
thermique se passe par liaison entre deux cycles benzéniques représentés aux extrémités de la
figure 1-23. La polymérisation doit se faire en I’absence d’oxygene, autrement les pertes
diélectriques sont plus importantes [Perret2008].

o

\\—Si—U—Si—’/
O Lo O

Figure 1- 23 : Formmule semi développée du monomére Divinylsiloxane-bis-Benzocyclobuténe (D1/S-BCB).

Le BCB est un matériau dit « low-k », c'est-a-dire de faible constante diélectrique, utilisé pour
apporter de plus faibles effets capacitifs et une moindre différence de permittivité avec I'air. De
plus, les faibles pertes du BCB le place favorablement pour améliorer le facteur de qualité.

La volonté d’augmenter les performances des circuits a contribué a lintroduction de ces

matériaux polymeéres pour remplacer en partie 'oxyde de silicium SiO2 ou le nitrure de silicium

32



Chapitre 1 : Introduction et état de I'art des dispositifs passifs : Antennes et guides d’ondes en bande millimétrique et
submillimétrique

Si:Ny comme matériau inter-diélectrique dans les puces sur semi-conducteurs. Le terme low-k
signifie plus faible constante diélectrique que celle du SiO; par exemple. Sa faible valeur de
conductivité thermique, est également trois fois inférieure a celle de oxyde de silicium. Le
tableau 1-3, ci-dessous, résume les propriétés électriques et thermiques du BCB.

Tablean 1- 3 : Propriétés électriques et thermiques du BCB.

Constante diélectrique relative 2,65 (10 GHz) [Chinoy1993]
2,45 (1 THz) [Perret2008]
Tangente de perte 0,002 - 0,007 (10 GHz — 1 THz)

Conductivité thermique 0,29 W/ (K.m) [Modafe2005]
Température de transition vitreuse > 350°C [Strandjord1997]
Une bonne clarté optique
Une bonne stabilité thermique

I existe deux séries de CYCLOTENE commercialisé par la société Dow-Chemical (maintenant
DuPont). Le BCB pour gravure séche est de la série 3000 [C3]. 1I est non photosensible, et donc
sa structuration doit forcément se faire par gravure, par exemple par gravure seche RIE pour la
réalisation de motifs ou pour enlever le surplus du polymere. Le BCB photosensible est de la
série 4000 [C4]. L ajout de réactif a base de diazobenzépine le rend sensible pour des procédés de
développement lithographique UV, et il peut étre employé comme une résine photosensible
positive. La figure 1-24, représente un diagramme succinct des étapes et procédés de I'utilisation
de la résine CYCLOTENE sur un substrat. Le détail de chaque procédure pour chacune des
étapes est décrit ci-dessous.

Substrat (wafers)

!

Mettoyage surface

!

Prometteur d’adhésion

!

Dépst BCB

__________________

51 photosensible

Recuit doux

(Sésie 4000)

+ Sinon (Sécie 3000

Recuit dur

Photolithographie

. Polizsage BCE ou
Tnrolation, Likératisns)

+ gravire plasma

Etape suivante

Figure 1- 24 : Etapes typiques des procédés technologiques de dépot de conches BCB sur un substrat.
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Préparation de la surface : la surface des substrats a enduire de résine CYCLOTENE doit étre
exempte de particules inorganiques, de résidus organiques et d'autres contaminants. Les particules
et résidus provoquent des défauts de revétement et peuvent entrainer des problemes d'adhérence
par la suite. Un bref traitement de plasma O; suivi d'un ringage a l'eau déminéralisée est

généralement suffisant.

Le promoteur d'adhérence, PAP3000 est toujours recommandé avant le revétement BCB sur la
P > ]
plupart des surfaces, par exemple sur le silicium, l'oxyde de silicium, le nitrure de silicium,
l'aluminium, le cuivre, etc, bien que sur P'or son effet sera limité. Son recuit thermique, avant
dépot de BCB n'est généralement pas nécessaire.

P g P

Apres le dépot du promoteur d'adhérence, le BCB est déposé a son tour sur le substrat. Le
processus de recouvrement doit comprendre la distribution de la résine (du centre de la plaquette
vers le bord) et sa répartition par effet centrifugation avec la vitesse et le temps de rotation
appropriés selon I’épaisseur désirée.

Cela est suivi d’un recuit sur une plaque chauffante (a une température supérieure a environ
150°C, au-dela de laquelle énergie thermique est suffisante pour engendrer le processus de
polymérisation) ou dans une étuve sous vide ou sous atmosphére sans oxygene pour éliminer les
solvants et « stabiliser » le film. I’absence d’oxygene est nécessaire pour minimiser les pertes
diélectriques.

Apres le revétement et la stabilisation, les films sont réticulés pour obtenir leurs propriétés finales.
Le durcissement ou la polymérisation des résines CYCLOTENE peut étre effectué a l'aide d’'une
¢tuve dans laquelle circule un gaz inerte (azote ou argon). Ce durcissement peut se faire en deux
étapes. La premicre, un durcissement doux (ou réticulation partielle) avec une conversion de 75 a
82% (de la polymérisation maximale) qui est obtenue par exemple a 210°C pendant 40 minutes
dans une étuve d’azote. La deuxiéme étape est un durcissement dur en tant que durcissement
final, afin d’atteindre 95-100% de polymérisation a 250°C (ne pas dépasser 350°C) pendant une

heure dans une étuve d’azote.

Retrait pour erreur de fabrication : tant que le degré de polymérisation n’est pas trop grand, il est
possible d’éliminer le film de BCB qui résiste déja a de nombreux solvants comme l'acétone.
Dow-Chemical propose le T1100, en immergeant par exemple, le substrat dans un bain T1100 a
température ambiante (ou sinon 2 um/heure a 90°C).

Ainsi les films BCB aprées durcissement doux peuvent étre retirés. A la fin, le substrat doit étre
rincé (a lisopropanol, et a l'eau déminéralisée) et traité par plasma (O,/CF,) afin d'éliminer
complétement les résidus organiques. Cette opération est néanmoins extrémement déconseillée,
et requiere un environnement dédié avec traitement des gaz produits.

Photolithographie ou gravure plasma : la définition du motif des films fabriqués avec les résines
CYCLOTENE 3000 peut étre accomplie au moyen d'un processus de gravure seche. Le plasma
(RIE avec oxygene et gaz fluorés) peut étre aussi une solution alternative au polissage mécanique
et/ou chimique). Avec les résines photosensibles CYCLOTENE 4000, la photolithographie est

utilisée.
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1.4 Association de circuits actifs et passifs en ondes millimétriques :

Application Rectenna

1.4.1 Structure de Rectenna

Par la suite, dans le but d’étudier la possibilité d’association de circuits actifs et passifs, nous
proposerons d’étudier la conception d’une rectenna qui sera portée dans le chapitre 4. Il est donc
nécessaire d’introduire dans ce premier chapitre, les circuits rectennas. Cependant, il est
important de noter que cette partie n’est pas un inventaire bibliographique exhaustif sur les
rectennas, mais nous proposons une courte synthése qui permet au lecteur d’avoir une idée sur
les rectennas dans un premier temps et par la suite nous introduisons quelques travaux qui
portent sur la réalisation des rectennas aux fréquences millimétriques et THz.

Tout d’abord, qu’est-ce qu’une rectenna ? Le mot rectenna se décompose en deux parties « Rect »
et « enna ». Le premier vient du mot en anglais « Rectifier » et qui signifie circuit de rectification,
tandis que le second vient du mot « antenna » qui veut dire antenne en francais. Ainsi, une
rectenna est I'association d’une antenne et d’un circuit de rectification RF. L’objectif de la
rectenna consiste en la récupération d’une onde RF a travers une antenne et de la transformer par
le biais du circuit de rectification en une tension continue DC. Ces structures sont tres
intéressantes notamment pour des applications de circuits embarqués autonomes ne nécessitant
pas d’alimentation externe. De maniére un peu plus détaillée, la rectenna est composée (voir
Figure 1-25) d’une antenne de réception qui permet de capter 'onde EM, un filtre haute
fréquence, un circuit de redressement qui permet de transformer ’onde RF en signal continue, un
filtre DC pour ne laisser passer que la partie continue du signal et enfin le circuit externe ou la

batterie qui est représenté ici par une charge R;.

Filtre Filtre
Antenne l RE I Redresseur l DC

Figure 1- 25 : Les blocs qui constituent une Rectenna

1.4.2 Topologies du circuit de conversion RF-DC

Dans les systemes de rectennas, en micro-ondes, la diode Schottky est utilisée pour concevoir le
circuit de conversion RF-DC. Il existe plusieurs configurations de circuits de conversion, on
retrouve des circuits en topologie série, parallele ou doubleur de tension, comme représentées en
figure 1-26. Les topologies en série et en parallele sont les plus simples a concevoir et sont
généralement les plus étudiées [Zbitou2006], [Strass2003], [Ren2006], [Park2004]. Quant a la
topologie en doubleur de tension qui consiste a associer deux diodes Schottky, 'une en série et la
deuxi¢cme en parallele, cette dernicre présente de meilleures performances car elle permet de

doubler la tension de sortie. Toutefois, elle s’avere plus complexe a concevoir et a optimiser.
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En effet, les circuits de rectification dépendent de plusieurs parametres, ce qui complique leur
optimisation. Parmi ces parametres, on peut citer I'efficacité de la diode qui dépend fortement de
la tension a ses bornes mais aussi de I'impédance a ses bornes, et qui varie en fonction de la
puissance d’entrée ainsi que de la fréquence d’entrée. Tous ces parameétres jouent un role
important sur I’adaptation du circuit, ce qui affecte fortement le rendement de conversion RF-
DC.

Entrée
RF

- Filtre Filtre Charge
RF DC R

(a)

Entrée

3 Filtre Filtre Charge
RF DC Ry

(b)

Entrée
RF

Filtre Filtre
— RF DC

(c)

Figure 1- 26 : Schémas blocs du (a) circuit de conversion en topologie série, (b) circunit de conversion en topologie parallele et
(¢) circuit de conversion en topologie doublenr de tension.

1.4.3 Rectenna dans la gamme des fréquences millimétriques

Dans la littérature, on retrouve de nombreux et différents travaux sur le développement de
rectennas. Toutefois, une grande majorité de ces travaux ont été réalisés dans les bandes de
fréquences micro-ondes, généralement les bandes ISM et plus précisément autours des
fréquences 2,4 et 5,8 GHz, comme mentionné dans la référence [Wagih2020]. Par conséquent,
pour des fréquences millimétriques tres peu de rectennas ont été développées. Cela s’explique
d’une part, par le peu d’applications qui existent aujourd’hui dans ces bandes de fréquences,
contrairement aux fréquences ISM, et d’autre part, par la complexité et les limites techniques
rencontrées a ces fréquences.

Toutefois, il existe dans la littérature quelques travaux qui ont été proposés et réalisés dans cette
gamme de fréquence malgré leurs contraintes. Parmi ces travaux, nous pouvons citer Iarticle
[HannaC2018], ou les auteurs proposent une rectenna fonctionnant autour de 60 GHz avec une
efficacité de conversion RF-DC élevée. Cette rectenna est composée d’un réseau de 8 antennes
reliées par un systeme de distribution composé de lignes micro-rubans et qui permet aux
différentes antennes d’étre alimentées en phase en vue d’augmenter la directivité (figure 1-27). Le
circuit de rectification est composé d’une cellule d’adaptation, un circuit de redressement, un
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filtre DC et une charge. I’ensemble du systeme est imprimé sur un substrat en céramique ayant
une permittivité &= 9,9 et une épaisseur h = 127 um. En ce qui concerne le circuit de
redressement, il est composé d’une diode Schottky commerciale HSCH-9161 proposée par
Keysight Technologies en technologie GaAs et qui permet un fonctionnement dans la gamme
des ondes millimétriques. Cette rectenna permet d’obtenir une efficacité mesurée de conversion
RF en CC de lotdre de 49,3 % a 61 GHz et un niveau de sensibilité d'environ -60 dBm. Ces
performances démontrent que la configuration rectenna proposée est bien adaptée aux
applications de récupération d'énergie a ondes millimétriques de faible puissance et de
transmission d'énergie sans fil. Cette rectenna est toutefois imprimée sur un substrat en
céramique mais la technique de fabrication employée ne permet pas de réaliser des structures a

plus haute fréquences.
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Figure 1- 27 : Présentation d’un prototype de rectenna fonctionnant antonr de 61 GHz, réalisé sur un substrat en
cramique, et quelques fignres de merite : adaptation de ['entrée Sy et tension DC obtenue en fonction de la puissance

injectée [HannaC2018).

Dans [Hemourl5], les auteurs proposent une rectenna fonctionnant autour de 94 GHz et qui a
été réalisée avec la technologie de fabrication de PCB classique sur un substrat « Alumine » a tres
faibles pertes (tan (8) < 0,001). La rectenna (présentée dans la figure 1-28) a une taille globale de
0,557 et elle est constitué d’une antenne 2 fente en forme de nceud papillon et alimentée par ligne
CPW. Elle permet d’avoir un rendement de 'ordre de 12% en moyenne autour de 90 GHz. Les
auteurs rapportent toutefois que le procédé de fabrication utilisé dans ce travail a introduit des
décalages fréquentiels de la résonance de l'antenne qui est passée de 94 GHz a 90 GHz. Ce
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décalage est dG a un défaut de sur-gravure liée aux limitations de la méthode de fabrication
utilisée.
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Figure 1- 28 : Rectenna imprimé avec la technologie PCB fonctionnant autour de 90 GHz, son schéma électrigue
équivalent, et représentation de son rendement en fonction de la fréquence [Hemour5].

Comme mentionné précédemment, aux fréquences micro-ondes, une grande partie des rectennas
est réalisée aux moyens de fabrication classique, par exemple en technologie PCB [Wagih2020]. 11
est clair qu’a ces fréquences (micro-ondes), la longueur d’onde permet de réaliser des structures
avec des techniques de fabrication assez classiques et maitrisées. Cependant, aux fréquences
millimétriques et au-dela, les limitations de fabrication technologique ne permettent pas de
considérer ces méthodes classiques. En plus, des contraintes de fabrications ont été observées
dans [Hemourl15]. Les performances des circuits RF, qu’ils soient passifs ou actifs, diminuent
considérablement. Par exemple, les substrats classiques utilisés en micro-ondes (Rogers, Arlon,
FR4, etc.) introduisent des pertes supplémentaires a haute fréquence et une grande majorité des
composants a base de semi-conducteurs comme le silicium est également limité a ces fréquences.
Enfin, les interconnexions entre lantenne et les différentes parties du circuit introduisent
également des éléments parasites additionnels et plus de pertes.
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Il est donc impératif de concevoir des circuits complétement intégrés en hautes fréquences,
incluant a la fois les circuits actifs et passifs, afin de réduire considérablement les pertes dues aux
éléments parasites (boitiers des composants), les interconnexions mais aussi par l'utilisation
d’autres diélectriques. Nous pouvons trouver dans la littérature, quelques exemples de travaux qui
ont portés sur la conception de rectenna aux fréquences millimétriques complétement intégrées

[Gao2013], [Weiss2014], [Wagih2020], [Aldrigo2018].

Parmi ces travaux, nous citerons larticle [Aldrigo2018] ou les auteurs présentent une rectenna
completement intégrée fonctionnant autour de 60 GHz. Cette rectenna est constituée d'une
antenne en forme de nceud papillon reliée directement a une diode constituée de trois couches
Métal/Isolant/Métal (MIM), comme présentée sur la Figure 1-29. Les matériaux utilisés pour les
trois couches sont l'or, le dioxyde d’hafnium et le platine (Au/HfO,/Pt).

La structure MIM est placée directement a entrée de l'antenne, de sorte que les bras en nceud
papillon constituent les électrodes supérieure (Au) et inférieure (Pt) de la diode, séparées au
milieu par l'isolant HfO,. Cette solution étant entierement compatible CMOS a été fabriquée sur
un wafer Si de 4 pouces. Le HfO, qui est utilisé comme diélectrique de grille dans les circuits
intégrés a été réalisé via des méthodes de croissance par dépot de couche atomique (ALD).

Les mesures ont démontré la capacité de récupération du dispositif proposé, avec une tension
générée de 250 uV pour une puissance d’entrée de -8 dBm. Ainsi, il est donc impératif d’exploiter
et de considérer de nouvelles techniques de fabrication peu conventionnelles, a savoir la
réalisation de antenne et du circuit en technologie CMOS tout intégrée, dans le but d’améliorer
les performances des circuits RF en millimétriques ou en THz.

drHarvestad vollage  BResponsivity
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Figure 1- 29 : Vne schématique et photographie du prototype d’une rectenna réalisée en technologie CMOS sur wafer Si et
intégrant une diode Metal/ Isolant/ Metal (Aun/ HfO2/ Pt MIM). e circuit présenté fonctionne dans la bande 55 - 65
GHz [Aldrige2018)].
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1.5 Conclusion

L'intégration de dispositifs passifs en technologie silicium standard n'est pas évidente, car les
technologies Si souffrent de pertes de substrat élevées. Ce point constitue une limite
fondamentale des technologies Si (CMOS et BiCMOS) pour applications millimétriques et
submillimétriques. Une amélioration significative des technologies silicium reste peut étre
obtenue en augmentant sensiblement lala résistivité du substrat mais la forte permittivité du

matériau demeure un probleme pour le rayonnement.

L'utilisation d'un diélectrique avec une permittivité (partie réelle) plus faible au lieu d'un semi-
conducteur avec une épaisseur suffisante apparait comme un meilleur compromis pour produire
des guides d'ondes monomodes sur toute la gamme millimétriques et submillimétrique. Le BCB
est choisi car il est déja utilisé dans les circuits intégrés monolithiques micro-ondes (MMIC), il est
compatible avec les étapes de microélectroniques classiques et en raison de sa faible permittivité,
ainsi que son angle de perte 4 1 THz (er = 2.45 (1o 7% 10”) qui demeure acceptable. 1l a
également été choisi en raison de sa facilité de dépot et de sa disponibilité commerciale sous le
nom de CYCLOTENE, et de plus, il présente une température de réticulation de 250°C inférieur
a celle du polyimide qui est de 350°C.

En conséquence, cette these porte sur Iétude, la modélisation et la réalisation de différents
circuits passifs sur polymere BCB. A cet effet, nous commengons par I’étude de conception et de
réalisation de lignes de transmission au chapitre suivant. Des architectures de guides d'ondes
coplanaires avec plan de masse dans la couche inferieure (GCPW) sont choisies pour cette étude.
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Chapitre 2 : Modélisations Electromagnétiques 3D et mesures
VNA d’un guide d’onde planaire CPW sur polymeére

2.1 Introduction

Les guides d'ondes planaires sont largement utilisés dans les circuits intégrés et hybrides en raison
de leurs avantages multiples. Parmi ces avantages, la possibilité de controler leurs caractéristiques
telles que I'impédance, la vitesse de phase ou la constante diélectrique effective, en jouant
facilement sur leurs dimensions géométriques. Un autre avantage, est leur fabrication qui peut
étre réalisée par les technologies standards telles que la photolithographie, la gravure, le dépot des

couches minces, etc.

L'é¢tude du guide d’onde coplanaire avec un plan de masse (GCPW) sur polymere BCB s’inscrit
dans la continuité d’une partie de travail de thése de L. Cao [Cao2013], ancien doctorant de
I’équipe EPHYCAS au C2N.

Dans ce chapitre, une description détaillée du guide GCPW avec plan de masse et avec ou sans
vias sur un substrat BCB est proposée. De nombreux efforts ont été déployés pour faire
I’évaluation des pertes dans ce guide d'onde GCPW avec vias, ainsi que pour la réalisation
technologique en salle blanche du C2N. Les processus technologiques standards pour la
réalisation de ces guides sont décrits. I.’étude des pertes dans ce guide a été menée en utilisant le
logiciel ANSYS HESS. Les résultats expérimentaux des GCPW avec vias sont présentés d’abord
dans la gamme de fréquences de 0,01 a 70 GHz (mesures réalisées au C2N), ensuite dans la
gamme de fréquences de 0,25 a 760 GHz (mesures réalisées a 'Institut d'Electronique, de
Microélectronique et de Nanotechnologie (IEMN)) et comparés avec les données de

modélisations et de simulations numériques.

2.2 Analyse d’un guide CPW

Dans ce travail, I'analyse du guide d'ondes a été développée pour considérer la nature hybride du
mode dans un guide d'ondes et pour calculer la constante de propagation complexe en fonction
de la fréquence. Afin de modéliser tous types de guides d'ondes, le logiciel HFSS d’Ansys
Electronics (https://www.ansys.com/hfss) a été utilisé en utilisant la méthode des éléments finis
(FEM). Cette méthode standard, permet de résoudre des équations différentielles des équations
de Maxwell par une discrétisation du champ a l'aide d'un maillage d'éléments finis dans I'espace.

Les principales procédures d'analyse d'une structure de guide d'ondes dans HFSS peuvent étre

brievement décrites en suivant différentes étapes telles que :

- Conception et développement de la structure du guide d’onde en 3D (nature des
matériaux : conducteur, diélectrique...),

- Attribution des propriétés des matériaux (conductivité pour le métal, permittivité et
constante d’atténuation pour le substrat diélectrique),

- Affectation des conditions aux limites (telles que les PML (pour Perfect matched layer)
qui est une couche absorbante parfaitement adaptée),

- Configuration du signal d'excitation (port d'onde),

- Analyse électromagnétique (EM) (propriétés et raffinement du maillage, criteres de

convergence et fréquence de solution).
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2.2.1 Structures des guides CPW étudiées et simulées avec HFSS

Comme il a été décrit dans le chapitre 1, un guide CPW conventionnel est composé d’un ruban
central, et deux bandes métalliques extérieures qui représentent le plan de masse, le tout sur
substrat diélectrique, et cela est illustré sur la figure 2-1. Ce type de guide a été proposé pour la
premicere fois par C.P. Wen [Wen1969] en 1969.

Ruban métallique
ﬁ : q
4 r 4
y 7

Plan de masse

M WM
G G v\ Substrat isolant

Figure 2- 1 Structure d'un guide coplanaire (CPW) sur substrat diélectrique.

Des les basses fréquences, deux modes fondamentaux peuvent se propager dans un guide CPW :
le mode CPW (symétrique) et le mode slotline (antisymétrique) comme le montre respectivement
les figures 2-2 (a) et (b). Dans cette figure, les modes sont représentés par la distribution du
champ électrique par rapport au plan médian de la bande métallique centrale, ou la plupart de
I'énergie électromagnétique est confinée dans la fente (ou le gap).

(a) Mode CPW symétrique (b) Mode Slotline asymétrique
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(e) Mode Microstrip en présence d’un conducteur arriere
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Figure 2- 2 : Distribution vectorielle du champ électrigue de la structure CPW des modes de propagation : (a) Mode CPW
symiétrigue, (b) Mode Slotline asymetrigue, (c) Mode CPW symetrigue en présence d’un conductenr arriere, (d) Mode Slotline
asymétrigue en présence d'un plan de masse (¢) Mode similaire a celui d’un micro-ruban.

Dans un guide CPW, si des modes parasites apparaissent, le mode dominant peut perdre de
I'énergie [Cao2013], avec une vitesse de phase devenant plus élevée a haute fréquence que celle
des autres modes, rendant possible le couplage entre eux par un transfert d'énergie. Parmi les
modes indésirables, il y a le mode d'onde de surface et les modes d'ordre élevé dans la couche
diélectrique d'épaisseur finie [Collin1960]. Les ondes de surface peuvent apparaitre
éventuellement au-dessus des fréquences de coupure dans les guides d'ondes grace a l'interface
air/diélectrique ou métal/diélectrique.

Afin de minimiser le mode parasite SL (slotline) et d’améliorer la propagation du mode CPW
symétrique, des solutions ont déja été¢ proposées. Par exemple dans [Lee1999] et [Cao2014], la
solution consiste a rajouter des ponts a air métalliques passant au-dessus du ruban central, reliant
les deux plans de masse coplanaires. Encore, dans [Jackson1986], il est souligné que la symétrie
de la ligne est moins propice a excitation du mode SL parasite.

Drautres structures de guides CPW existent, tel que le guide CPW contenant une couche
conductrice arriere (Ground coplanar waveguide GCPW), c’est-a-dire sous le substrat
diélectrique, apportant ainsi un nouveau plan de masse. Ce GCPW est largement utilisée dans les
structures d’interconnexion. Par exemple dans le cas d’un circuit multicouche, le plan de masse
inférieur permet une isolation électromagnétique pour les composants dans les couches
adjacentes. Il présente aussi 'avantage de réduire les pertes pour des fréquences de quelques GHz
jusqu’aux THz, ce qui est abordé plus en détail dans la section suivante (2.2.2). Pour ce type de
structure, par rapport a la ligne centrale, un autre mode parasite apparait et peut étre produit en
plus des deux modes principaux (modes CPW et SL figure 2-2 (c) et (d) respectivement). Ce
mode est appelé mode microruban comme il est montré dans la figure 2-2 (e).

Cependant, ces guides GCPW font apparaitre un grand nombre de fréquences de résonnances
indésirables (pics résonnants), qui proviennent du rayonnement électromagnétique et qui sont
dues a 'existence des plaques métalliques paralléles dans la structure [Hayd12000, Heinrich2000].
Dans [Ca02013], il a été clairement observé que ces résonances dépendent fortement de la
longueur de la ligne. Elles dépendent également de la permittivité du substrat, de I’épaisseur du
substrat, de la largeur des plans de masse, etc. Les variations de la tangente de perte du substrat et
la conductivité du métal ont un faible impact sur ces pics résonnants.

Plusieurs méthodes ont été proposées afin d’éliminer ces résonances ou de lutter contre leur
formation a plusieurs GHz. Par exemple, dans [Lo1993], la méthode consiste a mettre différentes
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formes de fentes ou la plupart de I'énergie électromagnétique est confinée. Dans [Yu1993-2], des
vias métalliques sont ajoutés, placés le long des bords extérieurs et intérieurs des plans de masse,
précisément aux positions ou le champ électrique aurait été maximal. Dans [Lee1999], la méthode

consiste a placer des ponts a air.

Aussl, pour exclure toutes les résonances aux ondes millimétriques, jusqu’aux fréquences THz, la
solution des vias d’interconnexion entres les plans métalliques de masse sera retenue avec un
unique alighement et un espacement controlé, comme il sera détaillé dans la section suivante
(section 2.2.2). Les étapes de fabrication technologique des vias métalliques seront présentées
dans la section 2.3.2.

2.2.2 Effet du plan de masse et des vias sur la permittivité effective, la
dispersion, la constante d’atténuation et les pertes totales

Le guide GCPW peut étre caractérisé par sa dispersion, ses pertes mais aussi par son impédance
caractéristique qui dépendent des dimensions géométriques. L’existence des vias dans ce guide,
sert a relier le plan de masse inférieur aux deux plans de masse coplanaires a travers le diélectrique
BCB. Le guide GCPW avec vias est illustré dans la figure 2-3.

+—Ruba11 meétallique

Plan de masse

<— Substrat isolant

(BCB)

Mgy Wty Dl g
= * <+—— Conducteur métallique

‘A e
Vias metalliques

Figure 2- 3 : Structure d'un guide coplanaire avec plan de masse (GCPW) incluant des vias sur substrat polymére BCB.

Dans [Ca02013], il est rappelé que le mode de propagation du guide CPW n’est pas purement
TEM, puisque, entre-autres, la propagation a lieu dans deux milieux diélectriques simultanément,
et les composantes des champs EM apparaissent dans la direction colinéaire au vecteur d'onde,
contrairement au guide stripline par exemple, ou seul le mode principal a sa constante de phase
égale a celle du substrat diélectrique (ruban métallique entouré d'un diélectrique homogene. De
plus, des modes parasites ou d'ordre élevé apparaissent a certaines fréquences (fréquences de

coupure).

Afin de connaitre la dispersion pour tous les modes existants dans un guide d'ondes, rappelons
d’abord Iexpression de la constante de propagation complexe (pour tout type de guide d’onde) :

7@ =a(@)+ |5(©) o)
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avec (w=2xf) qui représente la fréquence angulaire et () est l'unité imaginaire. La partie réelle
a(®) correspond aux pertes d'atténuation par unité de longueur, et la partie imaginaire
B(w) =271 2 représente la constante de phase en fonction de la fréquence (A est la longueur
d'onde). A partir de la relation entre la constante de propagation et la fréquence du signal
d'excitation, on peut obtenir I'expression qui permet de calculer les coefficients de couplage sur la
base de l'analyse des vitesses de phase et de groupe entre deux modes différents. Par exemple, le
couplage entre le mode CPW et les autres modes ou ondes (mode ligne de fente, onde de substrat
et onde de surface) peut influencer les pertes du mode CPW [Grischkowsky1987]. Ainsi a partir
des courbes de dispersion d'un guide d'ondes, les relations entre les vitesses de phase et de
groupe sont définies par :

1) do

Vy=—-—=V, =
B(®) ds(w) 2-2)

Pour une onde TEM se propageant dans un diélectrique homogene, on a :

p g9 \/Z (2_3)

S'il y a dispersion (onde non TEM), V,, et V, dépendront de la fréquence.

