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Introduction Générale 
De nos jours, de nouvelles applications telles que l'intelligence artificielle (IA), le 

big data ou l'internet des objets (Internet of Things) se développent rapidement, augmentant 

la demande de traitement des signaux et de puissance de calcul. La demande de débits de 

données liés à l’IA ou à l'IoT augmente en raison de l'expansion rapide des technologies 

numériques et des appareils connectés. Le rapport IRDS (International Roadmap for 

Devices and Systems) de 2021 indique qu'il y aura plus de 350 milliards d'appareils 

électroniques IA et IoT d'ici 2030 [1].  

 
Figure 1 : Projection du nombre de transistors basée sur les productions d’Intel [2]. 

En effet, la complexité des puces électroniques augmente en raison du nombre 

toujours croissant de transistors, Figure 1, et de la nécessité de connecter de plus en plus de 

composants électroniques au sein d'une même puce. Il est nécessaire de créer des puces plus 

rapides et plus puissantes qui consomment peu d'énergie avec une taille réduite. Les réseaux 

sur puce (Network on Chip) sont des réseaux nés de la nécessité d'établir davantage de liens 

au sein d'une puce et d'améliorer les communications internes.  

Les limites physiques de la réduction de la taille des puces ayant presque été 

atteintes, le NoC est apparu comme un concept prometteur. Les NoC actuels étant 

principalement filaires, l'un des principaux problèmes associés aux réseaux sur puce est le 

transfert d'informations entre les différents cœurs. 

Pour répondre aux besoins croissants des applications mentionnées ci-dessus, il est 

essentiel à la fois de miniaturiser et d'augmenter le débit de données des circuits. Cette 

augmentation du débit, liée à la miniaturisation, au rapprochement des lignes et 

l’augmentation des longueurs, entraîne plusieurs effets indésirables sur les signaux 

propagés. Des problèmes de désadaptations, de diaphonie, de latence, de désynchronisation 
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ou un encombrement important pour les architectures de communication interne peuvent 

survenir [3]. Pour surmonter ces problèmes, plusieurs approches de nouvelles 

interconnexions sont envisagées dans la littérature. Il s'agit notamment des interconnexions 

RF guidées, 3D, CNT ou optiques... Ces interconnexions seront détaillées via un état de 

l’art. 

Dans le contexte des circuits NoC, la mise en œuvre d'interconnexions sans fils 

WiNoC (Wireless network-on-chip) semble être une solution prometteuse [4], [5]. Les 

liaisons sans fils permettent de réaliser des communications sur de longues distances entre 

des nœuds éloignés sans routage complexe. Elles facilitent la diffusion et permettent la 

communication multicast de données, indispensables aux calculs parallèles ou la 

distribution d'horloges [6]. 

L’objectif de cette thèse est de démontrer l’intérêt d’utiliser des liaisons sans fils sur 

puce de type WiNoC pour la propagation au niveau intra-puce. Pour ce faire, un état de l’art 

des interconnexions sans fils est réalisé dans le chapitre 1. Ce chapitre permet d’expliquer 

les raisons et avantages de l’utilisation des WiNoC dans le but d’établir une communication 

broadcast. Un substrat silicium a été choisi comme support de propagation. Ses 

caractéristiques électromagnétiques sont ensuite discutées et particulièrement l’impact de 

la permittivité sur les performances des communications.  

Le second chapitre consiste en une étude du canal de propagation d’un système 

WiNoC en bande V. Dans le but d’optimiser la largeur de bande à -3 dB, le contrôle du 

canal dédié et sa caractérisation font l’objet d’une étude approfondie. Dans un premier 

temps les caractéristiques électromagnétiques puis dimensionnelles du substrat silicium 

sont étudiées. Plusieurs structures de silicium ont été simulées sur le logiciel de simulation 

électromagnétique HFSSTM, basé sur la méthode des éléments finis [7]. La largeur et la 

longueur du substrat silicium ont un impact sur le signal propagé. L’influence des frontières 

air-substrat silicium et de la distance inter-élément en fonction de la permittivité est 

également réalisée. Ces études vont permettre de dimensionner le canal de propagation en 

bande V.  