Le travail antérieur de I'équipe et de 'ancien doctorant [Cao2013] montre que pour un CPW de
dimensions bien choisies sur BCB, la courbe de dispersion du mode CPW ne croise pas les autres
courbes des modes parasites et demeure monomode dans toute la gamme de fréquence jusqu'a,
par exemple, 3 THz.

La figure 2-4, compare la courbe de dispersion du mode principal pour trois guides CPW. Un
guide CPW sans le plan de masse arri¢re et sans vias (courbe bleu), un CPW avec le plan de
masse arricre et sans vias (courbe verte) et un CPW avec le plan de masse arriere et avec vias (20
vias sur chaque plan de masse réparties le long de la ligne) (courbe rouge). L'épaisseur du
polymere BCB nommée H est égale a 30 pm de permittivité relative égale a 2,6 et une tangente de
perte égale a 0,007. La largeur du ruban centrale nommée W est égale a 36 um et la largeur des
plans de masse M est égale a 150 um. L'espace entre le plan central et le plan de masse (appelée
aussi, la fente ou le gap) G est égale a 3 pm puis a 5 um. L’épaisseur de métallisation nommée 7
est égale a 400 nm. La longueur du guide d'ondes nommée L dans la direction de propagation est
égale 2 1 mm. La conductivité des plaques métalliques est fixée 2 4,1 X 10" S/m et celle des vias 2
3 X 10’ S/m, afin de prendre en compte le critére non parfait de la métallisation des vias selon
leurs procédés de fabrication, comparé aux rubans métalliques plans.

Sur la figure 2-4, il est montré que le plan de masse et les vias n'ont pas d'impact important sur la
dispersion du mode CPW jusqu’a 500 GHz, et I’écart est de 0,1 2 0,2 par mm™ entre les trois
types de lignes. I.’étude du nombre de vias en fonction des lignes GCPW, ainsi que leur influence
sur les différents types de pertes sont présentées plus loin dans la section (2.2.4.3). 20 vias par
millimetre de longueur de ligne est suffisant pour repousser au-dela de 500 GHz les premicres
résonances liées aux modes de cavité par les rubans et plan de masse [Ca02013].

45



Chapitre 2 : Modélisations Electromagnétiques 3D et mesures VNA d’un guide d’onde planaire CPW sur polymere

0,6 20 vias / av plan de masse
\ ss vias / av plan de masse
0,5 /

0,4 ]
~ ss vias / ss plan de masse
-
€ 03
é )
o
0,2

0 100 200 300 400 500
Frequence (GHz)
Figure 2- 4 : Constante de phase du CPW jusqn’a 500 GHz.

2.2.2.1 La permittivité effective

Une autre représentation importante de la propagation, est la constante diélectrique effective (
&y ) du mode, qui peut servir de comparaison entre les différents types de guide. La permittivité
effective g4 est comprise entre 1 et &, les permittivités de I'air et du substrat, et elle est déduite
de la constante de phase par la relation suivante :

.y :(ﬂ(w)CJZ

@ (2-4)

11 faut noter que différents modes peuvent se propager dans un guide d'ondes, avec chacun leur
permittivité effective. En fonction de la topologie du guide, la valeur de & reflete le niveau
relatif de confinement du champ dans le diélectrique et dans I'air. Si g4 s’approche de &, , alors
la majeure partie de I'énergie EM est concentrée dans la région du substrat diélectrique, ce qui est

d’autant marqué pour des valeurs de &, bien supérieure a 1.
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Figure 2- 5 : Courbe constante diélectrique effective dn CPW jusqu’a 500 GHz.
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La figure 2-5 compare la permittivité effective pour les trois guides CPW sur BCB jusqua
500 GHz, en considérant que & = 2,5. L'existence d'un conducteur inférieur (plan de masse)
renforce I'importance des composantes du champ dans le diélectrique, conduisant ainsi a une
permittivité effective plus grande que pour le CPW conventionnel. Les vias ont un léger impact

sur la permittivité & . Les différentes contributions aux pertes dans un guide GCPW sont

évaluées quantitativement dans la section suivante.

2.2.2.2 Les pertes totales

Pour évaluer les pertes dans la structure 3D du CPW (a partir des modélisations HFSS), les
parameétres S (transmission et réflexion) sont extraits aux niveaux des ports d’ondes placés en
entrée et en sortie de la structure. Via ces parametres S, atténuation (& ) est définie comme le
rapport de la puissance émise a la puissance totale délivrée dans le guide d'ondes par la relation
suivante (en dB) :
Sail
a=-10lo)g——— (2-5)
1-S,|

Pour une ligne de transmission homogene et uniforme, l'excitation se fait directement a travers
une source parfaitement adaptée au guide d'ondes pour chaque point de fréquence. Les pertes
peuvent alors étre simplifiées comme suit :

a =-20log|S,,| (2-6)

La figure 2-6, compare les pertes totales pour les trois guides CPW jusqu’a 500 GHz. Dans le
CPW conventionnel sans le conducteur inférieur (courbe bleu), les pertes sont beaucoup plus

élevées comparées aux autres guides.

Quant au GCPW avec un conducteur inférieur (courbe verte), il présente des pertes plus faibles
que le CPW conventionnel, mais seulement dans les intervalles de fréquence entre résonances. Ce
plan de masse inférieur induit des résonances qui apparaissent ici tous les 100 GHz environ, dues
aux modes de cavité entre le plan de masse inférieur et chaque masse coplanaire en parallele. Ces
résonances peuvent ¢tre atténuées dans le guide GCPW en présence de vias qui permettent de
repousser les résonances a plus hautes fréquences, au-dela de 500 GHz par exemple avec
20 vias/mm. Dans le cas d'un GCPW avec vias, les pertes sont plus faibles que pour le CPW
conventionnel en raison d’une telle géométrie de guide.
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Figure 2- 6 : Courbe pertes totales CPW jusqu’a 500GHz.

2.2.3 Les différents types de pertes dans un CPW

Les pertes totales dans un guide d'ondes peuvent étre séparées en trois types de contributions :
les pertes par rayonnement, les pertes diélectriques et les pertes par conduction. Lla somme de ces
trois types de pertes représente les pertes totales.

o =ag taptag 2-7)

Ces trois types de pertes sont indépendants et peuvent étre étudiés séparément pour chaque ligne
de transmission.

2.2.3.1 Les pertes par rayonnement

D’apres la littérature, les pertes par rayonnement (Oz) ne peuvent pas étre négligées aux

fréquences THz, a cause de deux principaux effets. Le premier effet, d’apres [Kasilingam1983]
concerne le transfert d'énergie de I'onde guidée lorsqu’elle se propage dans le substrat telle une
onde de choc car, I'onde guidée se déplace plus rapidement que I'onde TEM dans le diélectrique.
Le second effet, selon la théorie des modes couplées [Haus1991], concerne le couplage de I'onde
guidée avec d'autres ondes existantes dans une structure de transmission, telle que I'onde de
surface [Collin1960], et les autres modes parasites. En effet, lorsque deux ondes ont des vitesses
de phase proches I'une de lautre, leur couplage est possible avec un échange d'énergie entre elles
et leurs constantes de phase en seront modifiées. Le mode CPW peut perdre alors son énergie
dans le substrat. Ce mode CPW est déterminé par la condition de rayonnement de Cerenkov
[Jelley1958].

2.2.3.2 Les pertes par conduction

Les pertes par conduction (& ), appelées aussi les pertes ohmiques ou pertes métalliques, sont les

pertes qui contribuent le plus aux pertes totales dans un guide CPW a basse fréquence (quelques
GHz). Ces pertes sont attribuées a la conductivité de valeur finie des rubans métalliques, et
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renforcées a haute fréquence par la pénétration modérée du champ dans le conducteur sur une

épaisseur 0, selon la formule ci-dessous :

5o L o

Jrfuo

(0) est épaisseur ou profondeur de peau, () est la perméabilité du métal et (t) est Pépaisseur

du métal.

En effet, avec une section de conduction plus réduite, lorsque la profondeur de la peau est

inférieure a I'épaisseur du métal, les pertes par conduction se répercutent avec une résistance de

surface ohmique R;. La résistance de surface, représente la partie réelle de l'impédance complexe
de la sutface du métal Zg et s'écrit approximativement [Keil1992] :
_(1+)

Z, = coth
o)

(1+j)t

(2-9)

Lorsque les dimensions du guide CPW sont fixes, les pertes par conduction sont proportionnelles
a la résistance de surface, et dépendent de la fréquence par l'expression suivante [Guptal996] :

o, < R, z% (2-10)

Cette approximation est valable lorsque 1'épaisseur du métal est supérieure a la profondeur de
peau. Alors une conductivité o élevée peut réduire la résistance R, et donc les pertes par

conduction. Avec la conductivité de 'or 0,, = 4,1 X 10" S/m, on trouve une profondeur de peau

O = 297 nm a 70 GHz, 112 nm a 500 GHz et 79 nm a 1 THz. Outre des contraintes
technologiques de fabrication, une épaisseur 7 de 400 nm a été fixée pour toutes les couches
métalliques des structures CPW (modélisées et fabriquées) de ce travail, dans le but de satisfaire la

condition # > 2 O a partir de quelques centaines de GHz, gamme de fréquences auxquelles la
technologie est spécifiquement dédiée.

2.2.3.3 Les pertes diélectriques

Les pertes diélectriques (@) proviennent de la partie imaginaire de la permittivité diélectrique
ou, de maniére équivalente, de la tangente de perte (tano), selon l'expression ci-dessous (avec
0y :la conductivité diélectrique) :

Oy

e=¢g +jg=¢+] = ¢, (1+tan 9) (2-11)

&y
La tangente de perte est non nulle dans le substrat BCB, et elle est due aux pertes diélectriques et

elle a également une dépendance en fréquence [Perret2008]. Une valeur élevée de tano
augmente considérablement les pertes diélectriques. Par défaut, une valeur constante de la
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tangente de perte (tanod = 0.007) pour le BCB est suffisante pour produire des résultats
satisfaisants des pertes diélectriques. Cependant, lorsque les pertes diélectriques sont comparées
aux deux autres types de pertes (rayonnement et conduction) dans une structure CPW sur BCB,

cette perte supplémentaire est presque négligeable aux fréquences élevées [Grischkowsky1987].

Toutes ces différentes pertes sont analysées séparément pour chaque structure de guide GCPW
avec ou sans vias dans la bande de 1 a 70 GHz, en annulant les sources de pertes de chaque partie
(conductivité démesurée pour annuler les pertes par conduction, tangente de perte nulle pour
annuler les pertes diélectriques). La partie imaginaire de la permittivité, la tangente de perte ainsi
que la conductivité (du métal et des vias) utilisées dans les simulations qui suivent pour les guides
d'ondes sont regroupées dans le tableau 2-1.

Tableau 2- 1 : Les paramétres diélectrigues et conductenrs pour le calcul des différents types de pertes

Type de perte O purcban (S/M) O pvia (S/m) (£ )BCB (tans) BCB
& =ag+ 0y +ag 3x 107 3% 10¢ 2.65 0.007
e+t 3x 107 3% 10° 2.65 0
a, +ag 10" 10" 2.65 0.007
a 10" 10" 2.65 0

2.2.4 Etudes paramétriques

Dans cette partie, des lignes GCPW ont été étudiées sur polymere BCB de 30 um d’épaisseur.
Cette épaisseur est fixée a h = 30 um pour deux raisons. La premicre raison est I'obtention d’une
impédance caractéristique proche de 50 € a basse fréquence (a 70 GHz) compte-tenu des
contraintes de fabrication ne permettant pas des dimensions trop petites pour G (fente/espace
entre rubans) et W (largeur de ruban central), qui interviennent en rapport avec / au premier
ordre dans cette valeur d’'impédance. La deuxi¢me raison est la limite en épaisseur par dépot du
BCB par centrifugation avec une viscosité déja tres importante de la résine, comme il sera montré
dans la section de fabrication de I'échantillon.

Ces lignes sont différentes, en largeur du ruban central W, en largeur des plans de masse
coplanaires M, en largeur de fente G et avec ou sans vias (de nombre variable : 4, 5, 10, 15, et 20
vias/mm). La conductivité du métal pour les rubans est choisie a 3 X 107 S/m et celle des vias est
choisie 2 3 X 10°S/m. Les autres dimensions et propriétés diélectriques (permittivité électrique,
épaisseur diélectrique, tangente de pertes, épaisseur de métallisation) restent inchangés. LL.a gamme
de fréquence est 1 a 70 GHz.
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2.2.4.1 Influence de la largeur du ruban central et du gap sur les différents
types de pertes

Chaque type de perte est étudié¢ et comparé pour différentes largeurs du ruban W et de fente G
dans le GCPW. La figure 2-7, représente les différents types de pertes : pertes totales (a), pertes
par conduction (b), pertes diélectriques (c) et les pertes par rayonnement (d). Pour les 3 cas de
lignes : =36 um avec G = 3 um, W =36 um avec G = 5umet =70 um et G = 4.3 um
sans vias et avec vias (2 X 15 vias/mm) jusqu’a 500 GHz. La ligne est de longueur de 1 mm. Les
valeurs de IV et de G sont choisies pour conduire a des impédances caractéristiques voisines de
50 Q et par comparaison avec les travaux antérieurs sur des guides CPW [Ca02014].

(a)  Pertes totales (b)  Pertes par conduction
1 —— sansvia > 1 —— sans via
- -—avec 15 vias . ,/,/ --—avec 15 vias e
S 0,9 e ;V
W=36pm 36um s

0,8

0,6
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Pertes totales (dB/mm)
Pertes par conduction (dB/mm)
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Frequences (GHz) Fréquence (GHz)
(c)  Pertes diélectriques (d)  Pertes par rayonnements
0.04 —— sansvia 0.02 —— sans via
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Figure 2- 7 : Les différents types de pertes obtenus en fonction de la fréquence pour trois jeusc de lignes CPW avec largenr de
ruban centrale différentes W = 36 et 70 um et avec largenrs de fente différentes G= 3, 5, 4.3 um avec 15 vias ou sans vias
pour chaque ligne sur HESS.

Les pertes par conduction (ou métalliques) sont les pertes qui contribuent le plus aux pertes
totales dans un guide GCPW a basse fréquence. Les pertes par rayonnement n’ont pas une
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contribution importante a ces fréquences, elles sont souvent négligeables en comparaison avec les
autres pertes (mais elles contribuent de manicre significative aux pertes totales a plus haute
fréquence).

Dans la figure 2-7 (a) et (b), les pertes totales suivent le comportement des pertes par conduction.
La ligne avec les dimensions W/ G égale a 36/3 um présente plus de pertes compatée aux deux
autres lignes. Un espace plus grand G = 5 um, permet de réduire les pertes par conduction mais
augmente les pertes par rayonnement (figure 2-8 (d)). L'atténuation dans le diélectrique ne
dépend pas fortement de G (figure 2-8 (c)).

En conclusion, a basse fréquence, les pertes par rayonnement et diélectriques sont tres faibles
voir négligeables en comparaison des pertes par conduction.

2.2.4.2 Influence de la largeur des plans de masse sur les différents types de
pertes

La figure 2-8, représente 'influence de la largeur des plans de masse (M) sur les pertes totales
pour un GCPW en fonction de la fréquence. La valeur de la largeur des plans de masse (M) est a
chaque fois fixée a M = 150, 200, 250 puis 300 um. Pour les deux cas de lignes : I = 36 um avec
G = 3 um (figure de gauche) et = 70 pm avec G = 4,3 um (figure de droite) sans vias et avec
vias (2 X 15 vias) jusqu’a 70 GHz. La ligne est de longueur de 1 mm.

1 W =36 um, G =3 um e 0.7 W=70pm, G =4.3um
09 Ta /4&
0,6 M=200um o
€ 08 — " = " M=100um
, £ =
E E 45
%/ 0,7 @ )
” =
) 1)
g 06 © 04
8 sl
0,5 =
4 8 03
e o4 I
0,3 0.2
0,2 0,1
0O 10 20 30 40 50 60 70 0 10 20 30 40 50 60 70
Frequences (GHz) Frequences (GHz)

Figure 2- 8 : Les pertes totales pour plusienrs lignes GCPW avec w = 36 um, G = 3 um, et avec w = 70 um, G = 4.3
wm en fonction de différentes largenrs du plan de masse (150, 200 et 250 um) dans la bande de fréquence de 1 a 70 GHz,
sur HESS.

En choisissant correctement les parametres géométriques des guides CPW, leurs performances
peuvent alors étre améliorées. Il a été constaté que pour ces deux lignes, une largeur de 150 um
(pour les deux plans de masse latéraux), présente le moins de pertes comparées aux autres valeurs

de M. Cette valeur semble étre la plus optimale.

52



Chapitre 2 : Modélisations Electromagnétiques 3D et mesures VNA d’un guide d’onde planaire CPW sur polymere

2.2.4.3 Influence du nombre de vias sur les différents types de pertes

Afin de voir I'influence du nombre de vias sur les différents types de pertes, le tableau 2-2
représente un jeu de lighes GCPW pour I = 36, 70 um avec G = 3, 5, 4.3 um, avec une largeur
du plan de masse égale a 150 um. LLe nombre de vias est variable : 0, 4, 5, 10, 15 et 20 vias. Quant
a la longueur de la ligne simulée, elle est de 1 mm de long. Comme déja signalé plus tot, les
dimensions I et G ont été fixées pour aboutir a des impédances caractéristiques voisines de

50 Q.

Tablean 2- 2 : Jeu de lignes GCPW : sans vias, 4, 5, 10, 15 et 20 vias pour W = 36, 70 um avec G = 3, 5, 4.3 um.

Vue du haut IM
d’un guide CPW te »
M=150um L i I”’
L=1mm - -
Type de ligne W (um) G (um) Via
1 0
2 4
3 36 3 5
4 10
5 15
6 20
7 0
8 4
9 36 5 5
10 10
11 15
12 20
13 0
14 4
15 70 4.3 5
16 10
17 15
18 20
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Les résultats de modélisations des différents types de pertes pour le jeu de lignes W/G = 36/3
um variable en nombre de vias sont présentés dans la figure ci-dessous (figure 2-9) jusqu’a 70
GHz.

(@) Pertes totales (b) Pertes par conduction
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G=3um 5 V13515 vias 5vijas 4 vias
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Figure 2- 9 : Les différents types de pertes : (a) des pertes totales, (b) pertes par conductions, (c) pertes diclectrigues et (d)
pertes par rayonnement, en_fonction de la fréquence pour un jen de lignes GCPW (W=36um, G=3um, et M=150um)

avec vias variables.

Dans la figure 2-9, les pertes totales et par conduction sont comparables, les pertes par
rayonnements et diélectriques restent donc tres faibles et négligeables en comparaison des pertes
par conduction. Quant aux vias, ils ont un léger impact en fonction de chaque type de pertes.

Les résultats de modélisations des pertes totales pour les deux jeux de lignes W/G = 36/5 um et
W/G = 70/4,3 um variable en nombre de vias sont présentés dans la figure ci-dessous (figure 2-
10) jusqu’a 70 GHz.
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Figure 2- 10 : Les pertes totales en fonction de la fréquence pour denx: jenx: de lignes W=36um et 70um, G=>5um et
4. 3um et M=150um, avec nombre de vias variable (sans vias, 4, 5, 10, 15 et 20) sur HESS.

Dans la figure 2-10, selon les deux jeux de lignes, il est montré que les vias ont un impact sur les
pertes totales et leur nombre doit étre bien choisi. Pour la ligne /G = 36/5 um avec 4 vias, la
ligne présente le moins de pertes. Alotrs que pour ce méme nombre de vias (4) pour la ligne W/G
= 70/4,3 pum, c’est celle qui présente le plus de pertes. Tandis que le nombre de 15 vias
représente le nombre optimal pour les deux jeux de lignes de dimensions W/ G = 36 et 70/5 et
4,3 um.

2.2.5 Conclusions concernant les modélisations HFSS

Les dispersions et les différents types de pertes dans les guides CPW et GCPW sur le substrat
BCB en présence ou non des vias ont été étudiées. Le plan de masse inférieur aide a réduire les
pertes par rayonnement et ce, sur des intervalles de fréquences étroits (intervalles entre deux
résonances) comme il a été montré dans [Cao2013].

Aucune résonance due a l'excitation de plaques paralléles dans les lignes GCPW avec vias n’a été
observée dans I’étude présentée ici avec 20 vias/mm.

En résumé, la ligne de largeur I = 36 um avec G = 5 um, correspond a l'atténuation totale
minimale parmi les dimensions étudiées (I = 36, 70 um et G = 3, 5 et 4,3 um). Quant aux vias,

c’est le nombre de 15 qui répond le mieux en termes de faibles pertes.

2.3 Conception et fabrication des échantillons

Afin de valider les résultats de modélisations HFSS des guides GCPW sur BCB incluant des vias
et en vue de les mesurer expérimentalement, il a été mis en place un ensemble d’étapes
technologiques pour I’élaboration de ces guides. Des mesures expérimentales avec un analyseur
de réseau vectoriel (VNA) ont d’abord été réalisées dans la gamme de fréquence de 10 MHz a 70
GHz au laboratoire C2N, et ont été ensuite portée dans la gamme de fréquence de 250 MHz a
760 GHz a 'PIEMN (Institut d’Electronique de Microélectronique et de Nanotechnologie).
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La fabrication des échantillons en salle blanche avec des procédés de microélectronique, et les
résultats de mesures des pertes totales, de 'impédance caractéristique (réelle et imaginaire) et de la
permittivité relative sont présentés dans les sections suivantes.

2.3.1 Conception des jeux de lignes CPW (masque)

Les moyens de mesure des parametres S des lignes de transmission reposent sur l'utilisation de
sondes de mesure coplanaire GSG (Ground-Signal-Ground) avec une distance spécifique (pitch)
entre chaque pointe de la sonde (typiquement 100 um entre § et G pour la partie basse des
fréquences). I’acces aux lignes CPW peut facilement étre réalisé et ne dépend que des dimensions
transverses de la ligne avec une zone de rétrécissement progressif pour étre adapté aux
dimensions de la sonde de mesure. La figure 2-11, montre la vue du dessus d’un CPW avec deux
acces CPW symétriques de chaque coté du guide d'ondes. Les dimensions de la partie de contact
sur laquelle se trouve la sonde G-S-G (Ground-Signal-Ground), sont les mémes pour toutes les
lignes fabriquées pour un pitch de sonde précis. Ce pitch est de 100 um pour les mesures jusque
220 GHz, puis 50 um et enfin 25 um pour aller a 760 GHz. Cela nécessite donc trois séries de
lignes avec ces trois dimensions d’acces.

Afin de pouvoir réaliser un calibrage de type TRL (Thru-Reflect-Line) sur I’échantillon,
différentes longueurs de ligne (de 100 a 5000 um), différents court-circuits (avec et sans délai) et
un circuit ouvert ont été réalisés dans chaque série de lignes.

L=1mm avec 15 Vias

Al | 15

_______ L fc

Figure 2- 11 : Transitions de conception GSG pour le guide CPW.

Pour chaque série de ligne, trois jeux de lignes GCPW ont été réalisés de dimensions W/G =
36/3 um, 36/5 pm et 70/4.3 pm, devant conduire a trois impédances caractéristiques différentes
autour de 50 Q. Les vias sont alignés et disposés au centre des masses coplanaires (de largeur 150
um chaque). La densité de vias choisie est de 15 vias par ruban métallique pour une ligne de
longueur de 1 mm. La figure 2-12, représente une partie du masque nécessaire a la lithographie
des lignes GCPW et des acces compatibles pour des pointes de mesure GSG de 100 pm « pitch »
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avec les vias de 20 um de diametre, les points rouges de la figure. La ligne la plus longue est de
5 mm.

Le plan de masse inférieur des lignes GCPW est continu sur I’ensemble de I'échantillon, et donc
ne se limite pas aux lignes.

Les jeux de lignes sont déclinés aussi sans via. Comparativement aux cas a 15 vias/mm, un
nombre beaucoup plus limité de lignes (une ligne de 1 mm en plus dun « Thru» et dun
« Short ») ont été aussi réalisées sur la surface de I'échantillon pour explorer de nombreuses
variantes en densités et en positions des vias.

Figure 2- 12 : Une partie du masque pour la fabrication des lignes GCPW avec vias et des acces GSG de différentes
longnenrs. La ligne la plus longue est de 5 mm.

2.3.2 Technologies de fabrication des échantillons

Pour la réalisation des guides GCPW, la figure 2-13 schématise la succession des étapes de
fabrication. Trois étapes de photolithographies sont nécessaires. La premicre est dédiée a la
gravure du substrat silicium (wafer de 2 pouces servant de support) en dehors des guides, pour
améliorer 'adhérence entre la couche de BCB (en particulier une version commerciale d’une
variante du benzocyclobuteéne sous le nom de CYCLOTENE) et le plan métallique en or jouant
le réle de points d’accroche du film de BCB sur le support. La deuxieme est dédiée pour la
croissance électrolytique de I'or pour réaliser les vias d’interconnexion. La troisieme est pour la
définition des plans métalliques propres aux guides et aux différents motifs nécessaires pour la
mesure.

Pour résumer ce qui est détaillé plus loin, pour la premicre étape, 'adhésion ou I'accroche du
polymere est favorisée par la réalisation d’encoches obtenues par gravure ICP (Induced Coupled
Plasma) a la périphérie du wafer de silicium. Il s’en suit un premier dépot métallique d’or de 400
nm d’épaisseur par évaporation par faisceau électronique qui constitue le plan de masse. Un
dépot électrolytique avec une solution aqueuse a base de sulfites d’or a pH neutre, est ensuite
réalisé a partir d’'un masque de résine de type AZ4562 de 40 um d’épaisseur dans lequel croissent
des vias de 20 um de diametre, le plan de masse jouant le role de cathode. Apres dissolution de
cette résine photosensible, une couche de BCB est déposée a la tournette avec recuit. I.’ensemble
du polymere et des vias métalliques est ensuite poli mécaniquement jusqu’a 'obtention d’une
épaisseur totale de 30 um. Un second dépot d’or sur toute la surface du wafer 2 pouces est réalisé
par évaporation pleine plaque. Sur ce plan métallique, un masque de résine a été déposé
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correspondant a plusieurs jeux de lignes protégeant la couche d’or d’une gravure physique de type
IBE (Ion beam etching).

Les épaisseurs d’or sont de 400 nm, trop peu pour les basses fréquences (quelques GHz) pour
minimiser les pertes par conduction, mais suffisantes pour les fréquences de plusieurs centaines
de GHz auxquelles la technologie est dédiée, et compte tenu de I'effet de peau.

2.3.2.1 Etapes de conception technologiques

— —> —
(a) Wafer i (b} Enrésinement puis (c} Gravure des trous par ICP du (d) Dépét de la couche d'or
lithographie optigus wafer 3i aprés lithographie optique par évaporation
_ _P _.'
(e} Enrésinement puis (f) Croissance électrolytique (g) Enrésinamant BCB (h) Polissage BCB
lithographie optique des vias
— — >
(1) Dépét de la couche (j) Enrésinement puis (k) Gravure de l'or par IBE (I} Ringage a lacétone
d'or par évaporation lithographie optique prototype final

Figure 2- 13 : Etapes technologiques pour la réalisation des GCPW sur BCB avec vias.

(a)-(c) Formation des trous dans le wafer en Silicium

Afin d’améliorer ’'adhésion du BCB sur la couche métallique en or, des trous périodiques (10 um
de profondeur et 200 um de diametre distants de 400 um centre a centre) sont gravés au pourtour
du wafer. La résine photosensible Shipley S1813 de 1,3 um est déposée a la tournette. Comme les
guides d’ondes se situent au centre, la région centrale du wafer est protégée du faisceau UV lors
de cette lithographie optique. Le silicium est gravé a la température de 0°C par gravure ICP dans
un bati STPS du C2N avec E. Herth. Pour obtenir une structure d'anisotropie de gravure élevée
et un rapport de forme élevé, des processus de gravure en alternance (SF6) et de passivation
(C4F8) sont utilisés pour la gravure en profondeur du silicium (procédé Bosch) [Herth2019a,
Herth2019b]. Le résultat est observé avec un microscope (figure 2-14, a gauche) et par
profilométrie mécanique (figure 2-14, a droite).

50( 1000

i

-50000

PROFONDEUR DES
TROUS (A°M)

-100000 —
LARGEUR DES TROUS (NM)

Figure 2- 14 : Surface préte a étre graver aprés une lithographie optique (a gauche). Mesures des dimensions des trous sur Si
aprés une gravure ICP (a droite).

Le dépot de la couche métallique d’or est réalisé par évaporation par faisceau électronique sur une
cible d’or pur avec un équipement PLASSYS MEB550S. Le métal a déposer est évaporé sous
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vide secondaire en portant a haute température par faisceau d’électrons la surface d’une cible. Le
métal de la cible devient liquide et sous l'effet énergique du faisceau d’électrons la surface se
vaporise en direction de I’échantillon froid qui lui condense directement a I’état solide le flux de
particules d’or. Une couche d'adhésion de 10 nm de titane est d’abord déposée, ensuite une
couche de métallisation d'or de 400 nm d’épaisseur est déposée.

(e)-(f) Formation des vias en or par croissance électrolytique

Le wafer est enduit de 40 um de résine AZ4562 a I'aide d’une tournette, puis posé sur une plaque
chauffante a une température ambiante de 20°C avec une rampe de montée en température de
30% jusqu’a 90°C. Une réhydratation de la résine de 4 heures minimum est nécessaire apres le
recuit dans un environnement a 50% d’humidité relative. L’échantillon est ensuite lithographié en
mode contact avec un masque de chrome dont la dose nécessaire pour une épaisseur de 40 pm
est de 700 m]/cm? Ensuite, le développement est assuré par exemple dans une solution
d’AZ400K pour libérer les puits qui servirent de croissance électrolytique. La figure ci-dessous
(figure 2-15) illustre les puits de 20 pm de diamétre avant et apres croissance électrolytique ainsi
quun schéma du dispositif expérimental. Le déroulement du dépot électrolytique de l'or se
compose d’un bain sulfaté commercial (15 g Au/l vendu par Metakem). L’échantillon est
maintenu verticalement et immergé dans un bécher contenant la solution et les électrodes, le tout
relié a un potentiostat et a un ordinateur géré par un logiciel dédié. L'agitation est assurée au
moyen d'un barreau aimanté (2 cm) et d'un agitateur magnétique (100 tours/min). Le dépot est
assisté par la différence de potentiel entre la cathode (’échantillon avec son plan en or) et 'anode
en platine, favorisant la diffusion des ions or de la solution aqueuse vers la cathode, le courant
électrique étant proportionnel au nombre d’ions agrégés par unité de temps a travers la cellule
¢lectrochimique. Un petit délaquage par plasma O2 est nécessaire avant le premier dépot
¢lectrolytique pour enlever les résidus de résine qui peuvent rester au fond des trous développés
et empécher la croissance électrolytique initiale.

Anode @
Avant remplissage Elei:t::odea
"e0000! !
Cathode )
i échantillon 1
00000
-
-
Apres remphssage
P

~= @ Solution

0 @ (:') @ @_' G)_.. électrolytique
.'\G U 3mreau

Figure 2- 15 : Puits de croissance des vias (a ganche). Schéma du dispositif expérimental du dépot électrolytique (a droite).

Les figures ci-dessous illustrent les vias résultants du dépot électrolytique mesurés par
microscopie a faisceau électronique (MEB) apres avoir enlevé la résine.
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Fignre 2- 16 : Vias résultants du dépot électrolytique (vias observé avec nne inclinaison de 30°) mesurés an MEB

(g)-(h) Dépbt et polissage de la couche BCB

Le dépot d’une couche de BCB légerement supérieure a 30 um est réalisé, apres que la résine
AZA4562 de lithographie optique ait été parfaitement enlevée. Le BCB utilisé est non photo
sensible, vendu par la société Dow Chemical sous le nom de CYCLOTENE de la série 3000. Un
promoteur d’adhérence AP3000 de la méme société, est déposé avant le BCB pour assurer une
adhésion entre la couche conductrice en or et le BCB. La cuisson douce (soft) du BCB est
réalisée a 210°C dans un four rempli de flux d'azote (N2) pendant 4h, avec une rampe de montée

en température et une descente telle que représentée dans la figure ci-dessous (figure 2-17).

0 100 200 300

Temps (minutes)

Température (°C)
=N
o o
o o

Figure 2- 17 : Conrbe de recuit dousc dn BCB avec une rampe montante et descendante (@ droite) et mesure de 'épaissenr du
BCB an MEB (a ganche).

Afin d’obtenir une couche uniforme de 30 pm, le polissage du surplus de BCB et des vias est
réalisé mécaniquement avec une machine de type PRESI MECAPOL P400. L’échantillon est
disposé sur une téte en rotation, et est amené au contact du tapis par une pression controlée et
une solution de gravure de type KLEBOSOL de 'entreprise MERCK dont la taille des grains de
diamants fait 3 pm (figure 2-18). Le résultat du polissage est illustré dans la figure 2-19.

Preszion

Solution de
gravuse «+— Echantillon collé et
suspendu
Tzpis de polissage
J ¥~ Plateau

Figure 2- 18 : Schéma du dispositif expérimental du polissage BCB
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Avant polissage Apres 6 min de polissage Apres 12 min de polissage

Figure 2- 19 : Les étapes de Polissage mécanique dn BCB et vias.
(i) Evaporation de Titane (Ti) / Or (Au) sur BCB pour la formation du CPW

Apres polissage, comme pour I’étape (b), un dépot d’une couche 10 nm de titane est déposée par
évaporation suivi d’une couche d’or de 400 nm sur la couche BCB (durci).

(j)-(1) Enrésinement pour la gravure de I’or

La couche d’or est recouverte de 1.3 um de résine S1813, puis insolée a la lithographie optique et
développée (MF319). L’or non protégé par la résine est gravé par faisceau ionique argon (IBE)
pour former les motifs métalliques des lignes. La gravure est entrecoupée de phases permettant
un refroidissement pour éviter la surchauffe du métal et maintenir I’adhérence entre le BCB et
Por. A la suite de la gravure, un nettoyage par un solvant comme I'acétone est nécessaire pour
enlever toute la résine qui a protégé les lignes. La figure ci-dessous illustre le prototype final.

S
N

2
:

Figure 2- 20 : Lignes GCPW avec vias — Prototype C2ZN.
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2.3.2.2 Problémes rencontrés lors de fabrication des échantillons

Parmi les principaux probléemes rencontrés lors de la réalisation technologique en salle blanche,
deux problémes majeurs.

- Une mauvaise croissance électrolytique des vias (figure ci-dessous), ce processus dépend
de plusieurs facteurs tels que, le potentiel appliqué, le courant, la stabilité du bain, la
surface et I’état de surface et le temps nécessaire pour une croissance homogene

d’environ 30 um.

[ U

1 L
SUBOO00IEF 10.0kV 18.4mm x3.00k SE(U) 10/24/2017 10.0um

Figure 2- 21 : Croissance inbomogénes des vias

- Le polissage mécanique du BCB, qui a entrainé différents problemes tels que le
noircissement de la couche BCB car, les particules d’alumine et du plateau ne sont pas
correctement évacuées et peuvent donc pénétrer dans le BCB. L’apparition des rayures
sur le BCB pénalise 'homogénéité du retrait. De plus, certaines parties sont arrachées ce
qui provoque alors une défaillance de I’échantillon. La figure 2-22, illustre I’état de surface
du BCB aprés un polissage mécanique.

Figure 2- 22 : Problemes du polissage mécanique : déchirure du BCB (a ganche) et noircissement de la conche BCB (a
droite)
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2.4 Mesure et extraction des parameétres S dans la gamme de fréquences [1-

70 GHz]

2.4.1 Mesures des parameétres S, étalonnage, et épluchage des données

La mesure des parametres S est effectuée jusqu'a 70 GHz en utilisant un calibrage SOLT (short-
open-load-thru) [Fitzpatrick1978], au niveau des sondes, avec un substrat standard d'impédance
ISS (Impedance Standard substrate) sur alumine fourni par les fabricants avec des charges de
50 €, et des lignes a faible perte d’impédance caractéristique proche de 50 Q.

En raison de la différence de couplage de la sonde sur les standards de calibrage sur alumine et
sur les motifs de ligne de ’échantillon, les mesures d'une ligne sont corrigées avec un deuxiéme
niveau de calibrage ou d’épluchage de type TRL (pour retrancher la contribution des acces)
s’appuyant sur les mesures des différents motifs de I'échantillon.

Pour une ligne de longueur suffisante en fonction de la fréquence, assurant une différence de
phase de transmission non négligeable, la méthode de calibrage ou plutdt une correction de type
TRL [Engenl979] peut étre appliquée en utilisant par exemple une ligne plus courte comme
« thru », et un reflect « short» ou « open » de méme longueur d’acces. A partir des mesures des
différents motifs de lignes et de reflects sur I’échantillon, il peut étre appliqué tout autre type
d’épluchage. Si le calibrage SOLT corrige une grande partie du banc de mesure de I'analyseur a la
sonde, la méthode TRL ou la correction des acceés en deuxiéme niveau ne concerne que la
différence de couplage des sondes sur les lignes et le faible retard électrique jusqu'aux plans de
référence des paramétres S sur la ligne a étudier. Si le calibrage TRL peut étre effectué

directement sur I'appareil, il reste a définir I'impédance de référence Z,, qui devient I'impédance

caractéristique de la ligne, ce qui constitue un inconvénient pour une impédance Z. inconnue.

Dans cette partie d’étude, il n’a pas été effectué un calibrage avancé de TRL comme décrit dans
[Marks1991, DeGroot2002]. Lorsque la correction TRL est effectuée directement entre
analyseur et les lignes a analyser, sans utiliser le calibrage SOLT, les résultats souffrent d'un
degré d'incertitudes plus élevé par rapport a la méthode a deux niveaux appliquée ici.

Si différentes techniques, dont le calibrage TRL, permettent parfaitement de conduire a
Iextraction de la constante de propagation y explicité plus loin, cela est plus compliqué pour

I'impédance caractéristique, tant que les acces ne sont pas correctement épluchés.

Afin d'estimer l'impédance caractéristique des lignes de transmission, un circuit équivalent des
acces peut étre extrait, en utilisant par exemple ADS de Keysight. Un tel circuit utilise des
composants localisés et distribués pour satisfaire autant que possible chaque mesure.

Pour une modélisation plus précise des acces, une limitation provient du modéle de guide d'ondes
coplanaire, disponible dans ADS. Le modele de guide d'ondes coplanaire a plan de masse
inférieur (ADS-GCPW) suppose des masses coplanaires infinies et sans interconnexion vers le
plan de masse inférieur. Un tel modele coplanaire ne poutrait pas s'adapter a des lignes
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spécifiques sans une dépendance de fréquence appropriée de 'impédance caractéristique, de
bl

l'atténuation et de la vitesse de phase également.

La figure 2-23 illustre le circuit équivalent des acces extraits des différentes mesures de motifs de
type Thru, Reflect et Line, du méme ensemble et est appliqué pour calculer les parameétres S des

lignes et pour l'extraction de Z.. .

Coté pointe Coté |
de mesure San——i| ligne i
|

S s - Nt )
o e |
i- o Plan de :

Acces a référence |

1 gauche L !

Figure 2- 23 : Circuit équivalent sous ADS pour I'épluchage des acces GSG.

La transition entre pointe de mesure et acces ligne coplanaire présentent des effets capacitifs et
inductifs non négligeables qui affectent les performances du composant mesuré. L’épluchage
permet de ramener le plan de référence au plus proche du composant a caractériser et de
supprimer ces effets parasites. Les éléments localisés d’ADS permettent de modéliser ces effets
parasitesteprésentés par des inductances, des capacitifs et des dipdles d’impédance ou
d’admittance ajustables avec la fréquence par développement analytique. Le Time Delay
représente un temps de propagation, en complément des portions de lignhe CPWG. Ce schéma a
été construit par comparaison entre les parametres S mesurés des différents motifs de ligne et de
« reflect », et ceux issus du circuit modélisé sous ADS.

2.4.2 Extraction des paramétres S de la ligne de transmission

Les parametres S d'une ligne de transmission d’impédance caractéristique (Z.) avec une
constante de propagation (y) a la fréquence (f), peuvent étre exprimés comme suit :

r(1-e*") (1-1%)e™
S =5y, = W'Sn =S, = T (2-12)
Z. -7,

Z.+Z,

avec: I'=
y peut étre séparé en facteur d'atténuation @ (en dB/mm) et en vitesse de phase (V) ou en
permittivité effective (&, ) selon :

y=a+jf=a+ 2zt je 4 /C (2-13)

avec ¢ la célérité de la lumiere dans le vide. La constante de propagation y =—In (e‘y ! )x I peut

étre extraite de plusieurs facons en utilisant le produit combiné des parametres cascade entre le
«thru» et la ligne qui est opéré lors de la correction TRL [Engen1979] ou indépendamment de

64



Chapitre 2 : Modélisations Electromagnétiques 3D et mesures VNA d’un guide d’onde planaire CPW sur polymere

cette correction [Bianco1976, Reynoso-H1999] ou sur les parametres corrigés [Eisendtadt1992].
Une fois corrigée des acces, toute méthode donne les mémes résultats, et les incertitudes de
mesure peuvent étre réduites en combinant les différents résultats sur des lignes de longueurs
différentes par moyenne de y normalisée par unité de longueur (ici 1 mm).

L’impédance caractéristique Z. est évaluée a partir des parameétres S par la relation suivante :

(1+S,,)*-S,°
Lo =2, (1- 311)2 _ 8212 (2-14)
11 2

2.4.3 Extraction de la conductivité de la couche métallique (Or) via un

simple modé¢le

La couche d'or de 400 nm d’épaisseur est trop fine pour négliger les pertes de conduction aux
fréquences basses (de 'ordre de quelques GHz). Si elle n'est pas extraite de la mesure DC, la
résistance apparente basse fréquence, le long de la ligne peut étre évaluée a partir des parametres
S a basse fréquence. Une estimation rapide de cette résistance pour la ligne de transmission
coplanaire, qui suppose que la résistance n'a lieu que sur la ligne de signal, est basée sur

Rip ~2Z,xS; 1S,

Avec les trois jeux de guide GCPW, avec et sans via vers le plan de masse inférieur, dans le cas
des lignes de largeur de ruban égale a 36 um, cette résistance extraite est presque 10% inférieure
avec la présence des vias, induite par la contribution négligée des plans de masse coplanaires sur
cette résistance. Si de toute fagon on suppose que la contribution résistive du plan de masse est
négligeable pour les lignes a vias, la dimension du ruban central conduit a une conductivité de 3,4
X 10" S/m pour la couche d'or déposée. Des dispositifs spécifiques ot l'un des vias agit comme
un court-circuit de la ligne coplanaire, ont également été mesurés. Il est déduit une résistance
d'environ 65 mQ et une inductance d'environ 10 pH par via.

2.4.4 Résultats de mesure jusqu’a 70 GHz

Les résultats qui suivent sont comparés au mode¢le de ligne GCPW du logiciel de simulation ADS
et dont le détail est disponible dans I'article [Grimault2019]. Il faut savoir que le modele GCPW
d’ADS ne peut pas s'adapter aux résultats en raison de sa limitation qui suppose que les plans de
masse sont infiniment larges, avec aucun via d’interconnexion vers le plan de masse inférieur.
Cependant, ce modéle est capable de reproduire sensiblement la dépendance des trois ensembles
de lignes, a partir des parametres S extraits des mesures (présenté plus loin). Il est donc possible
de synthétiser les parametres S d’une ligne de référence de 1 mm de longueur pour chaque jeu de
lignes, en adaptant les dimensions du guide et les propriétés du diélectrique.

Pour faire la comparaison des résultats expérimentaux des trois ensembles de lignes avec vias par
les simulations a partir du modele ADS-GCPW, 1'ajustement des parametres du modele se fait en
minimisant l'erreur entre les parametres S simulés et mesurés tous ensemble. Les parameétres
d’ajustement sont portés essentiellement sur les valeurs de W et de G, sur la permittivité du BCB,
et avec peu de sensibilité sur 'angle de perte du BCB. A partir des mesures a basse fréquence, il
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est possible d’évaluer la conductivité de la couche métallique déposée, qui est d’environ 3.4 x 10
S/m, utilisée dans I'ajustement du modéle de ligne.

Le meilleur ajustement obtenu, a conduit a des rubans métalliques W plus étroits et des espaces G
plus grands que ce que définissait le masque de fabrication, en supposant que les dimensions
effectives sont mésestimées avec une marge de sur-gravure/surexposition ou surdéveloppement.
Ainsi pour le jeu de lignes avec W/G = 36/3 um, la dimension réelle est de /G = 35,5/3,5 um.
Et pour le jeu de lignes avec /G =70/4,3 um, la dimension réelle est de W/G =69,5/4,8 um.
Ceci est probablement lié a la sur-gravure et/ou au développement de l'ordre de 0,25 pm des
bords de métallisations. Le second parametre obtenu est la permittivité du BCB, qui sur cette
plage de fréquences, est de ordre de 2,676. En raison des pertes conductrices élevées, nous
perdons une certaine sensibilité pour déterminer la petite tangente de perte tano de BCB, qui
serait inférieure 2 5x 107,

2.4.4.1 Atténuations totales

L’atténuation & est représentée dans la figure 2-24 jusqu’a 67 GHz pour le modele ADS-GCPW.
La dépendance fréquentielle de «, ressemble a une forme de racine carrée comme souvent
observée pour les pertes de conduction limitées par effet de peau. Pour le CPW mesuré sans vias,
a augmente plus rapidement jusqu'a environ 20 GHz (jusqu'a 0,5 dB/mm) avant d'étre assez
constant a des fréquences plus élevées jusqu'a 67 GHz (jusqu'a 0,65 dB/mm). Si les résistances de
ligne R aux trés basses fréquences sont quasiment similaires pour GCPW avec I = 36 pm, il
peut étre vu ici, beaucoup plus, l'influence d’un gap plus large (G = 5 um) pour la réduction des

pertes.

Bien entendu, comme pour R ¢, les pertes sont moindres pour le ruban plus large de 70 um
[Garg2013]. Le tableau 2-3, reprend les valeurs du facteur de perte & , de la permittivité effective

g,

« ct de la partie réelle de I'impédance caractéristique observée a 20 GHz pour les six

différentes lignes en W/ G, avec et sans vias entre les plans de masse.

Tableau 2- 3 : Quelques valenrs spécifiques des lignes extraites a 20 GHz.

W (um) G (um) Via a (dB/mm) E Zc (Q)
36 3 Oui 0.46 2.088 53,5
36 5 Oui 0.38 2.046 58,8
70 4.3 Oui 0.33 2.100 429
36 3 Non 0.50 2.086 53,5 *
36 5 Non 0.42 2.045 58,8 *
70 4.3 Non 0.39 2.066 42,9 *

* Contrairement au coefficient de transmission, la précision d'extraction de Zc n'est pas suffisante pour distinguer de

maniere pertinente l'impédance caractéristique avec et sans via.

En raison de la forte contribution des pertes de conduction dans cette gamme de fréquences, si
un ruban d'or dix fois plus épais pouvait étre considéré (4 pm d’épaisseur au lieu de 400 nm) avec
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la méme conductivité extraite, et en jouant avec le modele ADS-GCPW, dans le cas ou W = 70
pm de large, alors @ pourrait diminuer de 0,33 2 0,22 dB/mm a 20 GHz.

0.8

Mesure 2x15 viasimm
= = Maodéle ADS-CPWG -

W= 36 um
3 m

0.6

W= 36 um
W= 70 pm G=5um
G=4.3pum A

@ (dB/mm)
[
Ju

0 10 20 30 40 50 60 70
Frequence (GHz)

Figure 2- 24 : Factenr d'atténnation du CPW mesuré avec vias pour les trois dimensions W/ G, par rapport au modéle
ADS-GCPW.

Si l'on compare nos lignes sur BCB a d’autres lignes sur polymere, une ligne microruban
d’impédance 70 Q sur BCB (CYCLOTENE) rapportée par Heiliger a un «a (atténuation)
d'environ 0,42 dB/mm a 20 GHz, avec une ligne en aluminium de largeur (V) de 54 pm et
d’épaisseur (T) de 0,8 um, sur une couche diélectrique (H) de 25 pm d'épaisseur [Heiliger1997].
Les mémes auteurs estiment a peu pres les mémes pertes pour le GCPW de méme impédance 70
Q, avec des pertes de conduction dominantes aux basses fréquences. Pour une ligne microruban
de 50 & sur polyimide (PI-2611 de Dupont) rapportés par Ponchak [Ponchak1998], atténuation
a atteint 0,23 dB/mm a 20 GHz, avec ¢, d'environ 3,12, W= 16,4 pm, T = 1,5 pm (Ti/Au) et
H =74 ym. Pour une lignhe GCPW sur copolymere d'oléfines cycliques (TOPAS COC de Topas
Advanced Polymer) mesurée par Peytavit [Peytavit2011], atténuation a est égal 2 0,22 dB/mm
a 20 GHz, avec &, d'environ 2,35, W = 40 ym, T = 1,2 ym (Ti/Au), G = 5 pm et H = 22 um.
Enfin, une mesure d’une ligne GCPW jusqu’a 26 GHz est rapportée dans [Judek2017] avec une
couche métallique trés mince de quelques dizaines de nanometres avec une plaquette de silicium
comme diélectrique. Dans ce dernier cas, les pertes de conduction y sont tres élevées, ayant une
contribution importante non seulement sur le facteur d'atténuation mais aussi sur la permittivité
effective et sur I'impédance caractéristique de la ligne de transmission.

De tels guides d'ondes congus pour des fréquences élevées et a faible dimension latérale, méme
avec une faible constante diélectrique, souffrent de pertes par conduction, méme a des fréquences
ou la couche métallique est beaucoup plus épaisse que 1'épaisseur de peau. Ensuite, malgré la
faible permittivité du diélectrique polymere, des pertes par rayonnement finissent par dominer
l'atténuation totale aux tres hautes fréquences, mais cela reste moindre que pour une permittivité

de substrat plus élevée comme celle de semi-conducteurs.

Afin d'éviter l'apparition des différents modes de propagation dans un CPW conventionnel, la
combinaison de la couche diélectrique de 30 pm d'épaisseur, un plan de masse inférieur et les vias
interconnectant les plans de masse coplanaires de largeur finie sont nécessaires. Les vias ne sont
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pas placés trop pres de I'espace du guide CPW et sont suffisamment nombreux pour ne pas
modifier le mode quasi-TEM coplanaire et éliminer les résonances.

2.4.4.2 Permittivité effective

La figure 2-25 montre les variations de la permittivité relative effective Entt dans les mémes

conditions que sur la figure 2-24, en fonction de la fréquence pour les trois dimensions de guides,
en comparaison avec le modele de ligne GCPW. On peut remarquer un bon accord entre la
mesure et le modele GCPW, dont la ligne avec le plus petit des IV et le plus grand des G
présentent la plus faible permittivité effective, comme pour le modele GCPW classique.

2.2
[ — Mesure 2«15 viagimm ]
[ = = Modéle ADS-CPWG ]
[ W =70 um
21k Ge=43um .
i F k
= :
W= ]
2k G= .
W= 36 pm —_—
n Gm=5pum -
1_9'....|....|....l....l....l....l....'

0 10 20 30 40 50 &0 70
Fréquence (GHz)

Figure 2- 25 : La permittivité effective du CPW mesurée pour les trois dimensions W/ G, comparée an modéle ADS -
GCPW.

2.4.4.3 Impédance caractéristique

La figure 2-26 et la figure 2-27, montrent la partie réelle et la partie imaginaire de 'impédance
caractéristique Zc, respectivement pour les trois cas de lignes avec vias (2 X 15 vias/mm) de 5
mm de long. Avec une valeur proche de 50 Q pour le cas 36/3 um, I'extraction de I'impédance

caractéristique reste a améliorer pour éliminer les effets d’onde stationnaire ici observés vers 21,
42 et 64 GHz.
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Figure 2- 26 : Partie réelle de I'impédance caractéristique des lignes de 5 mm de long pour les trois dimensions W/ G,
comparée an modele ADS-GCPW.
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Figure 2- 27 : Partie imaginaire de limpédance caractéristique des lignes de 5 nmm de long pour les trois dimensions W/ G,
comparée an modele ADS-GCPW.

2.4.5 Performance du guide GCPW jusque 760 GHz

Avec les jeux de lignes dont les acces sont adaptés pour des mesures a plus haute fréquence, je
rapporte ici les performances obtenues sur ces guides GCPW avec via, dont le détail est
disponible dans 'article [Zerounian2021].

Les mesures ont été réalisées a 'IEMN, sur 5 bandes de fréquence pour couvrir 250 MHz a
760 GHz. Différents types de calibrage ont ét¢ mené aux sondes de mesures. Le traitement des
parametres S mesurés a ensuite été effectué par les auteurs de larticle avec une stratégie similaire
a celle développée pour les mesures jusque 67 GHz. L’épluchage des acces pour I'estimation de
I'impédance caractéristique ne repose pas sur un schéma équivalent mais par calcul a partir des
parametres S du « thru » [Zerounian2021].

Les figures 2-28, 2-29 et 2-30 montrent respectivement, l'atténuation @ (dB/mm), la permittivité
effective &, et la partie réelle de I'impédance caractéristique Z; en fonction de la fréquence pour
les trois séries de lignes de 1 mm de long. Sur chaque figure, les mesures sont comparées a deux

modeles, le modele I’ADS-GCPW et le modeéle de la ligne calculé avec ANSYS HESS.

Pour le modele ADS-GCPW, la permittivité relative du BCB est fixée a 2,676, alors que pour la
modélisation HESS, la permittivité relative du BCB est choisie linéairement en fonction de la
fréquence et vaut 2.48 a 750 GHz selon la relation suivante (avec fen GHz) [Perret2008] :

&, =2.6855-0.00027397* f (2-12)

Un bon accord est obtenu entre les mesutes et les modélisations, concernant l'atténuation (en
dB/mm) pour les trois jeux de guides d'ondes jusqu'a 350 GHz. A des fréquences plus élevées,
les fluctuations sont beaucoup plus importantes et l'atténuation mesurée augmente plus
rapidement par rapport a celles obtenues a partir de simulations ADS ou HFSS.

Si le calcul donne de bon accord jusque 70 GHz, I'estimation de 'impédance caractéristique reste
a etre améliorer pour les plus hautes fréquences.
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Les résultats montrent néanmoins que ces lignes ont une faible atténuation en transmission, une
permittivité effective montrant peu de dispersion, indiquant que le mode de propagation semble

bien unique sur 'ensemble de la bande de fréquence.
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Figure 2- 28 : Atténnation en fonction de la fréquence pour les trois ensembles de lignes en comparaison avec le modele
ADS-GCPW et des simulations HES'S.
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Figure 2- 29 : Permittivité effective en fonction de la fréquence pour les trois ensembles de lignes mesurées avee le modele
ADS-GCPW et des simulations HES'S.
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Figure 2- 30 : Partie réelle de 'impédance caractéristique en fonction de la fréquence pour les trois ensembles de lignes mesurés
en comparaison avee le modéle ADS-GCPW et des simulations HES'S.

2.4.6 Conclusions concernant les résultats de mesures

Le modele GCPW, montre que malgré les dimensions finies des largeurs des plans de masse
coplanaires (M), les vias jouent un réle important, ils permettent de réduire les pertes sans avoir
recours a des plans de masse coplanaires tres larges. Aucun effet de résonance ou de couplage
parasite n’a été observé sur la bande de fréquence de mesure (1 — 70 GHz) et une impédance

caractéristique de 50 €2 a été obtenue.

Malgré les limites d’utilisation du modéle ADS-GCPW (masses coplanaires infiniment larges, pas
de via), les résultats obtenus sont toutefois comparables a ceux de la mesure en constante de
propagation et en impédance caractéristique pour les trois cas de lignes étudiées.

La permittivité relative du BCB extraite est d’environ 2,676 a 70 GHz en comparaison avec le
modé¢le GCPW d’ADS dans cette gamme de fréquences.

Les résultats rapportés dans [Zerounian2021] montrent également un bon accord entre les
simulations et les résultats expérimentaux jusque 760 GHz. Ces lignes de transmission présentent

une faible atténuation avec 3 dB/mm a 600 GHz et avec une permittivité effective d’environ 1,95.

A titre de comparaison, une atténuation légérement plus élevée de 3,5 dB/mm a 500 GHz a été
précédemment obtenue dans [Ca02014] pour un GCPW sans via sur BCB de 30 pm d’épaisseur

avec la méme largeur de ruban (W) de 36 um et la méme séparation avec la masse (G) de 3 um.

2.5 Conclusion

Le chapitre 2 met en avant le développement d’une technologie originale a base de polymere, en
énumérant le procédé technologique de fabrication, les conditions de mesure, avec le calibrage et
I’épluchage nécessaire pour extraire les propriétés des lignes, dont 'impédance caractéristique. Par
comparaison avec les simulations, nous avons pu vérifier que la permittivité relative du BCB est
voisine de 2,67 a basse fréquence. Une stratégie d’épluchage a ét¢ mise en place pour extraire

I'impédance caractéristique des guides, qui pour I'un d’entre eux était proche de 50 €2.
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Des guides coplanaires GCPW sur BCB avec/et sans vias, connectant les plans de masse ont été
congus et fabriqués. Les résultats de mesures portés jusqua 760 GHz, montrent les bonnes
performances obtenues pour ces guides coplanaires. Si les pertes sont de 'ordre de 0,5 dB vers
70 GHz selon la largeur du ruban central, elle augmente vers 3.5 dB vers 700 GHz, bien que cela
reste difficile a extraire compte tenu de la précision de mesure a de telles fréquences. Un résultat
trés intéressant réside dans le point suivant: la propagation reste monomode pour ce guide
d’ondes GCPW sur BCB dans cette large gamme de fréquence. On pourrait, en conséquence
songer a utiliser ce type de motifs pour des calibrages TRL au-dela de 110 GHz.