Le chapitre 3 propose plusieurs méthodes permettant d’optimiser le canal de 

transmission sur silicium. Premièrement un moyen d’établir des communications sans fils 

par l’intermédiaire de réflecteurs est démontré. L’association de réflecteurs avec une zone 

dopée Si-BR pour des réseaux d’antennes dipôles permet d’agir sur la direction du signal. 

L’orientation du signal dans la direction voulue (communications face à face ou à 45 °) est 

obtenue en jouant sur la résistivité de ces réflecteurs.  
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Une autre méthode de transition est réalisée en reprenant ce concept de réflexion, 

tout en essayant d’améliorer les bandes passantes. La conception de transition CPW 

(Coplanar Waveguide) à SIW (Substrate Integrated Waveguide) est ainsi effectuée.  

Dans le but d’effectuer des communications broadcast, des vias sont réalisés sur un 

substrat de type Rogers. Contrairement au silicium, ce substrat est réalisable d’un point de 

vue technologique.  

Enfin le dernier chapitre permet d’évaluer le système WiNoC (débit, SNR) via une 

étude temporelle. L'accès aux mesures temporelles n'étant pas disponible (pas de générateur 

de signaux ni d'oscilloscope HF), une estimation du rapport signal à bruit, à partir des 

mesures fréquentielles, a été réalisée à l'aide de simulations ADS (Advanced Design 

System). Une conclusion générale est proposée ainsi que des perspectives pour ces travaux 

de recherche. 
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1 Etat de l’art sur les systèmes NoC et les 

contraintes associées 

1.1 Introduction/contexte 
Au cours des dernières années, la densité d’intégration sur les puces électroniques a 

fortement augmenté suivant ainsi la loi de Moore [8]. Cela a favorisé l'émergence de circuits 

électroniques complexes aux fonctions multiples, comme le SoC (System on chip) illustré 

Figure 2, ou encore les MPSoC (Multiprocessor System on Chip), sur lesquels il est possible 

d’intégrer des processeurs, des mémoires et les réseaux d’interconnexions les reliant entre 

eux. Un SoC est un système intégré sur puce comprenant des unités de traitement IP 

(Intellectual Property), une mémoire, des ports d'entrée et de sortie E/S, des processeurs, 

des interfaces périphériques… 

 

Figure 2 : Illustration d'un SoC (System on Chip) [9] 

Le MPSoC est un système multi-cœur sur puce généralement utilisé pour des 

applications embarquées, la téléphonie, l’aérospatiale... 

Les SoC utilisent différentes interconnexions pour connecter les multiples blocs 

fonctionnels sur une seule puce, (Figure 3) :  

- L’interconnexion point à point (connexion directe), qui offre une grande bande 

passante et une faible latence mais sa flexibilité et son évolutivité sont limitées. 

- Les bus partagés ou les blocs fonctionnels, connectés à un bus central.  

- Le bus hiérarchique, qui permet de connecter plusieurs bus partagés mais au prix 

d’une forte latence pouvant entraîner une dégradation des performances du 

système (problème de délais, synchronisation…) [10]. 
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(a) (b) 

Figure 3 : SoC basé sur l'infrastructure de communication : connexions point à point (a) ;  
en bus partagé (b) [11]. 

Cette architecture permet de réduire le nombre de liaisons filaires sur la puce. Son 

principal inconvénient est son impossibilité à réaliser le parallélisme des communications 

lorsque plusieurs blocs communiquent simultanément. Cela peut entraîner des goulots 

d’étranglements. La bande passante est ainsi limitée, la consommation électrique est élevée.  

Le théorème de Shannon Hartley, (1), permet d’évaluer la capacité d'information 

d'un canal de communication en bit/s. Plus la bande passante est large et plus le rapport 

signal sur bruit « SNR » est élevé plus le débit binaire sera élevé comme illustré Figure 4. 

𝐶 = 𝐵𝑝 · log
2
(1 + 𝑆 𝑁⁄ ) (1) 

Avec C le débit binaire (bit/s), Bp la bande passante (GHz) et S/N le rapport signal 

sur bruit (dB). 