Le guide GCPW présente peu de pertes par rayonnement aux fréquences d’ondes millimétriques
et méme a plus haute fréquence, grace a l'ajout de vias. Les atténuations de transmission
présentées ici sont a I’état de l'art pour ce type de guides d’ondes planaires dans la gamme de
fréquence proche THz, en faisant de cette technologie, un candidat de choix pour des

conceptions de circuits sur une tres large gamme de fréquences.

Les travaux détaillés ici poursuivent et s’inscrivent dans la faisabilit¢é de conception et de
réalisation de circuits passifs notamment des lignes micro-rubans sur BCB [Grimault2019],
[Ca02014], [Perret2008] et [Heiliger1997].
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Chapitre 3: Conception et caractérisation d’antennes large bande
autour de 60 GHz

3.1 Introduction

Apres avoir montré la faisabilité de conception et de réalisation de circuits passifs notamment des
lignes micro-rubans sur polymere BCB, ce chapitre trois porte sur la conception, la réalisation et
la caractérisation d’antennes autour de 60 GHz et vise 2 démontrer la faisabilité de réalisation
d’antenne sur polymere BCB, afin de former la deuxieme brique d’un circuit complet passif/actif
apres les guides.

Le but est de réaliser des rectennas a haut rendement de conversion RF-DC, en utilisant un
circuit relativement simple permettant la rectification d’un signal RF en signal continu ou BF,
avec un composant non-linéaire qui est la diode Schottky et un systeme antennaire (de préférence
large bande).

Dans ce chapitre, nous allons concevoir des antennes patch sur BCB fonctionnant autour de
060 GHz. Ces antennes sont modélisées sous HESS en ¢élaborant certaines techniques
d’élargissement de la bande passante pour couvrir un canal dans le cadre d’une application WiGig
[WiGig] (Wireless Gigabit Alliances). Par la suite, nous détaillons les différentes étapes de
fabrication des antennes sur BCB réalisées au C2N. Puis nous présentons les moyens de
caractérisations mis en ceuvre au C2N pour extraire les parametres S et le diagramme de
rayonnement avec un analyseur de réseau fonctionnant de 10 MHz a 67 GHz. Nous présentons
également une étude de tolérance de certains parametres qui jouent un role important dans les
performances de lantenne. Enfin, nous montrons limpact de lincertitude de fabrication
technologique, qui peut parfois provoquer des écarts entre les résultats obtenus en simulation et
en mesure. Ces écarts concernent les coefficients de réflexion, 'adaptation et la bande passante,
l'impédance de I'antenne, le gain et le diagramme de rayonnement.

3.2 Techniques d’¢élargissement de bande passante de ’antenne

Dans la littérature, on trouve une tendance pour la recherche de rectenna selon deux axes. Le
premier axe consiste a réaliser des réseaux de rectennas [Shinoharal998, Sakamoto2013,
Takhedmit2013], associées de manicres différentes (série, parallele ou en cascade) afin
d’augmenter le rendement et/ou la tension de sortie du circuit. Le deuxiéme axe consiste a
réaliser des rectennas avec des antennes (de réception) multifréquences [Berges2015, Saddi2013,

Kuhn2013] ou large bande, avec une adaptation d’impédance entre antenne et le redresseur
(diode).

Des rectennas ont été développées sur toute la bande de fréquences allant de 6 a 15 GHz avec un
rendement qui varie de 5 a 45%. On retrouve des rectennas large bande, telles que celles
proposées dans [Hagerty2001] et [Ren2007], avec des rectennas bi-bandes avec des rendements
obtenus respectivement de 65% et 46%, et des rectennas tri-bandes développées par Costanzo et
collaborateurs [Costanzo2010], fonctionnant sur les fréquences des trois standards GSM 900,
GSM 1800 et WiFi.

La nécessité de produire des antennes large bande vient surtout de I'augmentation des
communications sans fil, et des avantages apportés (facilité de fabrication, faible poids, faible
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cout, etc.). Si 'antenne micro-ruban est la plus utilisée, son principal inconvénient réside dans la
largeur de bande passante qui reste tres étroite (1 a 5%) avec une efficacité relativement faible.

Différentes techniques ont été étudiées afin d’élargir la bande passante des antennes, en ajoutant
une ou plusieurs résonances a Pantenne. On retrouve ce principe par empilement de résonateurs
avec des couches diélectriques, par 'ajout d’éléments parasites sur la méme couche, latéralement a
I’élément rayonnant principal [Wong2005, Wong20006], ou encore par l'utilisation d’éléments
capacitifs [Ciais2004].

3.3 Modélisation d’une antenne patch a 60 GHz sur HFSS

Nous commengons dans un premier temps par modéliser une simple antenne patch. Pour cela, la
méthodologie mise en place pour la conception de cette antenne patch rectangulaire sur polymere
BCB, avec une alimentation par ligne micro ruban, consiste tout d’abord a calculer les dimensions
théoriques de I'antenne patch (longueur (L), largeur (IF)), et de la lighe micro-ruban (longueur (),
largeur (w)), a la fréquence de 60 GHz. Ensuite, il faut réaliser 'adaptation du systeme antennaire
par la technique des encoches (largeur wg, longueur lg), a la fréquence de résonance. Enfin, il faut
vérifier les performances de lantenne par les caractéristiques accessibles depuis la ligne
d’excitation (le coefficient de réflexion, I'impédance, la fréquence de résonnance, la bande
passante) et par les caractéristiques de transmission (son diagramme de rayonnement conduisant
au gain, la directivité, et la polarisation de I'antenne).

Les équations qui permettent de calculer les dimensions (W et L) d’une antenne patch, sont bien
connues dans la littérature [Balanis2005]. Elles dépendent de la constante diélectrique du substrat

et de son épaisseur, ainsi que de la fréquence de résonnance f, , par les relations suivantes :

c 2

W=—
2f. \ g +1

(3.1)

L —2AL

C
21 (3.2)

avec, C la vitesse de la lumicre dans le vide, & la permittivité effective donnée par I'équation

(3.3) suivante, et AL qui modélise les effets de bords ou le débordement du champ sur les bords
rayonnants du patch, défini par I’équation (3.4) suivante :

2
g =t a1 —0.04(1—\’1)

2 2 \ f1+12ﬂ h
W (3.3)

(64 +0.3) (V:+0.264j

AL =0.412h

(6, —0.258) (W . o.sj
h (3.4)
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Le prototype de lantenne rectangulaire est représenté sur la figure 3-1. Avec les équations
précédentes, pour une fréquence de résonance de 60 GHz, le calcul des dimensions de I'antenne
patch donne W = 1,82 mm et L. = 1,56 mm et pour la ligne micro-ruban : » = 0,08 mm, /= 1,73
mm. Les encoches ramenant I'impédance d’entrée de I'antenne a 50 €2, sont de largeur mg = 0,02
mm et de longueur /g = 0,47 mm. Cette antenne repose sur le substrat BCB avec une permittivité

g, = 2,6 et une épaisseur h = 30 pm.

(Structure sur HFSS)
W
—_— —
| T
Air
- wg
-*
E
| BCB
|
w - X
= Ligne
. microruban  Port d'onde
q Substrat (= ) Plan de masse

I Plan e massE"

Figure 3- 1 : Prototype de I'antenne patch rectangulaire avec alimentation par ligne micro ruban (structure a modéliser sur

HEFSS).

Les simulations ont été effectuées sous le logiciel Ansys HFSS. Le coefficient de réflexion Siy, le
taux d’onde stationnaire VSWR correspondant, le diagramme de rayonnement et le gain de

P'antenne sont présentés sur la figure 3-2.
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Figure 3- 2 : Résultats de modélisations HESS : (a) Coefficient de réflexion S11 (dB), (b) le rapport d’ondes stationnaires
VSWR, (c) Gain de lantenne simulée en fonction de la fréquence et (d) Diagramme de rayonnement de 'antenne (représenté
par le gain) a 60GHz — 1 ue 3D.

Ces résultats de modélisation montrent quiil y a une résonance et un niveau d’adaptation de
I'antenne, S égal a -47 dB, soit un VSWR tres proche de 1 2 la fréquence de 60 GHz. Le gain de
I'antenne est maximum par rapport a la normal de l'antenne, et varie entre -0,39 et 3,4 dBi sur
toute la bande (57 a 63 GHz). Le gain atteint une valeur de 3.26 dBi a 60 GHz et une valeur
maximale de 3,4 dBi a2 60,9 GHz.

Bien que cette premiere structure antennaire permette d’opérer correctement a 60 GHz, la bande
passante délimitée par un niveau d’adaptation inférieur a -10dB est faible. La bande passante est
de 59,571 a 60.437 GHz, soit une largeur de bande de seulement 866 MHz, ce qui ne peut pas
répondre a I'exigence des applications large bande tel que les applications WiGig. 11 est donc
indispensable de proposer d’autres antennes pour d’élargir la bande passante. En s’inspirant de
différentes méthodes de la littérature, nous allons donc les explorer afin d’¢largir la bande
passante.

3.3.1 Alimentation par couplage

L’alimentation par couplage remplace la connexion directe entre la ligne d’alimentation et
lantenne, par une connexion indirecte par couplage en disposant la ligne et ’élément rayonnant
sur deux couches de substrat, comme cela est représenté sur la figure 3-3. Apres plusieurs
optimisations sous HFSS, tout en considérant les contraintes liées a la fabrication, a savoir une
¢épaisseur de couche de BCB maximum de 30 pm et une seconde couche d’épaisseur 10 um, les
résultats obtenus n’ont pas permis d’élargir la bande passante comme souhaité. En effet, le
couplage n’est pas suffisant, et Si1 n’a pas franchi la limite de -10dB. Les différents travaux de
recherche publiés sur des structures similaires montrent que la distance séparant le patch et la
lighe micro-ruban joue un réle majeur sur la fréquence de résonance et la bande passante.
Cependant, notre antenne n’offre que trés peu de marge de manceuvre, puisque I’épaisseur totale
de la structure ne doit pas dépasser 0,04 mm en raison des contraintes de fabrications pour le
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dépot du BCB en salle blanche. Par conséquent et compte-tenu de ces contraintes, cette

technique ne nous permet malheureusement pas d’élargir la bande passante de 'antenne.

I Patch
2:me pouche diélectrique
: ' BCB(£,=26)

h1{

Ligne micro ruban

1= couche diélectrique

BCB(£=26)

+«——— Plan de masse

Figure 3- 3 : Structure de lantenne patch avec alimentation par couplage par ligne micro-ruban.

3.3.2 Modification de ’élément rayonnant : Introduction de fente

Cette technique consiste a rajouter une ou plusieurs fentes au patch métallique afin de générer
d’autres modes de résonances. Les fentes vont modifier le parcours des courants en créant des
nouveaux chemins. Ce phénomene ajoute de nouvelles fréquences de résonance a la structure
initiale. Autour de 60 GHz, en optimisant les différents parametres de Pantenne (longueurs,
largeurs, position des fentes, etc.), la bande passante est ainsi élargie jusqua 1,4 GHz tout en
prenant en compte les contraintes de fabrication que nous avons. La structure modélisée et
optimisée est illustrée sur la figure 3-4 (a). La courbe du coefficient de réflexion obtenue et le gain

sont représentés dans la figure 3-4 (b) et (c) respectivement.
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Figure 3- 4 : Modélisation HES'S d’'une Antenne patch avec denx: fentes : (a) structure de I'antenne 3D, (b) coefficient de
réflexcion S11 en dB et (c) le diagramme de rayonnement de lantenne.

Méme si cette méthode a été retenue pour le prototype a fabriquer, avec 1,4 GHz de largeur de
bande obtenue autour de la fréquence de résonnance 60 GHz, la bande passante n’est pas
suffisante pour convenir aux applications large bande (WiGig [57 a 66 GHz]). 1l faut disposer au
moins de 2,6 GHz de bande de fréquences pour couvrir un canal de communication.

3.3.3 Un patch parasité par un autre patch

Adjoindre par superposition un patch parasite au premier permet la création d’'une seconde
résonance proche de celle de I'antenne initiale, et qui peut se coupler pour élargir la bande
passante. Avec cette méthode, et considérant encore une fois nos contraintes de fabrication, il n’a
pas été possible de couvrir une bande minimale de 2,6 GHz. Il faut combiner cette méthode avec
par exemple, la méthode d’introduction de fentes afin d’élargir au maximum la bande passante.
Ainsi, le type de structure modélisé correspond a une antenne patch avec deux fentes parasité par
un autre patch quasi-similaire et au-dessus de I’élément rayonnant principal. La structure est
représentée dans la figure 3-5.

En optimisant les paramétres de tous les éléments constituant 'ensemble du systéme antennaire,
il a été possible de rapprocher suffisamment les deux fréquences de résonances pour les coupler.
Les parametres optimisés sont mentionnés dans le tableau 3-1.

Tableau 3- 1 : Valeurs qui correspondent aux dimensions de ['antenne patch a fentes parasite.

Variables | W/ L W1 L1 h hl W 1 wt | If | ws | Isl | Is2

Valeurs | 185 | 1,57 | 1,66 | 1,58 | 0,03 | 0,01 | 0,09 | 1,73 | 0,02 | 0,5 | 0,04 | 0,58 | 0,21

(mm)
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Patch
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Figure 3- 5 : Structure de l'antenne patch a fentes parasité par un antre patch similaire et orthogonal.

Le parameétre Si; obtenu en fonction de la fréquence montre que I'antenne permet de couvrir une
largeur de bande de 4,1 GHz soit de 57,55 a 61,66 GHz, et ce coefficient de réflexion est
représenté sur la figure 3-6. La bande passante est bien améliorée, et le gain atteint 4,86 dBi a 60
GHz.

Cette augmentation de bande passante s’explique donc par le phénomeéne de couplage des
différents éléments constituants 'antenne. En effet, les deux fréquences de résonance dues a
Pantenne d’une part, et aux éléments parasites d’autre part sont trés proches, ce qui permet de
créer un couplage entre ces deux résonances. Ce couplage de résonances proches permet ainsi
d’augmenter la bande passante.
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Figure 3- 6 : Coefficient de réflexcion ST1 en dB d’une antenne patch parasité par un autre élément similaire et son
diagramme de rayonnement a 60 GHz.
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3.3.4 Antenne patch circulaire avec résonateurs en forme de champignons

En complément des premicres méthodes présentées précédemment pour élargir la bande
passante des antennes micro-ruban, dans cette partie, nous proposons d’étudier un autre moyen
d’élargissement de la bande en employant des résonateurs qui entoureront ’élément rayonnant.
Ainsi dans ce cas, une antenne patch circulaire est congue et elle est entourée par des résonateurs
en forme de champignons [Liu2014], [Cai2017] et [Ca02019]. L'antenne étudiée repose sur une
seule couche de polymere BCB de 30 pm d'épaisseur. Les structures en champignons (disques en
court-circuit vers le plan de masse) sont disposées a proximité du patch central. Une vue
schématique de structure optimisée avec les différentes dimensions géométriques est présentée
sur la figure 3-7.

vy 2=104 pm

Figure 3- 7 : Antenne patch circnlaire entonrée de structures dites champignons.

L'ensemble de I'antenne comprend quatre parties. Il y a le plan de masse sous le diélectrique

polymere limité a une forme carrée de dimension 1x1 cm pour les simulations. Le patch central
circulaire est de rayon r3 avec deux fentes de largeur c et de longueur d. Sept patchs circulaires en
forme de champignons de taille identique son de méme un rayon r2, et chaque résonateur
comprend un via de rayon rl le connectant au plan de masse. Enfin une ligne micro-ruban, qui
sert de ligne d'alimentation, est de largeur a et de longueur b. La symétrie de rotation qui entoure
le patch central est représentée par un angle de périodicité 2m/7. En outre, la distance de

couplage entre le patch central et la structure en champignon estde S = 1,2 um.

Ainsi, grace aux résonateurs, un nouveau mode de résonance est généré, proche du mode
fondamentale de I'antenne, ce qui se traduit par un couplage et I’élaboration possible d’une plus
large bande passante.

80



Chapitre 3 : Conception et caractérisation d’antennes large bande autour de 60 GHz

Afin de distinguer correctement ces deux modes de résonance, on propose d’étudier séparément
la distribution du champ électrique sur les disques métalliques (le patch central et les patchs en
champignon) aux deux fréquences de résonances, a savoir 56,8 GHz et 58,5 GHz.

La distribution du champ électrique sur les différentes parties métalliques pour les deux

fréquences de résonances est représentée sur la figure 3-8.

@) (b)

E Field [Vim]

40000.0000 E Field [Vim]

30000.0000
37334.0000

25000, 6650
34668.0000

26001.3340
32002.0000

24002.0000
29336.0000

22002 6650
26670.0000

20003 3340
24004.0000

18004.0000

21338.0000 | |
18672.0000 |
16006.0000 |

160046670 |
14005 3340 ‘
12006.0000
10006.6670

B007.3335

13340.0000
10674.0000
6008 0000
5342.0000
2676.0000

6008.0000
4008.6667
2009.3334

10.0000

10.0000

Figure 3-8 : Distribution du champ électrigne anx fréquences de résonance (a) 56,8 GHz et (b) 58,5 GHx.

A la premiere fréquence de résonance, c’est-a-dire a 56,8 GHz, la distribution du champ est
illustrée sur la figure 3-8 (a), elle est focalisée principalement, voir uniquement, sur le patch
central. Ce qui indique le mode fondamental et montre que cette antenne est équivalente a une
antenne patch circulaire classique. Les résonateurs autour du patch central n’ont quasiment

aucune influence sur cette résonance.

Par ailleurs, a la deuxiéme fréquence de résonance, c’est-a-dire a 58,5 GHz, la distribution du
champ comme illustrée sur la figure 3-8 (b), est totalement différente de celle de la figure 3-8 (a).
Ce mode de résonance, d’ordre supérieur, montre que le niveau du champ électrique est plus

élevé dans les résonateurs qui entourent le patch central.

Retenons, que la contribution du mode fondamental et du mode parasite permet de couvrir une
bande passante de 3 GHz. Les deux résonances sont représentées par les valeurs du coefficient

de réflexion (Si1) sur la figure 3-9.
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Figure 3- 9 : Coefficient de réflexcion 811 (dB) simmulé pour lantenne pateh circulaire entourée de structures de type
champignons.

Le diagramme de rayonnement du gain (en 3D) est représenté sur la figure 3-10. Si on observe le
gain simulé aux deux fréquences de résonances, on atteint environ 4 dBi a 56,8 GHz (figure 3-9
() et 1,2 dBi a 58,5 GHz (figure 3-9 (b)).
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Figure 3- 10 : Gain obtenu par simulation pour les denx fréquences de résonances de lantenne patch circulaire entourée de
structures de type champignons.

3.3.5 Conclusion concernant les modélisations d’antennes sur HFSS

Pour concevoir une antenne, on commence par une simulation électromagnétique qui permet de
tester plusieurs options et de les optimiser. Pour les antennes, les figures de mérite sont
principalement leur diagramme de rayonnement et leur coefficient de réflexion Sii. Le logiciel
HFSS nous a permis de simuler et d’optimiser les performances de plusieurs antennes patchs en
mettant en avant quelques techniques qui permettent d’élargir la bande passante.

Bien quelles présentent des géométries simples, les antennes imprimées exigent des études
approfondies théoriques et numériques pour la conception d’antennes performantes y compris
pour les systemes de rectification. Une étude paramétrique a été menée pour comprendre les
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effets des divers parameétres afin de les optimiser et d’aboutir a une structure finale efficace et
large bande.

3.4 Conception et fabrication des antennes

3.4.1 Conception des antennes et les transitions de couplage (masque)

Une transition CPW précede la ligne microruban pour faire la mesure avec des pointes
coplanaires jusque 67 GHz. Comme déja mentionné pour la mesure et l'extraction des
parameétres S des lignes du chapitre 2, section 2.3.1 et section 2.4.2, différents motifs de type
Thru, Reflect (courts-circuits et circuits ouverts), et des lignes de différentes longueur ont été
réalisés pour prévoir une correction de type TRL entre la pointe de mesure ou le banc de mesure,
et le plan de référence de la ligne microruban a 'entrée de 'antenne. La figure 3-11, montre en
vue de dessus, la disposition des différentes structures d’antennes patch et des lignes TRL
(masque pour la réalisation technologique).
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Figure 3- 11 : Masque de jen d’antennes patch micro-ruban avec transition et différentes lignes TRL pour I'épluchage ou
calibrage de paramiétres S.
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3.4.2 Fabrication d’antennes

Les étapes de fabrication effectuées pour la fabrication des antennes ont quelques différentes par
rapport a celles présentées dans le chapitre 2 (section 2.3). La premicre modification consiste
dans I’élimination de I’étape de polissage du BCB. En effet, comme cela a été expliqué, le BCB
rencontre un probleme d’adhésion lorsqu’il est en contact avec une couche métallique en or, et au
moment du polissage il en résultait différents problemes tels que le noircissement de la couche
BCB, I'apparition des rayures ou encore des déchirures dans certaines parties de BCB qui finit par
provoquer alors une défaillance de I’échantillon. La deuxieme modification qui résulte de la
premicre, consiste dans le dépot de la couche BCB sur une épaisseur plus importante. Au lieu de
déposer une seule couche de 30 um d’épaisseur comme cela avait été fait pour les guides GCPW,
deux couches de BCB sont déposées et recuit successivement avec environ 30 um pour la
premicre et 20 pm d’épaisseur pour la seconde dans le but d’immerger tous les vias dans le
polymere. Pour aboutir a une épaisseur finale de 30 um de BCB, il faut graver le BCB avec une
étape de gravure RIE du BCB.

Pour la fabrication des antennes sur BCB monocouche, deux étapes de photolithographie sont
nécessaires. La premicre est dédiée au dépodt électrolytique d’or pour réaliser les vias
d’interconnexion a travers le polymere, et la deuxiéme est dédiée a la définition des motifs
métalliques propres aux antennes patchs. D’abord un premier dépot métallique de 1000 nm
(ot/cuivte/or : 100/800/100 nm ou or: 1000 nm) est réalisé par évaporation, qui constitue le
plan de masse inférieur des antennes. Ensuite, un dépot électrolytique avec une solution aqueuse
a base de sulfites d’or a pH neutre, est réalisé a partir d’un masque de résine de type AZ40XT de
40 um d’épaisseur dans lequel croissent des vias de diametre variable (entre 20 et 228 um) selon
leur role: transition coplanaire micro-ruban, réseau de via d’accroche, via pour résonateur
parasite d’une antenne. Apres dissolution de cette résine photosensible, une premiére couche de
BCB est déposée a la tournette puis recuit, s’en suit d’une deuxi¢me couche de BCB avec un
deuxiéme recuit. I’ensemble du polymeére est ensuite planarisé par gravure ionique réactive RIE
jusqu’a 'obtention d’une épaisseur totale de BCB de 30 um découvrant les via métalliques. Un
second dépot d’or (1000 nm) sur la surface du wafer 2 pouces est réalisé par évaporation. Un
masque physique permet de protéger du dépoét des parties hors zone utile afin de ne pas recouvrir
des marques d’alignement des masques. Sur ce plan métallique, il est déposé un masque de résine
correspondant aux trois types d’antennes étudiées protégeant la couche d’or d’une gravure
physique par bombardement ionique (IBE). Les épaisseurs d’or sont de 1000 nm, suffisantes
pour les fréquences a laquelle la technologie est dédiée, compte tenu de leffet de peau
contribuant aux pertes par conduction. La figure 3-12, illustre les étapes technologiques pour la
fabrication des antennes sur polymere BCB.
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Figure 3- 12 : Etapes technologiques pour la réalisation des antennes sur BCB incluant les vias.

Les différentes étapes technologiques pour la réalisation des antennes sur BCB sont énumérées :
(a) Support en silicium
Le support reste un wafer silicium de diametre de deux pouces.

(b) Dépot par évaporation de la couche conductrice.

Le dépot de la couche conductrice épaisse est réalisé par évaporation par faisceau électronique
(PLASSYS MEB400). D’abord, une couche d’accroche de 10 nm de titane (T1) est déposée, suivie
d’une couche d’or de 1000 nm. Pour des raisons de fabrication et d’économie en consommation
de I'or, une partie est réalisée en cuivre comme couche intermédiaire. C’est-a-dire qu’il est déposé
en premier lieu 100 nm d’or (Au), en second lieu 800 nm de cuivre (Cu) et pour terminer 100 nm
d’or.

(c)-(f) Formation des vias en or par croissance électrolytique

Une couche d’environ 35 pm de résine AZ40XT est déposée a I'aide d’une tournette. Le recuit de
la résine est sur une plaque chauffante a une température de 126°C pendant 7 minutes.
I’échantillon est ensuite lithographié en contact avec un masque de chrome dont la dose
nécessaire pour une épaisseur de 35 um est de 300 mJ/cm? La résine AZ40XT nécessite un
recuit post exposition, sur une plaque chauffante a une température de 105°C pendant 1 minute
et 40 secondes. Ensuite, le développement est assuré par exemple dans une solution d’AZ400K
afin de libérer les trous qui serviront de moule, entre-autres pour les via de antenne qui inclue
ces derniers. Un petit délaquage par plasma O2 est nécessaire avant le premier dépot
électrolytique pour enlever les résidus de résine qui peuvent rester au fond des trous développés.

Le déroulement du dépot électrolytique de 'or se compose par des immersions par phase
successive dans un bain de sulfite d’or dosé a 15g dor par litre, vendu par Metakem.
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I’échantillon est préparé pour éviter des dépots sur ses surfaces qui ne sont pas celles révélées
par la lithographie. LLes moyens de dépot sont tels que I’échantillon est maintenu verticalement et
immergé dans un bécher contenant la solution et 'anode de platine, le tout relié a un potentiostat.
Toutes les 30 minutes, I’échantillon est pivoté d’un angle de 90 degré (un quart de tour) ou 180
degrés afin d’assurer une homogénéité de croissance, sachant que le bain n’est pas stagnant avec
un barreau aimanté (2 cm) et d'un agitateur magnétique (100 tours/min).

Observé avec un microscope, vue de dessus, la figure ci-dessous (figure 3-13) illustre 'un des via
résultant du dépot électrolytique, toujours dans son moule de résine AZ40XT qui est
relativement transparente avec le plan de masse en or en dessous. Le diametre extérieur du via est
de 228 um conforme a la conception de l'antenne, et la surface du disque est ajourée pour des
raisons de croissance homogene. La croissance présente une surface finale non plane avec des
excroissances par grains.

Figure 3- 13 : Ve de dessus d’un via résultant du dépot électrolytique.

La hauteur du dépot électrolytique est légerement supérieure a 30 um. Un léger polissage
mécanique de la surface est réalisé avec la résine AZ40XT pour corriger les excroissances trop
importantes de dépot électrolytique. La résine qui a servi de moule est ensuite enlevée dans un

solvant comme ’acétone.
(g)-(h) Dépot de BCB

D’abord, un promoteur d’adhérence AP3000 est déposé pour favoriser 'adhérence entre l'or et le
BCB. Ensuite, un dépot de la premiére couche BCB d’environ 30 um d’épaisseur est réalisé a la
tournette, suivi d’'une mise sous vide pendant 20 a 30 minutes. Le recuit/réticulation du BCB est
doux avec une température de 210°C dans un four rempli de flux d'azote (N2) pendant 30
minutes (plateau), avec une rampe de montée en température et une descente, ce qui représente
un peu plus de 4 heures en tout. Une deuxiéme couche de BCB est ensuite déposée (inclue
AP3000) d’environ 20 pm suivi d’'un recuit légerement plus long, 60 minutes pour le plateau 2a
210°C (méme temps pour la montée et la descente progressive en température). [ ’épaisseur totale
de la couche BCB fait environ 50 um. L’épaisseur est controlée par interférométrie optique en

lumiére blanche visible.
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(i) Gravure du BCB

La gravure du surplus de BCB (= 20 pm) qui va permettre de découvrir les tétes des via, est
assuré par une gravure ionique réactive (RIE, Reactive-lon Etching) jusqu’a I'obtention d’une
¢paisseur finale de 30 um de BCB. La gravure faiblement anisotrope utilise un mélange de O,
CHF; et SFg, avec majoritairement de 'oxygene, assurant une vitesse de gravure d’environ
250 nm/min.

La figure ci-dessous (figure 3-14) montre la surface de Iéchantillon apres la gravure RIE au
microscope optique. Les rayures sont celles induites sur la téte d’un gros via par un polissage
mécanique entre I’étape (e) et Pétape (f). La surface du BCB difficilement visible au microscope
est voisine de cette surface polie.

Figure 3- 14 : Etat de surface du BCB et vias apres polissage mécanique de ['or et gravure de BCB.

(j) Evaporation de la couche conductrice sur BCB pour la formation des motifs patchs

Comme dans (b), un dépot d’une couche 10 nm de titane est déposée par évaporation suivi d’une
couche d’or de 1000 nm sur la couche BCB (durci), pour réaliser les antennes planaires a partir du
masque concu. 11 était envisagé le méme assemblage Au/Cu/Au que pour le plan de masse, mais
suite a I'observation de petits défauts supposés liés au dépot du cuivre, il a été préférable de

revenir a un dépot simple d’or.

(k)-(n) Enrésinement et gravure de l’or

La couche d’or est recouverte de résine S1818 avec une épaisseur d’environ 2,6 um, lithographié
en tres proche UV, et développée (MF319). L’or non protégé par la résine est gravé par
bombardement ionique argon (IBE) afin de former les motifs métalliques d’antennes. La gravure
est entrecoupée par des pauses pour éviter la surchauffe de la surface de I’échantillon. Un
nettoyage par gravure RIE (plasma O2) est nécessaire pour enlever la résine de protection qui
s’est endurcie a la suite du bombardement ionique. La figure ci-dessous (figure 3-15) montre le
prototype final.
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Figure 3- 15 : Antennes : (a) Simple patch, (b) Patch avec fentes en forme de U et (c) Patch avec structures en forme de
champignons (avec vias) et (d) patch avec fente et avec donble conche de BCB « Prototype final ».

3.4.3 Problémes rencontrés lors de la fabrication

Parmi les principaux problemes rencontrés lors de la réalisation technologique, deux problemes
majeurs ont été relevés. Le premier, consiste dans la formation de défauts de formes circulaires
«aréoles » dans la couche conductrice qui constitue le plan de masse, voir figure ci-dessous
(figure 3-106). L’origine de ces défauts, non visibles jusqu’au recuit du BCB, est suspectée autour
de pics de croissance anormale du cuivre lors du dépot du plan de masse, pics qui dépassent les
100 nm d’or qui terminait cette couche. Le choix de minimiser la consommation en or avec un
empilement Au/Cu/Au n’a pas été heureuse, mais néanmoins est jugée acceptable pour cet
unique échantillon. La couche de surface est avec 1 um d’or. Par la suite, les couches seront avec
uniquement 1 um d’or.

Figure 3- 16 : Formation de taches de forme circulaire a linterface entre la conche conductrice constituant le plan de masse et
le BCB, et induisant un effet de bosse.
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Le deuxieme probléme, consiste dans la formation de failles (non ouvertes) dans la couche de
BCB apres durcissement et vieillissement (figure 3-17). C’est un défaut récurrent, le BCB est
relativement rigide, en contrainte mécanique sur son support, et les vias peuvent étre le point de
démarrage de ces failles.

Figure 3- 17 : Observation de la transition coplanaire micro-ruban et observation de failles dans la couche de BCB.

3.5 Mesures d’antennes

Pour mesurer 'impédance et le coefficient de réflexion de I'antenne, un analyseur de réseau
vectoriel (VNA) a été utilisé avec des mesures de parametres S entre 10 MHz et 67 GHz, avec
une démarche comparable a celle du chapitre 2, dans la configuration expérimentale présentée
dans les images de la figure 3-18. Une étape de calibrage OSTL sur substrat standard d’impédance
en alumine est possible pour apporter les plans de référence de mesure au niveau des pointes
coplanaires. La contribution de la petite transition coplanaire micro-ruban peut ensuite étre
retranchée a laide des mesures de motifs d’épluchage accompagnant les antennes sur
Péchantillon.

Kit de calibrage OSTL
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Figure 3- 18 : Banc de mesure en 2 ports avec pointes coplanaires, vie an microscope avec les pointes sur counrt-circuit (en

haut a droite), vue des pointes sur le standard de calibrage OSTL (an milien a droite) pour la mesure des parametres S de

Lantenne patch avec la pointe de ganche sur lune des antennes (en bas).

Pour le diagramme de rayonnement, I'un des deux ports du VINA est connecté a une antenne de

mesure. Pour notre cas, nous avons utilisé une antenne cornet pouvant couvrir une bande allant

de 50275 GHz avec un gain de 20dBi. Ces cornets sont en technologie guide d’onde

rectangulaire, suivi d’une transition WR-15 vers des connecteurs coaxiaux 1.85 mm (fonctionnant

jusqu’a 67 GHz). La figure 3-19 montre le banc de mesure, avec la pointe coplanaire a gauche

(port 1, Si1) dont un calibrage (OSL) au port 1 est réalisé. Le port 2 est connecté a 'antenne

cornet portée par un bras articulé pour explorer toutes les orientations ciblant 'antenne planaire.

Sile Sii est corrigé par le calibrage port 1, les autres parametres S mesurés (Sai, Si2 et Sx) ne sont

pas corrigés. Le diagramme de rayonnement s’appuie sur les valeurs relatives des coefficients de

transmission Siz et Syi.

Analyseur de résean

Transitions
coaxzzle 1,85mm
vers WR-15

Antenne cornet

rectangulaire

(dépointage)

Gu:de coaxal
coté cornet

Bras portant
Pantenne
cornet

Figure 3- 19 : Bane de mesure du diagramme de rayonnement de I'antenne patch.
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3.6 Validation expérimentale a2 60 GHz

Pour résumer, 'antenne est caractérisée et mesurée avec le port 1 relié a Pantenne patch sous test
(qui est alimentée avec une pointe GSG) et le second port est relié a antenne cornet de réception,
et réciproquement pour vérifier la réciprocité de transmission. Dans un premier temps, le
coefficient de réflexion Si; de 'antenne est mesuré et 'impédance est déduite. Le diagramme de
rayonnement est ensuite obtenu par la mesure de la transmission entre 'antenne sous test et
I'antenne cornet placée sur le bras articulé. Ce bras articulé permet de faire pivoter I'antenne
cornet autour de P'antenne sous test, afin de mesurer le rayonnement de celle-ci. Notre banc de
mesure permet de couvrir des angles de dépointage allant de -85" 2 85" dans le plan H, et allant de
-10" 4 85" dans le plan E. Sur le plan E, nous pouvons mesurer que la moitié du rayonnement
(contrairement au plan H) car le systeme ne nous permet pas de déplacer le cornet au-dela de
certains angles. La distance entre 'antenne émettrice et Pantenne réceptrice est fixée a 16,5 cm
dans chaque mesure. Il y aussi des contraintes et imperfections dans la mesure avec un porte
échantillon métallique tres large, des effets de réflexion de 'onde émise par I'antenne planaire par
le support de la pointe coplanaire de mesure.

3.6.1 Antenne simple patch

Pour I'antenne simple patch, les résultats de mesures des parameétres Si1 (dB) sont comparés aux
résultats de simulations HFSS et sont présentés dans la figure 3-20 (a). Ces courbes de Sy
montrent qu’une adaptation de l'antenne simulée est obtenue a 60 GHz avec une bande
d’adaptation (pour un S;; < -10 dB) allant de 59,5 GHz a 60,5 GHz. Alors que la fréquence de
résonance du prototype réalisé est a 58 GHz et la bande passante (S§11<-10 dB) est située entre
57,6 et 58,4 GHz, un décalage de 3,3% est observé entre la mesure et la simulation. Ce décalage
est du tres probablement, soit a la valeur de la permittivité du BCB qui doit étre différente de la
valeur utilisée en simulation €. = 2,6, soit aux contraintes de fabrication, sur I'épaisseur du BCB,
sur les dimensions géométriques du patch, etc. L’'influence de ces parametres sera évaluée plus
loin dans ce chapitre.

Le diagramme de rayonnement de l'antenne mesuré est comparé aux modélisations HFSS et
présenté sur les figures 3-20 (b) et (c), respectivement pour le plan H et le plan E. Ces résultats
montrent que les diagrammes obtenus en mesure autour de 58 GHz concordent avec ceux des
simulations (a 60 GHz) et correspondent au rayonnement d’une antenne patch classique. A noter
que dans le plan E, le diagramme de rayonnement a été mesuré qu’a moiti¢ et correspond a la
courbe rouge dans le demi-plan (de -90" 2 0). Ces résultats de caractérisations permettent ainsi de
valider le concept proposé.
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Figure 3- 20 : Résultats des simulations et des mesures (a) du paramétre S11 de lantenne simple patch rectangulaire.
Diagrammes de rayonnement simulés a 60 GHz, et mesurés a 58 GHg, sur (b) le plan H et (c) le plan E.

3.6.2 Antenne avec fente en forme de U

Nous procédons par la suite a la caractérisation de la seconde antenne réalisée qui est 'antenne
avec fente en forme de U. Les résultats de mesures des parametres Si1 (dB) de 'antenne sont
comparés aux résultats de simulations HESS et sont présentés dans la Figure 3-21 (a). Ces
courbes de Si1 montrent qu'une adaptation de 'antenne simulée est obtenue a 60 GHz avec une
bande d’adaptation (pour un S;; < -10 dB) allant de 59,29 GHz a 60,69 GHz. Alors que la
fréquence de résonance du prototype réalisé est a 57,95 GHz et la bande passante (§11<-10 dB)

est située entre 57,65 GHz a 58,4 GHz. Un décalage d’environ 3,5% est observé entre la mesure
et la simulation.

Les diagrammes de rayonnement mesurés sont comparés aux modélisations HFSS et sont
présentés sur les figures 3-21 (b) et (c). Ces résultats montrent que les diagrammes obtenus en
mesure correspondent bien aux simulations dans les plans H et E.
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Figure 3- 21 : Résultats des simulations et des mesures (a) du paramétre S11 de 'antenne pateh avec fentes en forme de U.
Diagrammes de rayonnement simulés a 60 GHz, et mesurés a 57,95 GHz sur (b) le plan H et (¢) le plan E.

3.6.3 Antenne patch rectangulaire parasité par un patch par-dessus

La troisieme mesure concerne I'antenne patch parasité par un autre patch, déposé par-dessus sur
une deuxieme couche de BCB de 10 um d’épaisseur. Les résultats de mesures des parametres Sy
(dB) sont comparés aux résultats de simulations HESS et sont présentés dans la Figure 3-22 (a).
Ces courbes de Si1 montrent qu’une adaptation de I'antenne simulée est obtenue a deux
fréquences £1=57,5 GHz et £,=59,5 GHz, avec une large bande d’adaptation (pour un Si; < -10
dB) de 3,9 GHz, allant de 56,75 GHz a 60,65 GHz. Alors que la fréquence de résonance du
prototype réalisé est a 56,6 GHz et la bande passante (S§11<-10 dB) de seulement 1 GHz, située
entre 56,05 GHz a 57,05 GHz. Une autre résonance est située plus haut en fréquence vers 64
GHz, le couplage entre ces deux dernic¢res n’a pas eu lieu car elles ne sont pas suffisamment
proches ce qui ne permet pas I’élargissement de la bande passante. Un décalage est toujours
présent entre la mesure et la simulation.
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Les diagrammes de rayonnement mesurés sont comparés aux modélisations HFSS et sont

présentés sur les figures 3-22 (b) et (c). Ces résultats montrent que les diagrammes obtenus en
mesures correspondent bien aux simulations dans le plan H et E.
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Figure 3- 22 : Résultats des simulations et des mesures (a) du parameétre S11 de lantenne patch rectangulaire parasité par
un antre patch par-dessus. Diagrammes de rayonnement simmlés a 57,5 GHz et mesuré a 56,6 GHz, (b) le plan H et (c) le
plan E.

3.6.4 Antenne patch circulaire entourée de structures en forme de

champignons

Les résultats de mesures des parametres Si; (dB) de I'antenne patch entourée de patch en forme
de champignons sont comparés aux résultats de simulations HFSS et sont présentés dans la
figure 3-23 (a). Ces courbes de Sii de I'antenne simulée montrent deux fréquences de résonance
autour de 60 GHz avec £1=56,8 GHz et £,=58,45 GHz, soit une bande d’adaptation (pour un Sy
< -10 dB) allant de 56,14 GHz a 58,96 GHz. Alors que le prototype réalis¢é montre une seule
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fréquence de résonance a 54,6 GHz et la bande passante (S11<-10 dB) est située entre 53,9 GHz a
55,35 GHz. Un décalage est a nouveau observé entre la mesure et la simulation.

Les diagrammes de rayonnement mesurés sont comparés aux modélisations HFSS et sont
présentés sur les figures 3-23 (b) et (c). Cependant, ces résultats montrent que les diagrammes
obtenus en mesures correspondent bien simulations dans les plans H et E.
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Figure 3- 23 : Résultats des simulations et des mesures (a) du paramétre S11 de lantenne patch entonrée de pateh en forme
de champignons. Diagrammes de rayonnement simulés a 58,45 GHz, et mesurés a 54,6 GHz sur (b) le plan H et (c) le
plan E.

Le décalage constaté entre les résultats de simulation et de mesure pour les quatre types
d’antennes provient possiblement, des erreurs de gravure, des caractéristiques diélectriques du
substrat ou de son épaisseur. Il est donc nécessaire de trouver l'origine et I'explication a ce
décalage fréquentiel.
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3.7 Etude de tolérances de fabrication

Le processus de fabrication technologique peut parfois entrainer des incertitudes dans les
dimensions de l'antenne, les fentes ou le substrat. Des écarts sont alors constatés, qui peuvent
non seulement modifier I'impédance de l'antenne, mais également entrainer une modification du
gain et de son diagramme de rayonnement. Par exemple, dans [Klein2015], un décalage de
fréquence de 4 GHz (de 10 GHz dans les simulations a 14 GHz dans les mesures) est observé
dans le coefficient de réflexion de l'antenne, il est attribué aux variations de la hauteur du substrat
et de la valeur de permittivité relative apres fabrication.

La tolérance de fabrication reste un facteur a prendre en compte, dans notre cas, et cela peut
épendre de plusieurs parametres tels que la permittivité diélectrique, 'épaisseur du diélectrique
dépendre de pl p tres tels que la p ttivité diélectrique, 'ép du diélectrique,
a conductivité métallique, I’épaisseur de métallisation ou encore des dimensions géométriques du
1 ductivit tallique, I’ép d tallisat des d g triques d
patch (largeur/longueur). Afin de voir I'impact de ces vatiations liées a la fabrication sur les
performances de Pantenne et de déterminer les points critiques sur lesquels il faut étre vigilant
lors de la conception, une analyse des tolérances est présentée dans ce qui suit. Nous avons choisi
pour cela le cas d’'une simple antenne patch rectangulaire sur une seule couche de BCB. Cette

forme a été choisie dans le but de faciliter 'étude de modélisation et 'analyse.

3.7.1 Permittivité relative du diélectrique BCB

Comme mentionné dans le chapitre 2 (section 2.4.4.2), la valeur de la permittivité relative du
diélectrique dans le modele HESS, est fixée (par défaut) a 2,6, mais elle peut étre choisie
linéairement en fonction de la fréquence et d’apres la formule (2-12) cette derniere vaut 2,669 a
00 GHz. En effet, si cette dépendance (permittivité relative, fréquence) doit étre prise en compte,
il est possible de comparer aussi aux données techniques du fournisseur du BCB avec 2,5-2,65 a
1-20 GHz |datasheetBCB].

Dans la figure 3-24, les valeurs du coefficient de réflexion de I'antenne (S11 en dB) patch sur BCB
sont présentées en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de permittivité relative (noté
dans le graphe E7) a s’avoir, 2,7, 2,65, 2,6, 2,55, 2,5, 2,45 et 2,4. Les dimensions géométriques de
lantenne (/L) sont fixées a 1.815/1.56 mm, I’épaisseur du diélectrique (/) est de 30 pm,
Pépaisseur des couches métalliques () est de 1000 nm avec une conductivité (C) de 4,1*¥10"S/m.
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Figure 3- 24 : Coefficient de réflexcion (dB) de lantenne patch rectangulaire sur BCB en fonction de la fréquence pour
différentes valeurs de permittivité relative.

Une augmentation de la constante diélectrique se traduit par une diminution de la fréquence de
résonance. Dans cette gamme de fréquences étudiées de 56 a 64 GHz, il est clairement montré
que le coefficient de réflexion Si; de 'antenne patch, dépend fortement de la permittivité du
diélectrique. Un décalage de la résonance jusqu’a 3 GHz a été constaté, de 57,8 GHz a 60,8 GHz,
pour une permittivité qui varie de 2,7 a 2,4, respectivement. Ainsi la fréquence de résonance de
58 GHz constaté en 3.6.1 peut s’expliquer avec &r = 2,675, ce qui est possible, alors que la valeur

de 2,5 avait été retenue lors de la conception.

3.7.2 Epaisseur du diélectrique BCB

Dans la figure 3-25, les valeurs du coefficient de réflexion de l'antenne patch Si; (en dB) sont
présentées en fonction de la fréquence pour différentes épaisseurs de BCB (/) a s’avoir, 20, 28,
30, 32, 34 et 40 um. En effet, ces valeurs ont été choisies en fonction d’un dépot moyen de 30
um par les procédés de fabrication salle blanche et en tenant compte de toutes les contraintes
technologiques (dépot inhomogene, formation de bourrelet sur la périphérie du wafer). Les
dimensions géométriques de I'antenne (/L) sont fixées a 1,815/1,56 mm, la permittivité du
diélectrique vaut 2,5, I’épaisseur des couches métalliques (7) est de 1000 nm avec une conductivité
(C) est de 4.1X107S/m.
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Figure 3- 25 : Coefficient de réflexcion (dB) de lantenne patch rectangulaire en fonction de la fréquence sur différentes
paissenrs du substrat diélectrique BCB.

Une augmentation de I’épaisseur diélectrique se traduit par un décalage de la fréquence de
résonance vers des fréquences basses. Un décalage de moins de 1 GHz a été observé lorsque
I’épaisseur du diélectrique varie d’environ 14 pm (de 26 a 40 um). En effet, pour toutes les valeurs
de (h), Pantenne reste adapté a 60 GHz (S1; < -10 dB). Pour une epaisseur simulée de 30 pm a 60
GHz, une tolérence de fabrication jusqu’a + ou - 14 um reste acceptable. On peut remarquer la

faible dépendance de la fréquence de résonance a I’épaisseur du diélectrique.

3.7.3 Conductivité de la métallisation

Dans la figure 3-206, les valeurs du coefficient de réflexion de I'antenne (Si1 en dB) patch sont
présentées en fonction de la fréquence pour différentes valeurs de conductivité métalliques (C) a
savoir, 3*10° , 8¥10°,1*¥107, 4,1*10” S/m. Les dimensions géométriques de I’antenne (IF/L) sont
fixées 2 1.815/1.56 mm, la permittivité du diélectrique vaut 2,5 pour une épaisseur diélectrique ()
de 30 pwm, I’épaisseur des couches métalliques (#) est de 1000 nm.
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Figure 3- 26 : Coefficient de réflexcion (dB) de antenne patch rectangulaire sur BCB en fonction de la fréquence pour
différentes valeurs de conductivité électrigue métallique.

Une faible conductivité métallique entraine plus de pertes, avec une réduction des performances
de I'antenne patch et un niveau d’adaptation dégradé. Idéalement, le métal utilisé doit donc étre le
plus conducteur possible et avoir une épaisseur supérieure a I’épaisseur de peau afin d’avoir les
pertes conductrices les plus faibles possibles. Il est donc nécessaire de choisir un métal avec une
bonne conductivité lors de la fabrication. C’est pourquoi, le métal utilisé en salle blanche pour la
définition des couches métalliques (plan de masse, patch) est l'or et il a une conductivité de
4,1%10” S/m. Par ailleurs, le métal utilisé pour la formation des vias en or (2 partir d’une solution

électrolytique) 2 une conductivité suspectée beaucoup plus faible, d’environ 3*10°S/m.

3.7.4 Epaisseur de la métallisation

Dans cette quatrieme partie, une étude sur les tolérances de DIépaisseur de la couche de
métallisation est effectuée. Sur la figure 3-27, les valeurs du coefficient de réflexion de I'antenne
(S11 en dB) patch sont présentées en fonction de la fréquence pour différentes valeurs
d’épaisseurs métalliques (7) a s’avoir, 500, 700, 900 et 1100 nm. Les dimensions géométriques de
lantenne (/L) sont fixées a 1,815/1,56 mm, la permittivité du diélectrique vaut 2,5 pour une

épaisseur diélectrique (4) de 30 pm, la conductivité métalliques (C) est de 4,1%10”S/m.
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Figure 3- 27 : Coefficient de réflexcion (dB) de antenne patch rectangulaire sur BCB en fonction de la fréquence pour
différente épaisseur de métallisation.

Pour toutes les valeurs de 7, qui correspondent a I'épaisseur du métal, la fréquence de résonance
reste la méme a 60 GHz mais nous observons que la valeur du S1; diminue lorsque I’épaisseur de
la couche de métallisation diminue. Il serait donc intuitif de diminuer DIépaisseur de la
métallisation sauf que cette épaisseur a une valeur minimum qui est épaisseur de peau et qui
dépend de la conductivité et de la fréquence. Compte tenu de la conductivité du métal fixée a 4,1
X 10" S/m, ’épaisseur de peau (&) vaut 321 nm a 60 GHz. La raison pour laquelle épaisseur de
1000 nm (proche de 900 nm) (= 3 fois I’épaisseur de peau) a été fixée pour toutes les couches
métalliques (antenne patch et plan de masse).

3.7.5 Dimension du patch W/L

Dans la figure 3-28, les valeurs du coefficient de réflexion de l'antenne (Si1 en dB) patch sont
présentées en fonction de la fréquence pour différentes valeurs géométriques du patch (IV/L)
pour largeur/longueur, a savoir, 1,765/1,51, 1,795/1,54, 1,805/1,55, 1,815/1,56, 1,825/1,57,
1,835/1,58 et 1,865/1,61 mm, qui correspondent a lerreur de réalisation technologique
respectivement de -0,05, -0,02, -0,01, 0, +0,01, +0,02 et +0,05. Ces écarts peuvent étre observés
et produits par exemple, par la photolithographie (dose d’insolation et temps de développement)
ou par la gravure IBE. L’erreur 0, représente les mémes dimensions de (/L) dans la
modélisation HFSS et dans la réalisation (mesure). La permittivité du diélectrique vaut 2,5 pour
une épaisseur diélectrique (4) de 30 pm, la conductivité métallique (C) est de 4,1 X 10’ S/m pour
une épaisseur () de 1000 nm.
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Figure 3- 28 : Coefficient de réflexcion (dB) de antenne patch rectangulaire sur BCB en fonction de la fréquence pour
différentes valeurs géométrigues (W/L).

Une diminution des dimensions du patch (IF/L) entraine une augmentation de la fréquence de
résonance et une augmentation des dimensions du patch entraine une diminution de la fréquence
de résonance. Ainsi, si une erreur de lordre de + ou — 0,01 de sur-gravure et /ou de
développement survient lors de la réalisation du patch, ceci conduit a un décalage de la fréquence

de résonance.

3.8 Antenne patch circulaire entourée de structures en forme de

champignons et parasité par un autre patch par-dessus

Compte tenu de tous les parameétres qui influent fortement sur la bande d’adaptation de I'antenne
étudie dans la section précédente (section 3.7), il a été décidé de réaliser un deuxiéme prototype.
Ce deuxi¢me prototype repose principalement sur la structure d’antenne patch circulaire entourée
de patchs en forme de champignons, dans le but d’éliminer le décalage observé dans les résultats
entre la simulation et la mesure ainsi que de confirmer l'origine du phénomeéne d’apparition d’'une
seule résonance (bande passante étroite) tel qu’il a été observé par les parametres Si1 mesurés au
lieu de deux résonances (large bande passante) d’apres les modélisations HESS.

Afin d’améliorer les performances de la bande passante de I'antenne patch circulaire entourée de
résonateurs en forme de champignons que nous avons vue précédemment, de nouveaux
parameétres ont été pris en compte dans la réalisation de ce second prototype et sont présentées
ci-dessous. Le deuxieme prototype réalisé est présenté dans la figure 3-29 :

- & du BCB égale a 2,66 (dans HFSS au lieu de 2,5)

- Espacement plus large entre le patch central et les résonateurs en forme de champignons
qui passe de 1,2 um a 3 pm afin de tenir compte de I'incertitude de fabrication
technologique.
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- Une deuxieme couche de BCB de 10 pm d’épaisseur avec un nouveau patch circulaire
central par-dessus. Une technique qui permet de maintenir une large bande passante.

- Dépot de 'or uniquement pour la formation des couches métalliques qui sont le plan de
masse et le patch (élimination du cuivre).

Figure 3- 29 : Antennes patch circulaire entonrée de patchs en forme de champignons et parasitée par un patch par-dessus
guti est déposé sur une couche de BCB de 10 pm « 2éme Prototype ».

Dans la figure 3-30 (a), les résultats de mesures des parametres Siy (dB) pour cette nouvelle
antenne sont comparés aux résultats de simulations HFSS. Les courbes de Si1 de l'antenne
simulée et mesurée concordent bien. L’antenne offre ainsi une largeur de bande d’environ 2,6
GHz (en simulation, allant de 53,8 a 56,5 GHz et en mesure, allant de 53,9 a 56,5 GHz). Aucun
décalage n’est observé entre la mesure et la simulation. Les diagrammes de rayonnement mesurés
dans le plan H et E, correspondent bien aux simulations et sont présentés sur les figures 3-30 (b)
et (c).
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Figure 3- 30 : Résultats des simulations et des mesures (a) du paramétre S11 de lantenne pateh entonrée de pateh en forme
de champignons. Diagrammes de rayonnement simmulés et mesurés a 55 GHg, sur () le plan H et (c) le plan E.

Le tableau ci-dessous (tableau 3-2), reprend les valeurs de S11 (en dB) et la largeur de la bande
passante (BP) pour les différentes structures d’antennes patch simulées et mesurées dans ce
travail de these.
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Tableau 3- 2 : Récapitulatif des différents résultats de mesures et de simulations pour les différentes structures d’antennes

réalisées et mesurés autonr de 60 GHz.

Structure Forme du patch Simulations |S11] BP Gain | Gain
d’antenne et mesures (dB) (GHz) | (dB) | (dB)
Phi Phi
=0° | =90°
Patch simple Sim 47 (a 60 0,87 3,1 33
rectangulaire GHz)
4 Mes 13 (a 58 0,8 _ _
GHz2)
Patch en U Sim 24 (2 60 1,4 3,3 3,3
(fentes) GHz
rectangulaire 4 Mes 16 (a 57,95 0,74 _
GHz)
Patch parasité Sim 26 (57,5 et 4 1,7 2,2
par un autre 59,5 GHz)
patch
Mes 15,9 (a 56,55 1 _ _
GHz)
Patch Sim 31,89-58,45 2,82 1 4
circulaire (a 56,8-58,45
entouré de GHz)
patch en 4 Mes 23 (54,6 1,45 _ _
forme de GHz)
champignons
Patch Sim 21,13 (a 2,7 0,6 2,05
circulaire 54,5) et
parasité et 18,04 (a 56
entouré de GHz)
patch en Mes 21,28 (a 54,6 _ _
forme de 4 GHz) et
champignons 12,8 (a 56,1
GHz) et
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3.9 Conclusion

Les résultats de modélisations HESS, des antennes patch sur BCB de faible permittivité,
alimentées par ligne micro-ruban, montrent la limite dans leurs bandes passantes qui restent trop
étroites pour les applications visées. Ainsi, plusieurs techniques ont été présentées et étudiées
pour élargir la bande passante, avec des patchs parasites, des fentes en forme de U, un patch
principal entourée de résonateurs, etc.

Nous avons vu que I'antenne simple patch sur une seule couche de BCB de 30 um d’épaisseur
couvre moins de 1 GHz de bande, alors que la méme antenne mais avec fentes couvre jusqu’a 1,4
GHz. Cependant I'antenne patch avec fentes parasitée par un autre patch au-dessus et avec une
double couche de BCB peut couvrir une bande passante de 4,1 GHz et elle offre un gain
théorique d’environ 5 dBi a 60 GHz. Aussi, 'antenne patch circulaire entourée de patch en forme
de champignons placés le long du bord, offre une large bande passante de plus de 3 GHz et un
gain élevé de 5 dBi autour de 60 GHz.

Pour ces premiers travaux de réalisation technologique d’antennes en salle blanche, un design
d’antenne patch classique a été ciblé dans un premier temps afin de valider les étapes et le
concept de fabrication. Par la suite, les nouvelles géométries d’antennes patch ont été réalisées
avec quelques réajustements, en vue d’augmenter leur bande passante autour de 60 GHz.

Ces échantillons ont été caractérisés, et les résultats de mesures présentent une bonne
concordance finale avec les résultats de simulations. Les écarts entre simulations et mesures
constatés pour les antennes étudiées du premier prototype, ont été corrigé pour le second
prototype, suite a I'identification des problémes, a un redimensionnement et une optimisation des

parameétres. L’antenne circulaire parasitée étudiée est celle obtenue sur le second prototype.

La raison de I’écart initial réside principalement, dans la permittivité diélectrique du BCB utilisé
qui est 1égerement plus élevée que la valeur de 2,5 utilisée initialement dans les simulations HESS,
et elle se situe entre 2,6 et 2,7. Les autres sources d’erreur sont trop petites ou trop peu sensibles
pour entrainer un décalage fréquentiel important. Les erreurs de dimension des motifs sont
inférieures au micron. L’épaisseur de BCB qui peut effectivement varier sur quelques pourcent,
impacte faiblement le décalage en fréquence. De méme, pour Iépaisseur métallique et la
conductivité électrique, celles-ci n’ont aucun impact sur le décalage fréquentiel par contre, elles
peuvent entrainer une désadaptation et jouent un roéle important dans les pertes et donc dans les
performances de 'antenne. Néanmoins, une conductivité voisine de 3X10” S/m pour l'or déposé
semble probable.