 
Figure 4 : Evolution du débit binaire (Gb/s) en fonction du rapport signal sur bruit pour 3 bandes 

passantes. 

Les systèmes électroniques modernes requièrent des interconnexions de plus en plus 

complexes entre les différents composants. D’après le dernier rapport IRDS (International 
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Roadmap for Devices and Systems) de 2022, le contenu en semi-conducteurs des systèmes 

électroniques a doublé en 20 ans, Figure 5 [12].  

 
Figure 5 : Evolution du contenu en semi-conducteurs des systèmes électroniques [12]. 

L’augmentation des demandes en termes de performances, débit, flexibilité et des 

coûts en surface peuvent entraîner des limitations de performance ainsi qu’une 

consommation d'énergie élevée. C’est pourquoi, les NoC (Network on Chip) ont peu à peu 

remplacé les SoC [13]. Un NoC agit comme un réseau de communication au sein du SoC, 

permettant de réaliser des connexions à haut débit et à faible latence entre les composants. 

 
Figure 6 : Architecture d'un réseau sur puce NoC [14]. 

Une architecture NoC est illustrée sur la Figure 6. Elle est composée (i) de cœurs IP 

tels que la mémoire, les microprocesseurs (CPU) ou les entrées/sorties (E/S), (ii) de routeurs 



 

23 
 

responsables de la gestion des paquets de données entre les différents blocs fonctionnels, 

(iii) d’interface réseau (Network Interface) responsable de l’interface entre le protocole de 

communication par paquets du réseau sur puce NoC et les cœurs IP et (iv) 

d’interconnexions filaires réalisant les interconnexions inter-éléments au sein du réseau. 

Il existe de nombreuses topologies distinctes pour caractériser les NoCs. Elles sont 

illustrées sur la Figure 7. La topologie en réseau maillé (7-d) est la plus utilisée de par sa 

facilité d’implémentation.  

 

 
Figure 7 : Topologies NoC : (a) anneau ; (b) octogone ; (c) étoile ; (d) Maillage 4x4 ; (e) Tore 4x4 ; (f) 

Tore plié 4x4 ; (g) papillon ; (h) arbre binaire ; (i) arbre dense [15]. 

Les interconnexions des réseaux sur puce NoC étant  filaires, des effets indésirables 

sur la transmission des signaux, tels que des problèmes de diaphonie (défaut dans la 

transmission d’un signal, dû à un transfert d'énergie d'un signal sur un autre, [16]), de 

latence et de désynchronisation sont fréquents. Ces problèmes peuvent avoir une incidence 

négative sur les performances du NoC et engendrer des défauts de fonctionnement des 

puces. Plusieurs approches ont été explorées dans la littérature pour surmonter ces 

difficultés liées aux transmissions filaires et sont décrites dans la prochaine section. 

1.2 Etat de l’art des interconnexions dans les NoC 
1.2.1 Interconnexions filaires 

Les réseaux sur puces ont permis d’intégrer un nombre de cœurs importants. Son 

architecture est composée de nœuds comprenant des cœurs IP. Chaque cœur IP est relié au 
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routeur câblé NoC grâce à l’unité d’interface réseau. Les interconnexions sont réalisées par 

l’intermédiaire de liens métalliques. 

Comme évoqué précédemment, les limites des interconnexions filaires ont été 

atteintes en termes de performances en raison de l’augmentation constante du nombre de 

cœurs et des composants. 

En effet les interconnexions métalliques, utilisées pour connecter deux nœuds, 

occupent une grande surface ce qui rend le routage complexe. De plus, les problèmes de 

latence liés aux communications longues distances, les interférences ou la forte 

consommation d’énergie ( plus de 50% de la puissance dynamique d'un microprocesseur 

[17]) due aux longueurs filaires ont nécessité l’introduction de nouveaux paradigmes qui 

seront évoqués ci-dessous. 

1.2.2 Interconnexions 3D 

Les interconnexions 3D permettent d’accroître la densité d’intégration des NoC. 