Les prototypes réalisés, nous ont permis de valider le concept de fabrication technologique, en
vue de les intégrer sur puce dans le cadre d’une rectenna que nous verrons dans le prochain
chapitre.
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Chapitre 4 : Conception et modélisation de Rectennas incluant une
diode Schottky a 60 GHz et a1 THz

4.1 Introduction

L’objectif général de mon travail de thése concerne sommairement l'usage de polymeére pour des
circuits HF et THz sur tranche. Dans ce contexte plusieurs « fronts » ont été ouverts en début de
these. La conception et la réalisation de rectenna figurait en bonne place dans les deux gammes
de fréquence : 1/ autour de 60 GHz et 2/ a 1 THz. J’ai donc travaillé au sein de I"équipe Ephycas,
sous la direction de Frédéric ANIEL, sur les diodes Schottky qui était le dispositif non linéaire

retenu pour les rectennas envisagées.

Dans ce chapitre jopere une synthése du travail mené sur des diodes GaAs intégrées visant le
THz et j’aborde des diodes commerciales pour la bande autour de 60 GHz en vue de réaliser des
rectenna. La rectenna est un dispositif qui appartient a la famille des « récupérateur d’énergie ».
L’usage qui peut étre fait de la rectenna a 60 GHz s’inscrit parfaitement dans cet esprit. En
revanche, comme cela a été souligné au chapitre 1, il y a peu de systeme de récupération d’énergie
au THz. Il n’est pas évident qu’il y en ait jamais beaucoup.... Cependant la rectification est
également au cceur du principe de détection aux fréquences THz par les diodes Schottky. Pour
harmoniser les notations nous nommerons le circuit étudié : rectenna pour les deux bandes de
fréquences.

Pour le THz, je reviens sur la modélisation électrique de diode GaAs développée par E.
BERNUCHON dans sa these et jaborde une partie du travail de stage de Qiwang WANG a
I'encadrement duquel j’ai participé au printemps 2020. Ce stage visait les éléments parasites
résistifs et capacitifs de la diode afin de les intégrer dans le modele électrique THz.

Le travail de modélisation numérique a été mené, en revanche nous avons renoncé a l‘intégration
sur substrat GaAs d’une rectenna THz car le contrat ANR Terapacipode (cadre dans lequel,
entre-autres réalisations, les guides GCPW ont été développé) a montré I'extréme complexité de
Iintégration de circuits passifs BCB, nécessitant une grande épaisseur de BCB, au-dessus de
composants ou de circuits a base de semi-conducteurs. Des contacts avaient été pris, notamment
a PIEMN pour la réalisation des diodes Schottky mais le contexte pandémique nous a amené a

renoncer totalement au projet de réalisation technologique intégrée sur tranche.

Concernant la diode retenue pour les circuits a 60 GHz, j’ai complété la conception du circuit
utilisant les antennes présentées antérieurement au chapitre 3 par une simulation du circuit
d’adaptation (par stub). Apres une présentation de la diode commerciale retenue, je détaillerai un
peu les options de réalisation technologique proposées par Nicolas ZEROUNIAN. Mais par
manque de temps, ce circuit (cellules d’adaptation, diode Schottky et cellule RC paralléle) au-
dessus de la couche de BCB n’a pu étre mis en place dans son intégralité.

4.2 Principe de la rectification

Apres avoir montré la faisabilité de conception et de réalisation de circuits passifs sur le polymere
Benzocyclobutene (BCB) [Grimault2019] [Ca02014] [Perret2008] [Heiliger1997], étude présentée
dans ce chapitre, porte sur la conception et Poptimisation de circuits Rectennas (abréviation de
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Rectifier Antennas) a haut rendement de conversion RF-DC. Un circuit relativement simple
réalisant la rectification (la conversion d’un signal GHz en signal continu) en utilisant un
composant non linéaire - la diode Schottky - et un systéme antennaire large bande - antenne
patch -, autour de la fréquence 60 GHz pour les applications WiGig [WiGig].

L’objectif est de maximiser le rendement de conversion RF-DC, en tenant compte de la difficulté
de modélisation liée aux dimensions des différents composants car, les éléments constituant une
rectenna sont de dimensions tres variées, en plus de la difficulté de faire des optimisations
séparées des différents composants. En effet, la simulation et 'optimisation doivent se faire sur la
totalité du circuit et dans le méme environnement de simulation, par les méthodes d’analyse
globale électromagnétique/ circuit.

Dans ce chapitre, quelques généralités sur le processus non-linéaire dans un systeme de
rectification seront décrites. Pour le WiGig, quatre diodes Schottky de caractéristiques différentes
ont été simulées séparément dans le circuit de rectification par des simulations type HB
(Harmonic Balance) d’ADS, ou chacune a été rigoureusement modélisée en tenant compte de ses
caractéristiques fournies par le constructeur. Les rectennas ont été¢ introduites au chapitre 1. Nous
avons retenu une architecture simple de rectenna pour nos conceptions (au THz et a 60 GHz).
Celle-ci est montrée en figure 4-1.
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Figure 4- 2 : Blocs fonctionnels d’une rectenna classigune.
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Les cinq blocs fonctionnels (de la figure 4-2) contiennent :

- Une antenne de réception qui capte I’énergie micro-onde (ou THz) et la transmet au
circuit de conversion.

- Un filtre HF d’entrée (un filtre passe-bas) qui filtre les harmoniques générées par les
diodes et assure une adaptation entre 'antenne et le composant non linéaire pour un
transfert optimale de puissance entre les deux.

- Une (ou de plusieurs) diode (s), qui convertit 'énergie EM en énergie électrique continue
et la transmet a son tour a la charge résistive.

- Un filtre de sortie DC (passe-bas), qui bloque toutes les composantes RF, y compris la
composante fondamentale, et ne laisse passer que la composante DC vers la charge.

- La charge résistive, qui modélise généralement I'impédance d’entrée du dispositif a
alimenter.

4.2.1 Antenne d’émission et de réception d’une rectenna

Les antennes de réception, qui sont traditionnellement utilisées dans les circuits de rectification
ou dans le domaine du transfert d’énergie sans fil, sont des antennes patch, des dipdles filaires ou
imprimés a polarisation linéaire [Zbi2006, Douyere2008] ou a polarisation circulaire
[Strassner2002, Heikkinen2004] selon I'application visée.

Une antenne a polarisation linéaire est plus sensible aux faibles signaux, mais s’il y a rotation des
antennes, ceci influence grandement le rendement de conversion RF-DC des Rectennas. La
polarisation circulaire, offre la possibilité¢ de garder une tension de sortie DC constante méme s’il
y a rotation de émetteur ou de la Rectenna. Et donc, elle offre I'avantage de pouvoir offrir un
rendement de conversion presque invariable.

Une antenne a gain élevé est souhaitable, car cela permet de diriger une puissance RF plus élevée
vers la charge, donc plus de puissance continue.

4.2.2 Filtres HF et DC

Le filtre HF situé entre I'antenne de réception et le circuit de conversion, élimine les
rayonnements des harmoniques d’ordres supérieurs générés par la ou les diodes en plus de la
puissance DC et qui sont réfléchis vers I'antenne. Ces harmoniques peuvent dégrader le
fonctionnement du circuit, elles sont indésirables et doivent étre bloquées.

Un circuit d'adaptation d'impédance est placé entre le filtre HF et la diode garantissant une bonne

adaptation entre les deux pour un transfert maximal de puissance.

Quant au filtre de sortie DC, il permet le passage de la composante continue vers le dispositif
électronique a alimenter et bloque toutes les composantes RF, dont la composante fondamentale.

4.2.3 Elément localisé non-linéaire : Schottky

Divers composants peuvent étre utilisés pour la rectification. Pour notre part, nous nous sommes
tournés vers la diode Schottky. Son fonctionnement et sa modélisation physique et électrique
sont détaillés plus loin (§ 4.3)
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4.2.4 Efficacité de conversion RF-DC

Les circuits Rectennas sont le plus souvent caractérisés par deux rendements en puissance, le
rendement de conversion RF-DC et le rendement global.

Le rendement de conversion RF-DC est un parameétre clé des systemes Rectennas car il
représente le principal objectif lors d’un processus d’optimisation du circuit de conversion. 1l est
défini le plus souvent comme étant le rapport entre la puissance continue récupérée ou mesurée
aux bornes de la charge et la puissance RF regue par 'antenne, c’est-a-dire, la puissance électrique
continue que fournit la diode a la charge a partir de I’énergie RF du systeme de réception ou toute

autre source d’énergie. Le rendement est défini par la formule suivante :

)= Foc (4.1)
Prr
avec :
V 2
Poc =Vocloc = —¢ (4.2)
L
1 .
Pee = Em(L_JRF Ige) “4.3)

U xr : Valeur complexe de la tension sinusoidale du signal d’entrée

Ve : Tension DC du signal de sortie

lre : Valeur complexe conjuguée de I'intensité sinusoidale du signal d’entrée
I e : Intensité du signal de sortie

R, : Valeur de la charge

Selon la puissance d’entrée que I'on considere, plusieurs définitions du rendement existent dans la
littérature. La puissance RF peut étre considérée comme la puissance maximale que la source ou
I'antenne de réception pourra débiter sur une charge de 50 €, et dans ce cas les pertes par
réflexion sont prises en compte [Ren2006, Epp2000]. Elle peut aussi ¢tre considérée comme la

puissance RF réellement transmise a la diode, sans tenir compte des pertes par réflexion
[Zbitou20006].

L’autre rendement, qui est plus global, décrit la capacité du circuit Rectenna complet a convertir
I’énergie RF recue en énergie DC (du systeme complet réel : antenne et circuit de conversion).
Cette définition du rendement est la plus répandue dans la littérature, puisqu’il n’est pas évident
d’accéder a la valeur de la puissance RF réellement transmise au convertisseur. Toutefois, le
rendement peut étre calculé non pas sur la base de la puissance que I'antenne recoit mais en
tenant compte de la puissance réellement recue. En effet, une méthode de calcul de la puissance
réelle recue par une antenne, et appliquée au calcul du rendement d’une rectenna, a été

développée dans [Costanzo2010].

Dans la suite de ce chapitre, nous présentons des gains de conversion entre la puissance DC dans
la résistance en aval de la diode Schottky sur la puissance d’une source 50 Q fournissant une

puissance HF spécifique qui modélise de fagon tres simplifiée 'antenne.
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4.3 La diode Schottky intégrée aux fréquences THz

La diode Schottky est un des plus anciens composants électroniques connus. Il date de la fin du

19¢me siecle. Connue sous une forme différente aujourd’hui, sa structure de base repose sur deux

contacts métal/semi-conducteur (SC), telle qu’elle est représentée en figure 4-3 [Schottky1939].

Le contact métal-semi-conducteur (d’anode) est de type Schottky. C’est ce contact qui permet

d’obtenir une caractéristique courant-tension non-linéaire. I’autre contact métal-semi-conducteur

fortement dopé de la structure (cathode) est de nature ohmique.

Anode

o Schottlky

Metal

N\

Contact

N
N-I-

\C ontact

Cathode 79
Figure 4- 3 : Représentation Coupe schématique d'une diode Schottky [Bernuchon2018].

4.3.1 Fonctionnement de la diode Schottky

Pour un semi-conducteur de type N, on parle de contact redresseur (ou Schottky) si le travail de

sortie des électrons du métal est supérieur a celui des porteurs dans le semi-conducteur : ¢m > Psc

_MI sc
Ex
niveau du vide
Tq-x
q'¢m o+ qVB
q'@an ++Q i—-—u——— Ec
Ef — = Efg,
Qn E Eg
\_\; Ev
L 1 »
0 w X

Figure 4- 4 : Profils de bandes sous l'anode. Figure extraite de

[Pouvil1994].

Lorsque le semi-conducteur et le métal sont
en contact dans les conditions précédentes,
les électrons du semi-conducteur peuvent
transiter facilement vers le métal. Il apparait
accumulation  d’atomes

une chargés

positivement a I'interface.

Comme pour la jonction P-N, il apparait un
champ électrique et une tension de diffusion
Vb qui équilibrent le systeme en bloquant le
passage des électrons du SC susceptibles de
passer dans le métal.

Il se crée une zone de charge d’espace coté SC, vide d’électrons (mais pas de charges fixes dues

aux donneurs ionisés).
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Un courant direct, possiblement important, traverse cette jonction si le potentiel appliqué sur le
métal est supérieur a celui du semi-conducteur. Ainsi on éléve la bande de conduction du semi-

conducteur. La barriere SC-métal diminue et les électrons diffusent du SC vers le métal.

En revanche, si on abaisse le niveau de la bande de conduction du SC, on augmente la barri¢re
qui s’opposait a la diffusion des électrons. On dit que la structure est polarisée en inverse. Le
courant est bloqué. En fait, un faible courant « inverse » circule alors du métal vers le SC.

On a coutume de considérer en toute premicre approximation que la hauteur de barriere de
potentiel vue par les porteurs est donnée par I’équation :

Pon = P — X (4-4)
Ou ¢, estle travail de sortie du métal et y Paffinité électronique du semi-conducteur.

i on ne considére comme courant que ’émission thermoionique, c’est-a-dire que le mécanisme
Si id t I’émission thermoionique, c’est-a-dir 1 i
qui requiert que les électrons du SC aient une énergie supérieure a la barriere de potentiel pour

traverser ’hétérojonction on aboutit, pour la densité de courant a :
J — JSC (eeV/kBT _l) (4_5)

Avec: Jgo =eNy (kg T /27zm, )]/2 g oo/t

Le courant qui traverse la jonction Métal-SC peut, en fait, avoir plusieurs origines :

1/Passage d’électrons « chauds » du SC dans le métal, au-dessus de la barriére de potentiel,
controlé par le processus d’émission thermoionique.

2/Passage par effet tunnel des électrons a travers la barriére de potentiel

3/ Recombinaison par des états d’interface (€lectrons piégés sur un état d’interface vide puis
passant dans le métal par effet tunnel).

4/ Génération et Recombinaison dans la ZCE d’électrons du SC.
5/ Role de porteurs minoritaires hors ZCE.

S.M. Sze [Sze2000] a proposé une relation phénoménologique qui permet d’intégrer plusieurs
mécanismes dans une relation « ramassée » qui est universellement utilisée pour la densité de
courant | de la diode Schottky :

Vv
J=Jexp % 1
n
’ (4-6)
Js est alors différent de la relation précédente et n (coefficient de non idéalité de la diode) peut
varier de 1 a 2 suivant la nature du courant a I’hétérojonction (1 si courant thermoionique-ou

diffusif, supérieur a 1 si la contribution tunnel et celle de G-R sont importantes).

Les choses sont plus subtiles, en réalité, car méme avec n = 1 le courant d’électrons peut ne pas
étre thermoionique, il peut étre diffusif. Le courant de saturation est alors différent de celui de
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I’équation 4.5. Nous ne détaillerons pas davantage ces aspects. Un lecteur intéressé peut parcourir
le chapitre concernant la jonction Métal/SC de [Sze20006].

4.3.2 Schéma équivalent petit signal d’une Schottky HF montée en boitier

La figure 4.5 représente le schéma équivalent petit signal d’une diode Schottky incluant des
¢léments parasites liés au packaging (possiblement) et au interconnexions.

L, : inductance parasite du « boitier ».

C, : capacité parasite.
L,: inductance parasite introduite par

O les fils de thermo compression et les
VG régions passives du composant.
Figure 4- 5 : Schéma équivalent petit signal de la diode Schottky en  R.:  résistance parasite des régions
mode direct Figure extraite de [Pouvil1994)]. passives du SC et des contacts.
C, : capacité de déplétion de la jonction
Schottky.

G conductances dynamique de la diode.

L,, L. et C;, sont des éléments parasites liés a environnement et a la nature de la diode. Ky,
Cy et G sont des éléments intrinseques.

Notons § la surface active de la jonction. Le courant qui traverse la jonction vaut: | =S-J

La conductance dynamique de la jonction est :

c-dr .4
dv  nk.T

B

(4-7)

4.4 Modélisation non linéaire de la diode Schottky GaAs au THz

Le schéma électrique non linéaire de la diode Schottky communément utilisé pour des fréquences
allant jusqu’a plusieurs GHz [Pardo2014]| est représenté sur la figure 4-6.

1,7V)
NN R

C
C.(V)

Figure 4- 6 : Modele électrigue non linéaire d’une diode Schottky.

En régime non linéaire, la diode Schottky peut étre modélisée par une source de courant non
linéaire I;, une capacité non linéaire C, et une résistance série Ry. Il convient d’introduire divers
éléments parasites suivant la nature de la diode, son montage, etc... Ce modéle peut étre utilisé
aussi bien pour des niveaux de faibles puissances (apres linéarisation) que pour des niveaux fortes
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puissances. Une variante un peu plus performante intégre de possibles variations de Ry avec la
polarisation [Bernuchon2017a].

Toutefois, ce modéle ne tient pas compte de la tension inverse de claquage (BV) de la diode.

Comme évoqué pour le modele petit signal de la diode Schottky ; le boitier de la diode peut étre
modélisé par une inductance Lp et une capacité Cp parasites. Il faut intégrer. Nous reviendrons
sur ce type de modele qui fonctionne jusqu’a une centaine de GHz en section 4.4.2.

4.4.1 Modele physique Monte-Carlo de la diode Schottky.

Au sein de I'équipe Ephycas, dans le cadre de sa these [Bernuchon2018], Eric BERNUCHON a
développé une modélisation électrique des diodes Schottky pour les tres hautes fréquences en
s’appuyant sur des modélisations physiques. Cette dernicre s’appuyant sur : la résolution de
I’équation de Boltzmann par une approche particulaire Monte-Carlo (MC) couplée a I’équation de

Poisson. Les courants de déplacement ont également été pris en compte.

Nous décrivons dans les sections qui suivent ce modele MC unidimensionnel. Ce modele prend
en compte tous les effets physiques qui jouent un role clef au Thz. Un tel modéle permet en
conséquence de trouver la « topographie » du mode¢le électrique de la diode Schottky dans cette
gamme de fréquence. Nous cherchons quels dipoles élémentaires (capacités, inductances ou
résistances pour le modele linéaire) peuvent représenter tel ou tel autre effet physique.

Les dispositifs simulés sont des diodes Schottky N-N" sur GaAs, Ings3GaossAs, GaSb et GaN. La
structure électronique pour ces matériaux est basique. Elle comprend 3 vallées I, L et X toutes
supposées isotropes et non paraboliques. Les interactions avec les phonons (acoustiques et
optiques) et avec les impuretés ionisées sont considérées tout comme linteraction d’alliage si
nécessaire [Hauser1976].

Une difficulté majeure dans la modélisation de la diode porte sur le faible nombre de porteurs du
coté du contact Métal /SC a faible polatisation (ou en inverse) qui induit du bruit sut les résultats
(tres forte variance). Un algorithme de fusion/division des patticules [Martin1990] est utilisé afin
de conserver un nombre de particules quasi constant dans chaque cellule le long de la structure.
En outre, un traitement sophistiqué conforme a [Gonzalez1996] a été choisi pour modéliser le
contact ohmique localisé a Pextrémité de la zone N'. Au niveau du contact Schottky, P'effet
tunnel et l'effet de force image ont été intégrés.

L’effet tunnel est traité suivant différents degrés de raffinement pour le calcul du coefficient de
transmission : a partir de 'approximation WKB ou de la solution analytique de I’équation de
Schrodinger pour une barriere triangulaire faisant intervenir les fonctions de Airy.

L’effet de force image (IF) qui modifie la forme du potentiel au voisinage du contact Schottky a
également été intégré. Avec I'IF, la modélisation de leffet tunnel requiert des matrices de
transfert pour déterminer le coefficient de transmission.

Si Peffet Tunnel n’est pas considéré, on retrouve le modele classique de I’émission thermoionique
(TH) ou le mode¢le diffusif. Mais c’est le mécanisme (TH) qui domine dans les diodes considérées
dans cette these.
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En polarisation inverse, I'injection des porteurs du métal vers le semi-conducteur est réalisée de la
méme facon que [Sun2003]. Une approche sophistiquée de Iécrantage des impuretés ionisées par
le gaz de porteurs et le principe d’exclusion de Pauli dans la zone fortement dopée ont également
été pris en compte. A ce stade, le code utilisé est a état de Part de ce que 'on peut trouver pour
la modélisation de diodes Schottky.

Cependant, il serait légitime de prendre en compte les porteurs minoritaires (trous) qui
interviennent lorsqu’on est fortement polarisé en inverse et surtout 'ionisation par chocs a
origine de la tension de claquage (en inverse) pour compléter le présent modele.

La tension de claquage a été intégrée a la démarche, mais au niveau du modéle électrique non
linéaire. Bien que Iéquipe dispose d’une longue et riche expérience sur la modélisation de
I'ionisation par chocs dans des approches full band (dans I’espace réciproque) cet effet n’a pas
encore été introduit dans le modéle de la diode MC (espace réel) car il aurait de facto imposé la
prise en compte des trous et surtout des mécanismes de recombinaisons. Ces derniers sont des
processus tres lents, c’est pourquoi, dans approche d’Eric BERNUCHON le bloc (Ionisation
par choc, trous, recombinaison) n’a pas été introduit au niveau particulaire.

Nous nous sommes focalisés sur les mécanismes intrinséques pour la modélisation de la diode
dans une structure a une dimension dans lespace réel (1D). Il existe également plusieurs
mécanismes extrinseques parasites qui seront discutés dans les paragraphes suivant. Les effets de
bords liés 2 la distribution du champ au voisinage de la diode et des effets de géométrie 2D /3D
induisant des capacités parasites ont été évalués pour quelques cas particuliers. Dans la référence
[Bernuchon2017a], on peut trouver une modélisation Monte-Carlo d’une structure de diode
générant les caractéristiques non-linéaires I-V et C-V de la jonction qui ont été implémentées
dans ADS. Une étude a ¢été menée pour analyser les performances optimales possibles
(rendement de puissance) d’un rectifier a 2.45 GHz selon les propriétés de la jonction Schottky
(dopage, épaisseur de couche semi-conductrice, nature du courant tunnel). La résistance série
reste le principal élément limitant le rendement de conversion.

A trés haute fréquence, au-dela d’une centaine de GHz, E. BERNUCHON montre
[Bernuchon2018] qu’il convient de recourir a modele plus sophistiqué (comme illustré dans la
figure 4-7) que celui des figures 4-5 et 4-6 pour reproduire le fonctionnement d’une diode
Schottky. Ces raffinements, a tres haute fréquence, sont en lien avec des effets de transport non
stationnaire. Ce mod¢le s’inspire de la référence [Champlin1964].

114



Chapitre 4 : Conception et modélisation de Rectennas incluant une diode Schottky 2 60 GHz et a 1 THz
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Figure 4- 7 : Schéma équivalent intrinséque complet d’une diode Schottky 1D [Bernuchon 2018).

Les parameétres calculés avec le schéma électrique de la figure 4.7, se superposent aux parameétres
[S] calculés a partir du code MC. Aussi longtemps que ce n’est pas le cas, il faut faire évoluer le
schéma du mode¢le électrique.

Si on compare une modélisation MC et une modélisation « Dérive-diffusion » de la méme diode
et si on calcule 'impédance complexe du composant, une tres forte différence apparait, en lien
avec des effets inertiels des porteurs. En conséquence, nous avons adopté un modéle « petit
signal » de la diode Schottky pour le THz, capable de prendre en considération ces effets
(inertiels, courant de déplacement, ...) dont le role devient trés important a ces fréquences. Ce
mode¢le est basé sur des simulations MC. La zone de déplétion est modélisée par une cellule R-C
tandis que la partie non « déplétée » de la zone N, tout comme la zone N+, sont modélisées par
des cellules R-L-C. Les inductances rendent compte des aspects inertiels du transport des

charges.

Le recours a un mode¢le électrique non linéaire est motivé par le désir d’une intégration plus facile
au cceur de circuits non linéaires et par le souci d’exploiter des environnements de conception aux
multiples fonctionnalités comme le logiciel ADS. La démarche d’optimisation des cellules
d’adaptation ou des filtres (Fig. 1 et 2) n’aurait pas été possible en utilisant directement le code
MC a cause des temps de simulation tres longs et parce que la modélisation de composants THz
distribués dans le domaine temporel n’est guere adaptée.

Le modele électrique (non linéaire et linéaire) permet des simulations bien plus rapides que ce qui
pourrait étre fait avec un code MC. Pour une unique configuration, une telle simulation aurait pu
étre envisagée, méme si la modélisation dans le domaine temporelle de composants distribués
(comme les lignes pour I'adaptation par exemple). Mais si mon modifie la configuration de la
diode (surface, dopage, épaisseur des couches) seules les valeurs du schéma électriques sont
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modifiées (pas la nature des éléments du modcle) et les simulations électriques surclassent tres

vite (en vitesse) des simulations MC de multiples diodes.

Ce schéma électrique plus sophistiqué est capable de reproduire le comportement linéaire de la
diode Schottky comme illustré dans la figure 4-8 mais aussi le comportement en bruit comme
cela est montré en figure 4-9 Dans ces figures on compare des grandeurs tirées de la transformées
de Fourier de la fonction d’autocorrélation du courant dans la diode calculé par le code MC et les

grandeurs de bruits obtenues a partir du schéma équivalent électrique.

320 100
240 0
g S
[ 160 100
g £ o Sinusoide
80 ‘200 I _SE
(b)
0 PRI PR _300 L nnl L il 1ol L
100 10 102 108 100 10t 10 10%
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)

Figure 4- 8 : Parties réelle (a) et imaginaire (b) de limpédance en fonction de la fréquence (1 Appl = 0,8 V') obtenues par
une série d'exccitations sinusoidales et par le schéma équivalent (fignre 4-7) noté SE [Bernuchon2018).
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Figure 4- 9 : Densité spectrale de bruit tirée du schéma électrigue (figure 4-7) et du code MC apres le calenl de la transformée
de Fonrier de la fonction d’autocorrélation [Bernuchon2018)].

Pour accéder a un modele non linéaire en vue de la conception d’un circuit de rectification, les

parameétres du modele sont extraits sur une large gamme de polarisations et des lois analytiques

épousant les variations de ces parameétres avec la polarisation sont ensuite ajustées.

Nous avons également utilisé le code MC pour obtenir les dépendances des parametres du
mode¢le non linéaire avec la polarisation. Tout comme nous y avons eu recours pour obtenir la
dépendance de ces paramectres du modele non linéaire avec la surface, les épaisseurs et les
dopages des différentes zones de la diode. Ces modélisations ont été menées car nous ne

disposions pas de diodes physiques dament réalisées technologiquement.
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Méme si le code MC est sophistiqué, certains effets n’ont pu étre intégrés. Nous les discutons
dans les sections suivantes. Enfin, 'approche MC est 1D, il convient donc d’analyser I'influence

de la géométrique réelle de la diode sur le modele électrique.

4.4.2 Les effets ajoutés dans le modéle électrique

* Tension dite « de claquage » en inverse : Vi, [Bernuchon2018]

Pour la diode Schottky, le paramétre souvent évoqué dans les caractéristiques techniques pour
décrire leur limitation en tension a cause de lionisation par choc pouvant conduire a sa
destruction est la tension de claquage notée 1), (breakdown voltage). Pour déterminer cette tension,
plusieurs auteurs ont recours a I'intégrale d’ionisation définie par ’équation) [Bulman1985] :

" Mi =J; @ exp| -, (e, ()= a, (X))o Jox (4-8)

ou M, représente le coefficient de multiplication des porteurs et W la zone de charge d’espace. Le
modele généralement utilisé pour les coefficients d’ionisation des électrons a, et des trous a4, est le
modele de Selberherr dont la dépendance en fonction du champ électrique F s’écrit :

b B b ﬂp
o =a exp{—(;“j } et o, =a, exp —(Epj (4-9)

avec an, bu P ap, by, P des coefficients d’ajustement permettant de reproduire les données
expérimentales pour le SC d’intérét.

L’équation est souvent donnée pour les jonctions P-N mais a aussi été utilisée pour les diodes
Schottky [Schlecht2001] afin de calculer la tension de claquage 1. en faisant tendre le coefficient
M, vers linfini. La figure 4-10 représente 'évolution de la tension de claquage dans une diode
Schottky sur GaAs en fonction de la longueur de la zone N pour plusieurs valeurs de dopages.
Celle-ci a été calculée a partir du potentiel déduit de simulations MC et de I'intégrale d’ionisation.
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Figure 4- 10 : Tension de claquage 1y en fonction de la longueur de la one N et du dopage pour une diode S chottky sur
GaAs [Bernuchon2018)].
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Pour un point de polarisation donné, la diminution du dopage entraine une diminution du champ
électrique, ce qui se traduit effectivement par une augmentation de la tension de claquage (en
valeur absolue). Il est intéressant de noter que la tension 1/}, dépend aussi de la longueur de la
zone N. En effet, tant que la zone N n’est pas complétement déplétée, la longueur importe peu
puisque la répartition spatiale du champ électrique n’est pas modifiée et que celui-ci est nul dans
la zone de quasi-neutralité (ZQN). En revanche, lorsque la déplétion débute dans la zone N7, la
valeur du champ électrique est globalement plus élevée et entraine une diminution de la tension
de claquage.