Elles sont généralement réalisées par des TSV (Through Silicon Via) permettant de réaliser 

des connexions verticales à travers le silicium. Les liaisons étant courtes, la latence est très 

faible et les consommations d’énergie minimales. La Figure 8 montre l’architecture d’un 

Noc 3D [18]. Les liens verticaux sont réalisés par des TSV ce qui assure les connexions 

inter-couches tandis que le NoC filaire assure les communications latérales.  

 
Figure 8 : Architecture NoC 3D [18]. 

Bien que prometteuse, cette technologie présente également des inconvénients. La 

grande densité de TSV peut entraîner un couplage capacitif ou inductif néfaste pour les 

performances. Par ailleurs, les difficultés liées au routage et aux dissipations thermiques 

restent encore problématiques [19], [20]. Malgré ces inconvénients, cette approche se 

développe largement. 
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1.2.3 Interconnexions CNT 

Les interconnexions par nanotubes de carbone (Carbon NanoTubes - CNT) à base 

de graphène, sont l’une des approches émergentes permettant de remplacer les 

interconnexions classiques. De par leur conductivité électrique ( de 105 à 107 s/m [21]), 

elles ont l’avantage de présenter de faibles pertes et permettent d’obtenir des performances 

élevées avec une amélioration de l’efficacité énergétique. La Figure 9 montre les différentes 

applications des CNT [22], on retrouve les applications d'interconnexions CNT verticales 

au sein d’un diélectrique. Les CNT permettent de réaliser des diélectriques à faible densité 

poreuse ou de réaliser des électrodes pour une intégration ultra-dense des memristors. 

 
Figure 9 : Applications de la structure des nanotubes de carbone (CNT) alignés verticalement [22]. 

Cependant les processus d’intégration et de compatibilité (densité, la chiralité, la 

température de traitement) restent toujours des défis technologiques à relever [23]. De plus, 

il est difficile de contrôler le diamètre ou le désalignement des CNT [24]. 

1.2.4 Interconnexions optiques 

Les interconnexions optiques permettent d’obtenir une large bande passante, une 

vitesse de transmission importante et un taux de communication élevé. [25] 

Une technique de multiplexage par répartition en longueur d'onde (Wavelength 

Division Multiplexing) dans le but d’optimiser les réseaux optiques sur puce (ONoC) a été 

étudiée [26]. Plusieurs longueurs d'onde peuvent être utilisées comme canal à grande 

largeur de bande afin de réduire le temps de transmission. La Figure 10 résume 

l’architecture ONoC [27]. L’amélioration des performances en termes de bande passante et 

de latence est obtenue.  
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Figure 10 : Architecture ONoC et interfaces optiques [27]. 

Cependant les problèmes de dissipation thermique et de retard liés à l’augmentation 

des fréquences et de densité de puissance subsistent pour les ONoC [28]. D’autre part, cette 

technologie reste également coûteuse car elle met en œuvre deux technologies (optique et 

électrique) qu’il faut faire cohabiter. De plus, les composants optiques tels que les filtres, 

les modulateurs, les guides d'ondes et les coupleurs sont sensibles aux défauts de fabrication 

et aux variations de température. Ainsi, des imperfections dans la conception peuvent 

influencer les performances des composants optiques [29]. C’est pourquoi les ONoC ne 

sont pas encore assez matures à l’échelle industrielle. 

1.2.5 Interconnexions RF guidées 

Les interconnexions RF-I (Radio-Frequency interconnect) sont proposées comme 

une alternative aux interconnexions classiques [30], [31]. Les lignes de transmission 

utilisées pour la propagation offrent l’avantage de fournir une faible latence avec une bande 

passante élevée. La Figure 11 montre l’architecture hiérarchique d’un multiprocesseur sur 

puce en considérant des interconnexions RF pour les NoC [32]. 

Les interconnexions RF guidées sont compatibles avec les technologies silicium 

CMOS. Elles se caractérisent par une faible consommation d'énergie par rapport aux 

interconnexions filaires car elles n’utilisent qu’un seul support de transmission pour 

transporter les signaux. 
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Figure 11 : Architecture hiérarchique d’un MPSoC pour des interconnexions RF-guidées [32]. 