*  Modulation Hauteur de barriére par le champ électrique

La densité d’états d’interface Dss joue un role important sur le verrouillage du niveau de Fermi a
interface Métal/Semi-conducteur. Suivant ce paramétre, la hauteur de barriére sera susceptible
d’étre modulée par la valeur du champ électrique a I'interface, indépendamment de effet de force
image. Dans la référence [Rhoderick1988], Rhoderick et Williams proposent une formulation de

la hauteur de barriére de la jonction M-SC sous la forme : @, = @,y — @E, , 0U Emax est le champ

électrique au sommet de la barri¢re de potentiel (coté SC). Quelques données trouvées dans la
littérature ont permis de le calculer pour GaAs. Dans la phase de recherche de la structure
optimale de la diode Schottky pour réaliser un doubleur de fréquence ou la rectification, nous
avons choisi de réaliser des simulations avec deux valeurs extrémes de ce parametre ;
explicitement 15 et 35 Angstroms.

Le mode¢le électrique obtenu a ce stade inclut les effets électriques importants dans une approche
1D. De plus, la dépendance de tous les parametres non linéaires électriques avec la configuration
de la diode a été introduite dans un modele complet. La configuration compléte de la diode
Schottky 1D comprendrait : La hauteur de barriere liée au choix de la métallisation de I’anode
ainsi que les épaisseurs et dopages des zones N et N™. Pour simplifier le travail nous avons fixé la
hauteur de barriere, épaisseur et le dopage de la zone N'. Quand nous évoquerons une
configuration dans les sections suivantes, cela correspondra, en conséquence a I’épaisseur de la
zone N (L) et le dopage de 1a zone N (IN,). Pour se rapprocher d’une diode réelle, il faut ajouter
comme parametre clef de la configuration : la surface de l'anode (). Une configuration
correspondra a un triplet (L, Ny S).

Nous allons maintenant intégrer des effets bi ou tri dimensionnelles sur la modélisation électrique
de la diode Schottky, dans les sections suivantes.

4.4.3 Les effets 2D /3D dont les parasites capacitifs et résistifs

Dans la these d’Eric BERNUCHON, les effets parasites 2D ont été abordés tardivement et
uniquement (présentée ici) pour quelques configurations /Bernuchon2018]. La modélisation des
effets parasites bidimensionnels a ét¢é menée sous Silvaco dans le cadre du stage de Qiwang
WANG pour les diodes GaAs puis poursuivie par Mohamed KOUROUMA pour les diodes
InGaAs. Dans cette section est expliquée la stratégie utilisée pour obtenir les résistances et les
capacités parasites de la diode Schottky GaAs. Nous commencgons par questionner l'origine des
contributions parasites évoquées.

Lg
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(a) : Modcle de la capacité de la diode Schottky de différentes Lg (anode).

* "
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(b) : Schéma simple de modele 2D et 1D sous Silvaco

Figure 4- 11 : Modele de la capacité de la diode Schottky de différente 1g ainsi que les schémas simples de modéle 2D et 1D
sous Silvaco.

Dans la figure 4-11 (a), nous pouvons voir la capacité induite latéralement a la surface () du
contact d’anode. La capacité a la verticale de la métallisation diminue avec la diminution de la
surface de 'anode mais pas cet effet parasite. Si =0, on peut obtenir la capacité parasite de la
diode Schottky. Mais on ne peut pas simuler le cas avec =0, on a besoin de trouver la relation
entre Cy et la surface pour extrapoler la valeur de Cs (Cs lorsque §=0) a partir de Ciyar.

La figure 4-11 (b), montre la structure qui a été retenue pour obtenir les contributions des effets
parasites. Concernant la capacité de la zone sous 'oxyde (SI3N4) contribue également a la valeur
de la capacité parasite. Cette structure donne aussi acces a la résistance parasite liée a la nature
2D:3D de la diode Schottky. Nous avons également simulé la structure quasi 1D de droite de 4-
11 (a) pour la confronter aux simulations Monte-Catlo.

119



Chapitre 4 : Conception et modélisation de Rectennas incluant une diode Schottky 2 60 GHz et a 1 THz

Figure 4- 12 : Structure sous Silvaco avec g =0,565, L; =0,1 et N, =107".

La figure 4-12 montre la structure de la diode dessinée sur Silvaco. Cette diode est en fait 3D car
elle présente une symétrie de révolution autour de l'axe de gauche (x=0) (simulation 2D
axisymétrique). Un soin particulier a été porté a la prise en compte des états d’interface avec le
diélectrique (SisNy4 dans la figure) qui modifie le potentiel de surface.

Un nombre trés important de diodes de surface variable (6 surfaces) ont été modélisées pour
chaque configuration (N, Ly) (5x5 = 25 configurations). Pour chacune d’entre elles, un balayage
en polarisation a été effectué (15 points de polarisations) et des calculs pour 40 points de

fréquence étaient entrepris. La base de données générée a été tres conséquente.

Pour résumer : 150 diodes ont été simulées, et 9000 simulations ont ét¢ menées pour chacun des
deux modeles de transport des électrons retenus sur Silvaco (pour les couches N et N). Les
mode¢les de transports de Silvaco avaient été préalablement ajustés sur le code Monte-Carlo pour
tous les dopages considérés.

Le mod¢le non linéaire complet de la diode Schottky a, ensuite, été entré sous ADS a 'aide d’'un
SDD. Le SDD (Symbolically Defined Device) est un dispositif disponible sous ADS permettant
d’exprimer une ou plusieurs équations différentielles afin de définir son comportement non-
linéaire [ADS-SDD)]. En effet, il n’était pas possible de faire évoluer le modele de diode Schottky
de base I’ADS en intégrant des éléments complémentaires afin que le modele linéarisé soit celui
de la figure 4-5. Le SSD peut se composer de plusieurs ports. La figure 4-13, integre la notation a
utiliser pour chacune d’entre elles et leur signification. Le détail du SDD utilisé peut étre trouvé
dans la référence [Bernuchon2018], a I'exception de ce qui concerne les éléments parasites
capacitifs et résistifs qui ont été mise en place durant le stage de Qiwang WANG.

On peut écrire les équations des 6 ports et les 3 cellules du SDD sous ADS comme indiqué en
figure 4-13. Les dépendances de chacun des éléments du modéle SDD en fonction de la
configuration (8, N, L, ont été entrées sous la forme de tableau au format mdjf. Sous ce format
ADS peut réaliser des interpolations dans I'espace (3D, dans le cas présent) des configurations, ce
qui facilite énormément la modélisation non linéaire. Une alternative est de produire des lois
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analytiques dans I’espace des configurations pour chaque parameétre du modéle non linéaire SSD.
Mais cette approche mise en ceuvre initialement pour le GaAs est terriblement lourde a mettre
ceuvre. Elle impose de surcroit énormément d’équations et beaucoup de tests. Il n’est pas certain,
en outre, qu’une telle approche soit plus rapide que les interpolations d’ADS dans un fichier wdif.

Les équations peuvent s’écrire sous la forme

_— e normale comme suit :

vOp1! 2

| () = TV Portl

. v, (t
e i, (t) =C,(v,)- d (;t( ) e Port2
o . di, (t)

DDer4 Vv, (t) =R, (v))i,(t) =L, ét ......... Port3
I1,0]=J(_v1)
F[2,0]=_i2/(C1(_v1)) i dv, (t
FI2,1]=-_v2 i,(t)=C,(v,) O Port4
F[3.0]=(_v3-R2(_v1)*_i3)L2(_v1) dt
i{iié}:_iﬁcz(_w ) . di (t)
F141]=— va V. (1) - Ryi; (t) = L, g Port5
FI5,0]=(_v5-R3*_i5)/L3
FI5,1]=-_i5
F[6.0]-_16/C3 i (t) =C, We®) Port6
F[6.1]=-_v6 dt

Figure 4- 13 : Modele SDD de la diode Schottky sous ADS
[ADS-SDD).

Le Vi est également pris en compte via un fichier »dif, spécifique.

La figure 4-14, illustre la variation de la capacité parasite C; avec la diminution de la surface de
I'anode pour trois polarisations : OV, -5V et -10V. On ne peut pas simuler le cas de §=0. On peut
en revanche, avec un algorithme de régression linéaire (moindres carrés) obtenir 'ordonnée a

Porigine de la courbe C, en fonction de la surface (nx1.g”). Cette valeur correspondra a Cj.

Cd-S(Nd=5E+16,Ld=100nm)
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# v =1.1308x +0.2148
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Figure 4- 14 : Capacité parasite (Cy) en fonction de la surface (INg =5x10'6 cnr? et de 1.y = 100 nm.).

Le tableau 4-1, regroupe les valeurs des capacités parasites C; obtenues pour 2 dopages de la zone

N et pour deux longueurs de cette zone.
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Tablean 4- 1 : Cs en fF (valenr de Cy lorsque S tend vers 0) pour les plusieurs configurations.

Na= 5x10"cm” Ny = 5x10"cm™
Y La= 100 nm I1a=200nm | Lq=100nom | Lq= 200 nm
Cs (en ) 0 0,17 0,12 0,15 0,15
-5 0,13 0,11 0,13 0,14
-10 0,12 0,11 0,13 0,13

La résistance parasite doit étre extrapolée quand la sutface S tend vers linfini (soit lorsque 1/S
tend vers zéro) car les résistances intrinseques de la diode (zone Nq non « déplétée » et de la zone
Na"qui n’est jamais déplétée) tendent alors vers zéro. Mais il est impossible de simuler la
configuration 1/S = 0. Nous avons donc simulé de treés grandes surfaces d’électrodes pour

extrapoler une valeur.

Rd-1/S(Nd=5E+16,Ld=100nm)

E 30
\e_:% V=0
E 25 +V=_5 “““““
=-10
20

y=-0.253x%+5.0413x +3.1715

15

y =-0.1206x? + 1.7893x + 3.0665
10 TeeTe _

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

1/5(um=)

Figure 4- 15 : Résistance série en fonction de 1/ 8 a une polarisation de V"= 0 17, -5 V" et -10 17 (les lignes en pointilles
sont les asymptotes d’ordre 2 des conrbes).

Tablean 4- 2 : Valenrs de la résistance série Ry pour une surface trés grande (100 uni?) proche de celle obtenue pour 1/ S
tendant vers Zéro.

S =100 um? Ng= 5x10"cm”
Y Ix Rs (€2)
0 0.1 1,98
5 0.1 2,08
10 0.1 2.19
0 02 1,83
5 02 1,90
10 0.2 192
0 03 171
5 03 1.76
10 03 177
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4.4.4 Influence des capacités et résistances parasites Cs et Rs sur le

rendement du circuit de rectification

Nous illustrons ici 'influence des capacités et résistances parasites Cy et Ry sur les performances
du circuit de rectification a 800 GHz. Pour cela, nous avons simulé un couple de référence puis

avons multiplié la capacité parasite par 2 (2 x Cs) puis par 4 (4 x C), la valeur de Ry demeurant
constante. Il s’agit d’apprécier effet de Cy sur la rectification en I'exagérant.

Dans un deuxieme temps nous avons calculé les rendements du circuit de rectification avec une

résistance multipliée par 2 (2 x Kj) puis par 4 (4 x Ks) On peut voir en figure 4-16, comment le
rendement (en %) varie pour la configuration Ng = 10" cm™ et Lx = 50 nm, f = 800 GHz et P;, =
-10 dBm en fonction de la surface de 'anode (en pm?).

Rendement-S

—Cs(RC) »
--2Cs(RC)
--4Cs(RC)

20

Rendement

1
Surface de I'anode(um?)

Figure 4- 16 : Le rendement (%) en fonction de la surface de anode pour les différentes valenrs de Cs a Ng= 1078 -3,
L =50 nm, f = 800 GHz, et P;,= -10 dBm.

On constate que lorsque la capacité parasite augmente, le rendement diminue et que la surface qui
fournit le rendement le plus élevé augmente.

Rendement-S

+RS(RC) 25
-—2Rs(RC)
+4RS(RC) 20

Rendement

o—e
0.01 0.1

Surface de I'anode(miﬂ)

Figure 4- 17 : Le rendement (%o) en fonction de la surface de anode pour les différentes valenrs de Rs a Ng= 1078 cm-3,
Ls =50 nm, f= 800 GHz et P;, = -10 dBm.

Nous pouvons voir que Paugmentation de la valeur de Cs a une grande influence sur le

rendement du circuit, alors que 'augmentation de la valeur de Ry ne réduira que légérement le
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rendement. Plus Ry est grande, plus le rendement du circuit est faible. Mais 1'augmentation de Cy

joue un role plus considérable.

4.5 Optimisation de diode en régime de fonctionnement pour une

application donnée au THz

La démarche proposée et mise en place dans Iéquipe Ephycas du C2N pour I'optimisation de
diode Schottky pour une fonction spécifique, au THz comprend plusieurs étapes :

1/ Développement d’un modeéle électrique de la diode Schottky jusquau THz intégrant des
phénomenes physiques qui jouent un role prépondérant a ces fréquences (inertie des porteurs,
courant de déplacement, etc.), qui mettent en défaut le schéma équivalent classique. Ce mod¢le a
¢été établi a partir de simulations MC. Les optimisations des parameétres clefs de la diode Schottky
n’auraient pas été réalisables directement avec le code MC.

2/ Les évolutions en fonction des conditions de polatisations de tous les éléments du schéma
électriques linéaires ont été ajustées avec des lois analytiques.

3/ Ces lois ont été dament paramétrées en fonction de toutes les grandeurs clefs de la diode
(épaisseurs des couches, dopages, surface de I'anode) ont été intégrées dans le simulateur dans
des SDD s’appuyant sur des fichiers au format zdif.

4/ Optimisation en utilisant la méthode d’équilibrage harmonique de ADS des circuits pour
trouver la configuration (5, Lx, N, qui fournit le meilleur rendement visé pour des détecteurs,
des mélangeurs, des multiplieurs de fréquence, etc.

5/ Pour chaque configuration, 'algorithme d’équilibrage harmonique a permis d’identifier les
dimensions des guides constituant les « Stub » et des filtres de part et d’autre de la diode.

Ces étapes 1 a 5 ont été réalisées dans I’équipe Ephycas pour des diodes Schottky GaAs, InGaAs,
GaSb et GaN.

Pour ma part, j’ai contribué a 'obtention des éléments parasites pour les diodes Schottky GaAs..

La figure 4-18, illustre des résultats de calculs de rendements de circuit de rectification obtenus
sous ADS avec le mode¢le non-linéaire complet (SSD) de la diode Schottky GaAs pour Ly = 250
nm et Ng = 10"7cm” et une surface d’anode de 2 um?. Pour chaque puissance d’excitation et
chaque fréquence du signal harmonique d’excitation les lignes (Stubs-en amont de la diode
Schottky-) et la cellule R-C (en aval de la diode Schottky sur la figure 4-1) ont été optimisées. Ceci
afin de comparer le seul élément réellement comparable : 'optimum.
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Figure 4- 18 : Rendement du circuit de rectification pour plusienrs puissances d’entrée en fonction de la fréquence avec la
diode GaAs (1077 cnr? — 250 nm | 10 cnr? — 50 nm | 2 pumi?) [Bernuchon2017b].

La figure 4-19 (a) et (b) montrent, quant a elles, I'influence des effets parasites (Rs et Cy, discutées
en 4.4.3) sur les rendements de conversion a 800 GHz pour différents niveaux de puissance de la
source. On notera sur la figure 4-19 (a), qu’en absence d’éléments parasites les rendements
s’améliorent continiment a mesure que la surface d’anode diminue. La prise de compte des
éléments parasites (surtout de la capacité) montre qu’il existe une surface optimale en dessous de
laquelle le rendement chute car la capacité intrinseque n’est plus beaucoup plus grande que la
capacité parasite. La figure 4-19 (b) montre que les rendements ne cessent de s’améliorer a
mesure que la longueur de la zone N (Lx) de la diode diminue. La figure suggere méme, que Ly
pourrait étre encore réduite en dessous de 50 nm. Cela n’a pas été fait car il conviendrait alors de

raffiner le modéle de . On retiendra qu’une diode optimisée pour la rectification a trés haute
tréquence présente une longueur Ly trés courte.

—~P=0dBm([1]) —~—P=-10dBm([1])
Rendement-S(800GHz) P=-20dBm([1]) -P=0dBm(RC)
---P=-10dBm(RC)  -=-P=-20dBm(RC)

50

40

Rendement

30

20

L 9

0.01 0.1 1
Surface de I'anode(um?)

(a) :Le rendement (%) avec le modele [1]* et modele (RC)* en fonction de la surface de I'anode

pour Iy = 50 nm, N; = 10 cm a 800 GHz et une puissance d’entrée de 0 dBm, -10 dBm et-20
dBm.
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Rendement-Ld(800GHz)| — P=0dBm([1]) —~P=-10dBm([1])
P=-20dBm([1]) —-P=0dBm(RC)
~P=-10dBm(RC) - P=-20dBm(RC)

Rendement
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150
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(b) : Le rendement avec le modéle [1]* et modele (RC)* en fonction de Ly pour Ny = 10'8(cm?) et S
= 0.1 um? a 800 GHz et une puissance d’entrée de 0 dBm, -10 dBm et -20 dBm.

Figure 4- 19 : Le rendement (o) avec le modele [1] et modele RC.

*[1] : Modele de diode 2D sans les éléments parasites Rs et Cs.
*(RC) : Modéle de diode 2D avec les éléments parasites Rs et C.

4.6 Conclusion : Diodes Schottky GaAs optimisées au THz

En conclusion de sa these, E. BERNUCHON considére qu’une diode Schottky GaAs optimisée
pour la rectification est une diode courte (quelques dizaines de nanomeétres) avec un faible dopage
et une trés petite surface, pour maximiser excursion en tension aux bornes de la diode. Le travail
mené avec Qiwang WANG (puis par Mohamed KOUROUMA sur InGaAs) montre que la
surface minimale est limitée par le poids des résistances et capacités parasites.

Une diode Schottky GaAs avec une longueur N (Ix) de 50 nm, un dopage (N,) de 10" cm” et
une surface de 0,05 pm?> semble optimale. (Indépendamment de toute difficult¢ d’ordre

technologique, bien entendu...).

4.7 Rectenna a 60 GHz

Dans cette partie, nous abordons la conception et 'optimisation d’un circuit de rectification avec
un haut rendement de conversion a 60 GHz, basé sur une diode Schottky commerciale et une
antenne large bande sur substrat BCB.

Nous aurions pu aborder la conception de rectenna a 60 GHz avant I’étude de la rectification au
THz mais comme I’étude au THz contenait davantage d’aspects physiques, le plan actuel s’est

imposé.
4.7.1 Choix du circuit de rectification

I’objectif principal du processus d’optimisation est de maximiser le rendement de conversion et
de localiser et minimiser les différentes sources de pertes (quand elles sont accessibles !).

Le circuit de rectification en topologie série, présenté dans la figure 4-1 a été conservé afin de
simplifier I’étude sous ADS de Keysight Technologies avec des simulations de type Harmonic
Balance (HB). Le schéma sous ADS est présenté en figure 4-20. Ce schéma aurait pu étre

126



Chapitre 4 : Conception et modélisation de Rectennas incluant une diode Schottky 2 60 GHz et a 1 THz

présenté pour I’étude de la diode THz car ils sont tres voisins (au modele de la diode Schottky
pres, ce qui n’est pas rien !). Mais si nous détaillons davantage dans la présente section, c’est parce
que nous allons aborder plus en détail les caractéristiques des cellules d’adaptation.

La cellule RyC (en aval de la diode) parallele joue le réle de filtre passe-bas et permet de récupérer
en sortie une tension continue aux bornes de la résistance. L’antenne est modélisée par un
générateur d’onde (a 60 GHz) de puissance incidente Pin (en dBm) avec une impédance de sortie
supposée réelle et égale a 50 Q. On suppose ici que 'impédance de 'antenne patch a été ajustée
en amont. I’inductance L de valeur importante, qui est masquée dans la figure, doit refermer la
boucle de courant a basse fréquence, si 'adaptation est réalisée avec un stub en circuit ouvert.
Dans la figure, le stub est en court-circuit, avec des lignes idéales, et L n’est donc plus nécessaire.
Une cellule d’adaptation a base d’un stub et d’un troncon de ligne est choisie pour maximiser le
transfert de puissance de I'antenne au circuit de rectification.
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Figure 4- 20 : Circuit de conversion série sous Harmonic Balance (HB) d’ADS (Keysight Technologies).

4.7.2 Les diodes Schottky « commerciales » envisagées

Nous présentons dans cette partie les résultats obtenus par simulation. Quatre diodes Schottky
commerciales ont été sélectionnées et envisagées pour concevoir notre rectenna a 60 GHz. Trois
diodes sont fabriquées sur GaAs, et doivent permettre un fonctionnement a la fréquence de
60 GHz. En revanche pour la quatricme diode, en principe fabriquée sur silicium, son
fonctionnement n’est peut-étre pas possible jusque 60 GHz, mais permet de faire quelques
comparaisons de performance avec les autres diodes.

Le modéle des diodes (comme par exemple la diode Schottky MAE1317 extrait de
[Shabnam?2015]) est illustré dans la figure 4-21, ou L, et C, représentent des parasites dus a
Pencapsulation tandis que Lygck et Cpgcr modélisent I'effet des plots de la diode. Les deux types

de parasites sont des parametres indépendants de la tension appliquée a la diode.

MALEIZIT
- —— -
i
B Le=0.3nH Lﬂ.ﬁ.- 028 nH
b
Cpact= 0.034 pF—L b / Cpect= r;r 034 p
= C,= 0.2 pF =

Figure 4- 21 : Modele de circuit véel de la diode Schottky et ses paramitres parasites (inclnant le packaging), figure extraite
de [Shabnam2015)].
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Chaque diode Schottky dispose de ses propres paramétres de modele (I, R, Cjo, ctc.)

compatibles avec le modele ci-dessus et les valeurs disponibles dans les données constructeurs
[MS8004, Ma4E1317, MS8150 et SMS9322] sont résumées dans le tableau 4-3 ci-dessous.

Tableau 4- 3 : Parametres de quatre différentes diodes Schottky commerciales.

Référence diode Schottky
Parameétres Description MS8004 | MA4E1317 | MS8150 | SMS3922
Is Courant de saturation (A) 8x10" 1,7x10™" 2x107" 3x10°®
Rs Résistance série (Q) 6 4 3 9
Cjo (F) Capacité de jonction (pF) 0,06 0,020 0,045 0,7
Bv (V) Tension de claquage (V) 5 7 4 20
Ibv (A) Courant 2 Bv (A) 1x10° 1x10° 1x10° 1x10°
M Exposant C-V 0,50 0,38 0,50 0,26
N Facteur d'idéalité 1,05 1,08 1,2 1,08
Eg (eV) Energie de bande 1,42 1,424 1,42 0.69"
interdite (eV)
Vi (V) Potentiel intégré (V) 0,85 0,86 0,85 0,595
modele de la capacité

" La documentation du constructenr donne un modéle SPICE avec cette valeur de bande interdite qui semble
provenir d'une technologie pour du germanium. Pourtant le constructenr indigue que ces diodes sont en technologie
silicinm. 11 est probable que ce parametre ait été ajusté et utilisé en debors de son role initial.

Il convient de signaler que le logiciel ADS ne dispose pas d’un modele de diode Schottky
différencié de celui des diodes a jonction PN. Il convient, en conséquence, de mettre le temps de
vie des porteurs minoritaires a zéro, pour simuler une diode Schottky, faute de quoi une capacité
de diffusion viendra augmenter la capacité de déplétion en régime directe.

Pour chaque simulation effectuée et pour chaque diode choisie, la cellule d’adaptation ainsi que la
résistance de charge Ro seront optimisés pour avoir le meilleur rendement de conversion en

puissance (comme pour I'étude précédente au THz).

4.8 Optimisation du circuit de rectification en fonction de la diode Schottky

4.8.1 Optimisation de la résistance de charge

La figure 4-22, montre les rendements en fonction de la résistance de charge Rodes quatre diodes
a la fréquence 60 GHz et pour trois puissances d’entrée : (a) 0 dBm, (b) -10 dBm et (c) -20 dBm.
La charge varie de 10 € a 1000 k€.
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Figure 4- 22 : Rendement en fonction de la résistance de charge Ro des gnatre diodes Schottky a la fréquence 60 GHz, et
pour trois puissances d'entrée : (a) -20 dBm, (b) -10 dBm et (c) O dBm.

Les résultats montrent qu’autour d’'une valeur de charge optimale, le rendement est maximal
quelle que soit la puissance d’entrée. La charge Ro modifie 'impédance de la diode et contribue a
I’adaptation du circuit. Pour des valeurs de charge importantes, la puissance d’entrée atteint une
valeur critique a partir de laquelle le rendement diminue. Cette résistance est d’autant plus grande
que la puissance d’entrée est faible. Il faut noter que ces rendements sont importants car il n’y a
pas de pertes dans le circuit d’adaptation considéré idéal ici (adaptation par stub avec lignes

idéales), contrairement aux cas d’une adaptation avec des pertes, comme cela sera illustré plus
loin.

Pour les diodes MS8004, Ma4E1317 et MS8150 et avec une valeur de charge Ro optimale, le
rendement atteint une valeur maximale autour de 75% pour une puissance d’entrée de P
=0 dBm, autour de 70% pour P;, = -10 dBm, et voisine de 50% pour P;= -20 dBm. Quant a la
diode SMS9322, quelle que soit la puissance d’entrée (0, -10 et 20 dBm) pour une valeur de
charge Ro optimale, le rendement ne dépasse pas 5%.
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4.8.2 Optimisation du circuit de rectification dans la bande de fréquence

WiGig

La variation du rendement sur la bande de fréquence WiGig de 57 a 66 GHz est donnée avec la
figure 4-23, en utilisant les trois diodes Schottky pour trois niveaux de puissance : 0 dBm, -5 dBm
et -10 dBm. En plus de P'optimisation de la cellule d’adaptation par stub, la valeur de la résistance
de charge est également optimisée pour obtenir un maximum de rendement. Celle-ci dépend de la
fréquence et de la puissance d’entrée. Le tableau 4-4, donne le rendement maximal obtenu a 57,
60 et 66 GHz pour les trois valeurs de puissance pour les trois diodes Schottky (MS8004,
Ma4E1317 et MS8150).

(a) (b)
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Figure 4- 23 : Rendement sur la bande de fréquence WiGig [57-66] GHz, selon trois diodes Schottky différentes, en fonction
de trois niveanx de puissance O dBm, -5 dBws et -10 dBm.
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Tableau 4- 4 : Rendement maximal obtenu suivant les trois diodes Schottky a 57, 60 et 66 GHg pour une résistance de
charge optimale a O dBm, -5 dBwm et -10 dBm.

Fréquence]l Diodes P, 1 (%) P, 7 (%) P, 1 (%)
(GHz) Schottky | (dBm) (dBm) (dBm)
MS8004 64 74 76
57 MA4E1317 75 76 77
MS8150 64 63 63
MS8004 66 71 76
o0 MA4E1317 10 76 - 77 0 77
MS8150 64 64 64
MS8004 37 69 75
6 MA4E1317 65 77 76
MS8150 63 63 64

Les résultats de la figure 4-23, montrent que le rendement varie de la méme manicre pour les
trois diodes en fonction de la puissance d’entrée dans la gamme de fréquence de 57 a 66 GHz.

Pour la diode SM8004, lorsque la puissance varie de -10 dBm a 0 dBm, le rendement varie entre
37% a 76%, pour la diode MA4E1317 le rendement varie entre 65% et 77% et pour la diode
MS8150 le rendement varie entre 63% et 64%, respectivement.

La diode MS8004, présente un rendement faible (= 37% a 66 GHz) des que la puissance est de
lordre de -10 dBm comparée aux autres diodes Schottky. La diode MS8150, méme si elle
présente un rendement plus au moins stable (= 63% de 0 a -15 dBm) dans toutes la bande de
fréquence WiGig, demeure moins performante que la diode MA4E1317 qui présente un

rendement jusqu’a 77% pour une puissance égale 0 dBm et -5 dBm, et jusqu’a 65% lorsque P;, est
égale a -10 dBm.

Pour conclure, la diode MAa4E1317 présente le meilleur rendement de conversion quelle que
soit la puissance appliquée en entrée entre (0 et -15 dBm)

4.9 Diode retenue pour les circuits a 60 GHz

Une diode pour la rectification doit présenter une faible capacité de jonction, une faible résistance
série et une tension de claquage élevée. Ce qui est tres difficile a obtenir simultanément.

La diode doit également commuter de ’état bloqué a I’état passant rapidement. Pour cela une
faible tension de coude est souvent recherchée. En outre, comme nous visons la bande WiGig de
57 a 66 GHz, la diode retenue doit étre particuliecrement performante dans cette gamme de
fréquences. Compte tenu des caractéristiques mentionnées ci-dessus, la diode Schottky
commerciale MA4E1317 avec Ry = 4 Q, Cjo= 0.02 pF et Vp,.= 7 V apparait la plus performante.

Elle sera retenue pour le reste des simulations de ce chapitre.
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4.9.1 Optimisation du circuit de rectification avec la diode MA4E1317

Nous avons noté que les caractéristiques de la cellule d’adaptation sont fortement dépendantes de
la puissance d’entrée, de la fréquence et de la résistance de charge Ro. C’est la raison pour laquelle
les optimisations sont faites pour chaque configuration.

Dans le cas des lignes réelles (microruban) de largeur 85 um, les propriétés sont celles utilisées
avec HESS, avec 30 um de BCB de permittivité égale a 2,66 et une tangente de perte (tg (0)) égale

2 0,005, une conductivité de 3x10” S/m pour des rubans de 1 pum d’épaisseur d’or (Au). Le circuit
utilise le modele de lignes MLLIN avec ADS.

En utilisant la diode Schottky MA4E1317 a 60 GHz, le circuit est similaire a celui de la figure 4-
20 (avec un objet MTEE pour lintersection des lignes —voir figure 4-26 plus loin—). Les résultats
a 60 GHz sont présentés dans les quatre cas de stub en circuit ouvert ou en court-circuit, avec
lignes idéales (TLIN) ou lignes micro-rubans réalistes (MLIN) avec optimisation pour un
maximum de rendement en puissance. Les courbes sont représentées dans la figure 4-24 et les
valeurs saillantes sont résumées dans le tableau 4-5. Pour les lignes idéales, les longueurs
supposent que le quart de longueur d’onde vaut 850 pm a 60 GHz, afin de faire une comparaison
avec les lignes micro-rubans.

La capacité C est fixée a 10 nF, mais sa valeur n’a pas de grande conséquence sur le rendement
vers la puissance continue aux bornes de Ro.

En court-circuit
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Figure 4- 24 : Comparaison du rendement de conversion en fonction des lignes utilisées (stub) dans le cas idéale et dans le cas
réel (microruban), en fonction de la puissance d'entrée et en fonction du circuit (en CC ou en CO) a 60 GHz.

La figure 4-25 illustre linfluence des pertes dues au substrat (tg(0)) sur le rendement de
conversion dans le cas des lignes réelles (microruban) avec stub en court-circuit a 60 GHz. Le
rendement en puissance est légerement diminué sans pertes diélectriques. Globalement, le
rendement souffre rapidement des pertes du circuit d’adaptation, non seulement pour le
fondamental a 60 GHz, mais aussi sur les harmoniques. L’optimisation du rendement en
puissance consiste en la recherche du meilleur compromis dans la configuration d’une cellule
d’adaptation par stub. D’autre part, dans le cas des lignes réelles, si le rendement est meilleur avec
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un stub en court-circuit, c’est parce que la longueur du stub est plus faible, et donc induit moins

de pertes.

Tablean 4-5 : Rendement en fonction des lignes utilisées dans le cas idéal ou réel, en fonction de la puissance d’entrée et en
Sfonction du circuit (CC) ou (CO) avec les valeurs optimales de la résistance de charge et des longuenrs des stubs.

Ligne idéale en CO
Pin (dBm) 7 (%) Ro (kQY) Dseub (um) Lstub (nm) Voue (V)
15 449 551,5 772 945,56 2,797
10 68,62 1,159 950,16 738,59 2,82
5 73,55 3,854 776,16 922,13 2,994
0 75,3 12,6 800,1 891,4 3,08
-5 75,8 40,2 823,7 873,5 3,1
-10 70,63 99 82,25 867,8 2,05
-15 56,66 62,7 8282 868 1,06
Ligne idéale en CC
Pin (dBm) 71 (0/0) R() (kQ) Dstub (um) Lstub (m) Vout (V)
15 44.6 01 8475 858,41 1,187
10 72,9 1,23 715,1 142,6 2,991
5 75 4,05 776,1 72,7 3,098
0 75,8 12,76 800,1 41,42 3,11
-5 76 403 823,66 2355 311
-10 70,82 70,44 829,25 17,67 2.23
-15 63,24 145,8 843,1 12,58 1,707
Ligne réelle en CO avec tg (8) = 0.005
Pin (dBm) 7 (%) Ro (kQ) Dsewb (um) Lseub (pm) Vour (V)
15 44.42 0,533 693,34 987,34 2,736
10 51,1 1 669 999 2,295
5 39,68 1,12 672,46 993,7 1,183
0 25,06 1,57 692,64 970,2 0,626
-5 10,04 2,34 712,3 948,05 0,272
-10 0,62 5,5 882,77 770,34 0,058
-15 0 - - - -
Ligne réelle en CC avec tg (8) = 0.005
Pin (dBm) n (OAJ) RO (kQ) Dstub (um) Lstub (m) Vout (V)
15 424 0,2 506,87 505,3 1,698
10 61,37 1,2 672 149,58 1,136
5 50,54 1,85 698,8 119,1 1,718
0 36,9 2.4 711,26 103,96 0,94
5 20,9 343 7281 8535 0,48
-10 6,1 5,3 743,26 69,1 0,18
-15 0 - - - -
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Ligne réelle en CC avec tg (8) =0
Pin (dBm) 71 (OAJ) RO (kQ) Dstub (Hm) Lstub (m) Vout (V)
15 478 0,1 824.1 821,7 1,158
10 64,97 1,16 667,4 151 2,744
5 55,33 2,254 702,3 109,5 1,995
0 43,25 3,209 718,84 90,76 1,178
-5 27,85 4,574 733,5 74,8 0,635
-10 11,82 6,782 746,55 60,9 0,283
-15 1 -10,619 7479 59,73 0,052
100 ~
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Figure 4- 25 : Comparaison du rendement de conversion dans le cas d'une ligne réelle (microruban) en fonction de la
puissance d'entrée avec stub en CC a 60 GHz, en fonction de la valenr de tg(d) de la ligne.

4.9.2 Optimisation du circuit de rectification dans une bande de fréquence :

ligne réelle avec vias

Considérons désormais une antenne large bande sur BCB (& = 2,66 et tg (&) = 0,005), entourée
de résonateurs comprenant des vias de 56 um de diametre (connectées au plan de masse), et une
largeur de ligne microruban (ligne qui alimente l'antenne patch) de 103 um (étudiée dans le
chapitre 3). Le circuit est représenté dans la figure 4-26, le stub se termine en court-circuit, avec
un modele de via d'ADS et des sections de lignes supposées réelles La diode Schottky est
Ma4E1317.
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Figure 4- 26 : Circuit de rectification en topologie série avec lignes réelles et stub en court-circnit non idéal par un via.

Le rendement obtenu sur toute la bande de fréquence de 53,8 a 56,5 GHz est tracé en figure 4-
27, en fonction de trois niveaux de puissance 0 dBm, -5 dBm et -10 dBm. L’optimisation est
différente car elle considére ici une cellule d’adaptation unique devant couvrir toute la bande de
fréquence. C’est donc un compromis légerement moins performant que ce qui a été obtenu pour

une fréquence unique. La différence est néanmoins faible car la bande de fréquence est
relativement étroite.
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Figure 4- 27 : Rendement de conversion en fonction de la fréquence pour trois niveans: de puissance d'entrée, O dBm, -5 dBm
et -10 dBm. Les lignes sont supposées réelles (sur BCB) en inclnant un modéle de via d'/ADS. Tablean correspondant aux
valenrs optimales.

Le rendement obtenu dans la figure 4-27, varie selon la puissance d’entrée dans toute la bande de
fréquence. Lorsque la puissance d’entrée est de 0 dBm, le rendement maximal est de 34% entre
55 GHz et 55.4 GHz. Lorsque la puissance d’entrée est de -5 dBm, le rendement maximal est
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18% entre 55 GHz et 55.4 GHz. Lorsque la puissance d’entrée est de -10 dBm, le rendement
maximal est a 5% entre 55.6 GHz et 55.7 GHz.

4.10 La réalisation technologique de la rectenna a 60 GHz

Les effets parasites et les pertes d’interconnexions peuvent étres minimisés dans une technologie
de circuit intégré, grace a I'intégration de la couche « active », en ce qui nous concerne, des diodes
Schottky planaires, et les lignes et autres composants électriques nécessaires au fonctionnement
du circuit.

A haute fréquence, les guides, les dispositifs « passifs » et les antennes peuvent se réaliser avec
une couche diélectrique et une métallisation (via inter-couches et motifs planaires). Cette couche
passive existe bien dans les circuits MMIC et elle est intégrée au front-end des circuits BiICMOS
pour les RF. Cependant, les contraintes technologiques et le cout de fabrication limite le type de
diélectrique qui peut étre utilisé, Pépaisseur du diélectrique et la surface disponible. Cela contraint
les performances de 'ensemble.

Avec un support intermédiaire pouvant accepter des contraintes technologiques favorables aux
meilleures performances passives, il est possible de 'hybrider avec le circuit intégré mais il reste

encore des limitations par I'interconnexion.

Si nous mettons a part les techniques de wafer bonding, la puce est rapportée (wire bonding, flip-
chip) sur un substrat hote (céramique, PCB), souvent avec la médiation d’un interposeur pour
remédier aux contraintes dimensionnelles du substrat porteur. L'objectif du contrat Terapacipode
(ANR-16-CE24-0031-01) auquel j'ai contribué pour la réalisation des guides coplanaires GCPW
avec vias, est de porter directement la couche passive sur la couche active sans les contraintes
technologiques de la couche active. Ainsi, en réutilisant l'expérience acquise lors de ce contrat
pour réaliser une rectenna, la diode Schottky constitue la couche active, avec le BCB comme
diélectrique, pour des épaisseurs voisines de 30 um, et la métallisation est de I'or (croissance
électrolytique, dépot par évaporation e-beam d’une cible). Le contrat Terapacipode réunissait
plusieurs partenaires académiques et industriels (C2N, IEMN, IMEP-LAHC, IETR et III-V
Labs) pour développer une technologie submillimétrique de dispositifs passifs et d'antennes sur
BCB avec l'intégration d'un circuit TBH InP.

Si la diode Schottky est fournie sous forme de puce, plusieurs options sont possibles pour
associer la diode Schottky aux guides et antennes. Une option est le collage ou la brasure de la
puce sur un support afin de reprendre les étapes technologiques. Par exemple un caisson a la
dimension de la puce est creusé dans un wafer Si (gravure ICP) afin que la surface de la puce et la
surface du wafer soit au méme niveau. On peut ensuite utiliser les procédés de microélectronique
pour réaliser la couche de guides et d’antennes. C’est une solution en cours de développement
dans I’équipe Ephycas (non appliquée ici).

La seconde solution est de reporter par flip-chip la puce sur les dispositifs passifs déja fabriqués.
Elle n’a pas été envisagée directement, compte tenu des probléemes soulevés par la mise en
contact des « plots » de la puce avec ceux de la couche Or/BCB, et par le fait que le substrat
porteur de la puce se retrouve au-dessus de la puce, induisant une méthodologie de conception
un peu plus complexe. Pour des premiers tests, il est préférable d’envisager un collage de la puce
sur un emplacement de la couche Or/BCB déja réalisée, et l'interconnexion entre les deux
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Chapitre 4 : Conception et modélisation de Rectennas incluant une diode Schottky 2 60 GHz et a 1 THz

circuits réalisés indépendamment se fait par wire bonding. Il est nécessaire de connaitre les
performances de chaque partie (la diode et sa puce, le wire bonding, les guides et antennes sur
BCB) afin de parfaire la conception du circuit complet rectenna.

L’association de la puce Schottky et de la technologie Or/BCB sur wafer Si n’a pas pu étre faite
dans le temps de la thése. Les premiers dispositifs Or/BCB integrent : 1/ des antennes pouvant
étre excitées par une pointe de mesure coplanaire, 2/ des motifs 1-port et 2-ports de calibrage
type TRL ou d’épluchage par matrice en cascade, 3/ des motifs pour mesure des wite bonding,
avec et sans la puce portant une diode Schottky. Cette technologie se limite a la bande de
fréquence accessible par la pointe de mesure. En accord avec les moyens de caractérisation
disponibles dans I’équipe, la conception prévoit donc de couvrir les fréquences jusque 67 GHz,
avec des diagrammes de rayonnement entre 50 et 67 GHz.

La technologie de la couche Or/BCB a déja été expliquée dans le chapitre 3 consacré aux
antennes. Une puce (composant commercial, ou prototype réalisé par un laboratoire) serait collée
sur le diélectrique (colle époxy, ou BCB avec une faible réticulation) avec une machine de report
de puce (pick and place), puis ensuite le cablage par wire bonding aurait été fait entre les plots de
la puce et les plots prévus sur le substrat. Il faut respecter précisément les dimensions du cablage
(longueur de fil, rayon de courbure, hauteur d’arc) compte tenu de leur contribution électrique
dans le fonctionnement du circuit, contribution qui serait intégrée lors de la phase de conception

de la rectenna.

4.11 Conclusion

Dans le but d’¢tudier I'association de circuits actifs et passifs sur BCB, il a été proposé de réaliser
une rectenna. [’étude prévue initialement comprenait deux volets : la conception d’un prototype
de rectenna fonctionnant autour de 60 GHz (visant des applications WiGig) et la conception
d’une rectenna THz totalement intégrée au THz. Cette dernicre s’appuyait sur une diode Schottky
optimisée en technologie GaAs (qui aurait été réalisée par un partenaire technologue externe). Le
travail d’optimisation de la diode GaAs a été entrepris mais dans le contexte de la pandémie, il

s'est avéré impossible de fabriquer la rectenna a échéance de la fin de la these.

Le calcul fin des éléments parasites de la diode Schottky (résistifs et capacitifs) rend possible la
recherche de la «meilleure » diode pour une application spécifique au THz (rectification,
doubleur ou tripleurs de fréquences, mélangeurs, ...). Il n’existe pas, en effet, une diode unique
optimisée pour le THz mais diverses diodes qui peuvent étre optimales pour une application
spécifique au THz. D’ou lintérét d’un modele électrique non-linéaire couvrant toutes les
configurations (épaisseurs de couches, niveaux de dopage, surface d’anode, ...) réalisable par

épitaxie et technologie.

Pour la rectenna a 60 GHz, diverses topologies d’antennes planaires ont été simulées, réalisées et
caractérisées au C2N (chapitre 3). Le circuit de la rectenna, incluant I’antenne, une cellule
d’adaptation par stub, une diode Schottky commerciale et une cellule RC parallele a ensuite été
optimisée sous ADS pour différentes diodes Schottky commerciales. Notre choix s’est portée sur
la diode MA4E1317 qui offrait les meilleurs rendements de conversion. Une réflexion sur le
poids des pertes des guides sur BCB a été entreprise. Nous avons montré que le recours a des

137



Chapitre 4 : Conception et modélisation de Rectennas incluant une diode Schottky 2 60 GHz et a 1 THz

lignes micro rubans sur BCB pouvait faire chuter le rendement de conversion de la rectenna de
70% a 40% pour une puissance de 0 dBm

L’intégration des antennes planaires optimisées, des circuits d’adaptations, d’une diode GaAs
commerciale et d’'une cellule RC dans la bande WiGig, n’a pas abouti a ce jour. Mais toutes les
étapes de conception ont été menées.
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Conclusion générale et perspectives

Dans le cadre de ce travail de these, des technologies a base de polymere benzocyclobutene
(BCB) pour les dispositifs passifs ont ét¢ développés en bande millimétrique et submillimétrique
[Grimault2019] et [Zerounian2021].

Dans le chapitre 1, nous avons mis en évidence les limites d’intégrations des dispositifs RF passifs
en technologies silicium pour traiter les applications millimétriques, submillimétriques et THz.
Les wafer usuels de silicium (Si) présentent des pertes élevées. I conviendrait de n’utiliser que des
substrats a haute résistivité (HR) pour minimiser les pertes diélectriques. Mais la forte valeur de la
partie réelle de la permittivité du silicium est aussi responsable de fortes pertes par rayonnement
des guides au-dela de 60 GHz.

C’est pourquoi, dans le but de concevoir des circuits RF/HF/THz intégrés sur puce tout en
minimisant les pertes associées au substrat diélectrique, nous avons proposé d’utiliser le BCB
comme diélectrique alternatif. Ce diélectrique polymere présente une permittivité (partie réelle)
plus faible que celle des semi-conducteurs usuels déposé avec une épaisseur suffisante pour
apparaitre comme une excellente alternative, et conduire a la réalisation des guides d'ondes
monomodes sur toute la gamme millimétrique et submillimétrique. Le BCB est déja utilisé en
technologie des MMIC, compatible avec les étapes de microélectroniques classiques, et en raison

de sa faible permittivité (réduction des capacités) et de son angle de perte modéré méme a 1 THz.

Ces raisons nous ont ainsi conduites a considérer et a étudier la réalisation des différents circuits
RF/HF/THz sur ce polymeére. En continuité du travail déja mené par I’équipe Ephycas du C2N,
sur des guides GCPW (guide coplanaire avec plan de masse inférieur), le chapitre 2 constitue une
part importante de ce travail avec le développement de guide en technologie planaire sur BCB. La
nouveauté apportée dans le présent travail est 'inclusion de vias permettant de court-circuiter les
plans de masse entre eux afin de réaliser des guides monomodes avec des pertes modestes. Nous
avons décrit les procédés de fabrication technologiques de ces guides. La caractérisation des
guides a tout d’abord ét¢ menée de 10 MHz a 67 GHz. Apres épluchage des acces, les
parametres S ont permis de calculer les propriétés de transmission et I'impédance caractéristique
des lignes. Nous avons notamment pu vérifier qu'un unique mode fondamental se propage grace
a larchitecture du guide avec des pertes raisonnables (0,65 dB a 67 GHz pour la ligne proche de
50 Q, et 0,45 dB pour une ligne de ruban central deux fois plus large d’impédance caractéristique

d’environ 40 Q).

Les bonnes performances de ces guides coplanaires ont été démontrées avec des mesures
réalisées jusqu’a 760 GHz et des comparaisons jugées favorables obtenues avec des modélisations
HESS. Les lignes de transmission dont la largeur du ruban central (V) est de 36 um, avec un
espace au plan de masse coplanaire (G) de 3 um sur 30 pm de BCB avec vias présentent une
atténuation tres satisfaisante aussi faible que 3 dB/mm a 600 GHz avec une permittivité effective
d'environ 1,95 et une impédance caractéristique proche de 50 Q. Parmi le panel d'études sur les
guides d'ondes planaires en ondes submillimétriques, nos résultats sont dans la lignée de ceux a
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I’état de l'art qui existent actuellement en technologie planaire. Rappelons que les pertes dans un
guide CPW sont principalement d'origine diélectrique et métallique a basse fréquence, et liées au
rayonnement a fréquence élevée. Ils dépendent du choix crucial du diélectrique et de ses
dimensions, en particulier de la séparation (G) entre la bande centrale (V) et les rubans de masse
latéraux. Un guide d’'onde CPW de mémes dimensions (/G = 36/3 um) sur 30 um de BCB
mais sans vias [Cao2014], présentait une atténuation un peu plus élevée avec 3.5dB/mm a
500 GHz. Les pertes évoquées ici restent voisines de celles obtenues par simulation FDTD pour
un guide GCPW sur 25um de BCB (W/G = 13/3,5um) qui a montré une atténuation de
3,6 dB/mm a 750 GHz.

En conséquences, les lignes GCPW sur BCB avec vias, d'impédances proches de 50 € proposées
et étudiées dans cette thése, demeurent monomode et a faible perte jusqu’aux fréquences THz et
révelent un trés fort potentiel pour les applications submillimétriques. Les avantages de ces guides
permettent beaucoup de degré de liberté dans ses dimensions avec un substrat polymere BCB et
la possibilit¢ de contréler la densité de vias pour limiter 'apparition des modes d’ordres

supérieurs.

Le BCB se présente comme l'un des meilleurs matériaux de support et de moyen d'encapsulation
des dispositifs. En effet, ce dernier permet de réduire fortement les pertes a des fréquences THz.
Les performances de cette technologie se situent dans I'état de l'art ouvrant la voie a des circuits
THz enticrement intégrés sur n’importe quel MMIC.

Les difficultés technologiques a surmonter pour rendre fiable I'ajout de circuits passifs sur
substrat BCB épais demeurent importantes comme ANR Terapacipode I'a montré. Mais si elles
sont surmontables, les perspectives de circuits passifs incluant des antennes sur des substrats
structurés sont trés prometteuses.

Le chapitre 3 a porté sur I’étude, la modélisation et la réalisation d’antennes planaires en
technologie intégrée sur BCB. A cet effet, nous avons choisi de concevoir des antennes
fonctionnant sur la bande de fréquences dédiée aux applications WiGig (57 a 66 GHz). Pour cela,
nous avons congu diverses antennes sur BCB. Un design d’antenne patch classique a été réalisé
dans un premier temps afin de valider les étapes et le concept de fabrication. Par la suite, de
nouvelles géométries d’antennes patchs ont été réalisées en vue d’augmenter leur bande passante
comme le patch avec fentes en forme de U, le patch avec structures en forme de champignons et
le patch parasité par un autre patch au-dessus. Ainsi, de multiples techniques d’élargissement de la
bande passante ont été considérées, par le principe d’ajout d’une ou de plusieurs résonances
supplémentaires assez proches pour pouvoir les coupler pour élargir la bande passante. La
méthodologie mise en place pour la conception et I'élargissement de la bande de fréquence des
structures antennaires sur polymere BCB a été décrite.

Nous avons par la suite validé expérimentalement les résultats de modélisations. Cette étape,
nous a permis d’une part de valider et de consolider les processus de fabrication technologique
des antennes planaires sur BCB en salle blanche du C2N, mais aussi de vérifier la validité des
performances des antennes proposées avec la mesure des parametres S et du diagramme de
rayonnement. Les résultats obtenus ont montré une bonne concordance avec les résultats de
simulations méme si des écarts fréquentiels ont été constatés.
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Une étude des tolérances de certains parametres a été menée pour identifier origine de ces
écarts. Ainsi, des corrections ont été apportées afin de réadapter la modélisation de I'antenne aux
résultats de mesures. Nous avons pour cela réadapté la permittivité relative du BCB et
redimensionné 'antenne en tenant compte des incertitudes de fabrications en particulier lorsque
les espacements sont inférieurs 2 1 um. Nous avons ainsi pu optimiser une nouvelle géométrie
d’antenne patch a faible profil. Cette antenne, se compose d’'un patch circulaire entouré de
résonateurs, en forme de champignon sur lequel est empilé un autre patch circulaire « parasite ».
Ce nouveau prototype d’antenne a été réalisé et caractérisé. Les résultats obtenus ont permis de
valider le concept. Cette configuration a permis d’élargir la bande passante de I'antenne a plus de
2,8 GHz autour de 60 GHz, ce qui est suffisant pour couvrir un canal dans le cadre d’une
application WiGig.

En perspective de ces travaux et afin de couvrir plusieurs canaux dans la bande WiGig, nous
prévoyons de rendre cette antenne reconfigurable en fréquence. Cette fonctionnalité peut étre
obtenue en intégrant des éléments localisés comme des composants électroniques qui permettent
de changer les propriétés de résonance de la structure. Ces composants peuvent étre des diodes
PIN ou Varactors qui peuvent étre placées par exemple entre le patch central et les résonateurs
en forme de champignons. En les polarisant en inverse, on pourrait controler la zone de charge
d’espace de ces diodes et donc de la capacité qui se crée aux bornes de chaque diode. Cette
capacité variable permettrait ainsi de controler la fréquence de résonance globale de 'antenne et
donc de couvrir plusieurs bandes de fréquences. D’autres configurations peuvent également étre
développées dans des travaux futurs, comme la réalisation d’antenne a entrées et sorties multiples
(MIMO) pour répondre aux exigences des nouvelles technologies de communication numériques.
La formation de faisceau directif et le controle de sa direction fait également partie de ces
nouvelles exigences. Cette fonctionnalité peut étre obtenue soit par la mise en réseau d’antennes
ou sinon par I'intégration de nouvelles technologies comme les métamatériaux et les métasurfaces
qui révolutionnent ces dernicres avec le controle des ondes EM [Milias2021] [Wang2020].

Par la suite et dans le but d’étudier 'association de circuits actifs et passifs sur BCB, il a été
proposé, dans le chapitre 4, de réaliser une rectenna fonctionnant autour de 60 GHz (visant des
applications WiGig). L’antenne optimisée et réalisée dans le chapitre 3 a été considérée pour la
conception de ce circuit de rectification. Outre les perspectives nombreuses d’applications
associant parties actives et passives sur BCB présenté juste avant, la rectenna constitue un circuit
témoin des bonnes performances ou des moindres pertes des deux parties, ensemble, et elle
constitue un choix d’excellence. Cela peut couvrir des études physiques amonts dans la
modélisation fine du transport a la jonction Schottky, comme des études plus pratiques de
Pefficacité d’échange électromagnétique depuis Dlantenne jusquau composant avec la
modélisation non-linéaire comme enjeu important.

Dans un premier temps, une étude d’évaluation (sous ADS) des performances de différentes
diodes Schottky commerciales autour des fréquences de 60 GHz a été menée. Parmi les
différentes diodes étudiées, une seule a été retenue en vue de Iintégrer dans le circuit de la
rectenna. Ce circuit a ensuite été optimisé sous ADS en testant différentes configurations et les
résultats de modélisation ont permis d’obtenir des rendements de conversion de 'ordre de 60%
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avec des niveaux de puissance allant de 0 a -10 dBm. Le circuit n’a pu étre mis en place dans son
intégralité par manque de temps. Cependant, des options de réalisation technologique pour
associer la diode Schottky aux guides et antennes sont possibles et envisageables dans le cadre de

travaux futurs.

A plus hautes fréquences (fréquences millimétriques et THz) nous pouvons imaginer conserver le
concept des rectennas basée sur une diode Schottky a 1 THz, non plus pour réaliser de la

conversion d’énergie, mais simplement pour la détection.

Cette étude rentre dans une continuité du travail de I’équipe Ephycas et plus spécifiquement de la
these d’Eric BERNUCHON. 1l apparait qu’une diode Schottky GaAs optimisée pour la
rectification est une diode courte (quelques dizaines de nanométres) avec un faible dopage et une
tres petite surface. Le travail de thése a permis de montrer que la surface minimale est limitée par
le poids des résistances et capacités parasites. Une diode Schottky GaAs avec une longueur N de
50 nm, un dopage de 10'" cm™ et une surface de 0,05 um? semble optimale.

La réalisation technologique d’un détecteur THz intégré sur substrat GaAs hybridée par
I'intégration de circuits passifs sur BCB (nécessitant une grande épaisseur de BCB au-dessus des
composants) et plus spécifiquement de la these d’Eric BERNUCHON, n’a pu étre menée durant
la thése mais il le sera prochainement.

Le calcul fin des éléments parasites de la diode Schottky (résistifs et capacitifs) qui a nécessité des
milliers de simulations sous Silvaco rend possible la recherche de la « meilleure » diode pour une
application spécifique au THz (rectification, doubleur ou tripleurs de fréquences, mélangeurs, ...)

et pas uniquement pour la rectification/détection au THz.

Il n’existe pas, en effet, une diode unique optimisée pour le THz, mais diverses diodes qui
peuvent étres optimales pour une application spécifique au THz. D’ou lintérét d'un modcle
électrique non-linéaire couvrant toutes les configurations (épaisseurs de couches, niveaux de
dopage, surface d’anode, ...) réalisable par épitaxie et technologie.

Un tel modele sera mis a profit pour la réalisation de sources entre 1 et 2 THz. Il est probable
que de telles sources domineront toutes les options alternatives (QCL par exemple) dans un
proche avenir. La réalisation de telles sources nécessitera des modéles dans un environnement
unique tel qu’ADS. Le mode¢le complet de diode Schottky, incluant les éléments parasites, de
I’équipe Ephycas pourrait étre au cceur de la modélisation qui précedera les conceptions.

Pour finir, au cours de cette these différentes topologies de circuits RF passifs sur BCB ont été
¢tudiées. Ces études ont permis de tester et d’évaluer les performances de ce polymere aux
fréquences millimétriques et THz. Différents outils de modélisation ont été utilisées pour la
conception et optimisation des circuits étudiés a savoir, ANSYS HFSS pour les lignes de
transmission et les antennes, ADS pour la partie Rectenna et enfin Silvaco pour 'optimisation des
diodes Schottky. Malgré les différentes contraintes techniques rencontrées tout au long de la
thése et le contexte pandémique, nous avons pu réaliser plusieurs prototypes qui ont permis de
consolider les différentes étapes de fabrication en salle blanche des circuits passifs RF sur le
polymere BCB. Les résultats de caractérisation de ces différents prototypes nous ont permis de
valider expérimentalement les concepts proposés. Ainsi, ces travaux permettront dans le cadre de
travaux futurs d’envisager la réalisation de circuits intégrés implémentant a la fois des circuits
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actifs et passifs. La validation expérimentale du circuit de la rectenna proposée dans le cadre de
cette thése pourrait constituer une premicre étape vers cette étude d’implémentation. Des
systemes plus complexes sur puces avec des fonctionnalités avancées pourraient, par la suite, étre
envisagés. Ces puces intégreront tous les composants nécessaires a savoir les antennes, les filtres,
les amplificateurs RF, les mélangeurs, et les oscillateurs locaux. Comme par exemple la réalisation
de puces « Transceiver » pour des applications WiGig et voire pour les futurs systemes de
communications comme la 6G.
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