La communication simultanée par multidiffusion peut être mise en œuvre sur un 

seul guide d'ondes physique pour de nombreux récepteurs. Cependant elle présente 

plusieurs inconvénients tels que la surface occupée ou le risque d'interférence avec d'autres 

composants [33], [34]. 

1.2.6 Interconnexions par ondes de surface 

Pour améliorer les performances de communication inter- et intra-puce, la technique 

d'interconnexion par ondes de surface SWI (Surface Wave Interconnect) Zenneck est 

utilisée par A. Karkar et al. [35]. Ce type d’interconnexion est constitué d'ondes 

électromagnétiques bidimensionnelles inhomogènes guidées par une surface.  

 
Figure 12 : Décroissance de la propagation des ondes de surface Zenneck [36]. 

Cette surface représente le guide d'ondes qui dirige le signal dans un milieu 2D 

homogène. Par conséquent, la dissipation d’énergie du champ électrique dans le SWI est 

faible ce qui permet de réduire la consommation d'énergie, d'accélérer les vitesses de 

propagation des signaux (jusqu'à 67 %) et de fonctionner sur une large bande de fréquences 

[36]. Toutefois, cette étude reste théorique et n'a pas encore été testée dans la pratique. 
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1.2.7 Interconnexions sans fils (WiNoC) 

 Les interconnexions sans fils sur puce (WiNoC) constituent l’une des principales 

alternatives aux interconnexions filaires grâce à leur faible complexité de routage. 

Contrairement aux interconnexions NoC métalliques, la technologie WiNoC permet de 

réduire la latence et la dissipation de puissance des circuits [37]. Le schéma de principe 

des communications sans fils à l’échelle de la puce est illustré sur la Figure 13. 

 

Figure 13 : Schéma de principe des communications WiNoC dans une architecture informatique 
hétérogène [37]. 

Les systèmes WiNoC ont été retenus pour effectuer les travaux durant cette thèse, 

le but étant de réaliser des communications broadcast, Figure 14 (a), (diffusion d’un 

émetteur unique vers un l’ensemble des récepteurs) ou multicast, Figure 14 (b) (diffusion 

d’un émetteur unique vers un groupe de récepteur) sur la bande passante la plus large 

possible. 

  
(a) (b) 

Figure 14 : Communication Broadcast (1 : N) (a) ; communication Multicast (N : M) (b). 

Plusieurs études visant à améliorer les performances des réseaux sans fils peuvent 

être trouvées dans la littérature. Dans un premier temps, le fort potentiel du WiNoC a été 

étudié d'un point de vue architectural [38]. Sa grande évolutivité, sa large bande passante 

et sa faible latence en font une technologie très prometteuse.  

Des solutions hybrides employant les WiNoC avec d’autres types d’interconnexions 

sont fréquemment développées [39] (Figure 15). Dans [40], la conception de l'îlot de 

tension-fréquence (Voltage Frequency Island), associé à de nouvelles architectures NoC 

comme le mSWNoC (millimeter-wave small world Wireless Network on chip), a permis 
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de démontrer en simulation des économies d'énergie dans les puces à multi-cœurs, en 

plaçant les interconnections au centre de chaque région, réduisant ainsi la distance de 

communication entre les cœurs. D’autres architectures hybrides tendent à réduire la latence 

et à augmenter le débit des réseaux sans fils grâce à l'interconnexion sans fil inter-sous-

réseaux à base de nanotubes de carbone (CNT) [41].  

Cependant les interconnexions sans fils sont confrontées à des limitations 

significatives. La consommation d’énergie ou les difficultés liées à la propagation, telles 

que la fréquence de transmission, la température de fonctionnement, les pertes diélectriques 

et la nécessité de réduire la consommation d'énergie ou la latence des circuits constituent 

un axe important de recherche [42], [43].  

De plus, les systèmes RF nécessitant un débit élevé, tels que les réseaux sans fils à 

grande vitesse WiNoC, il est nécessaire de disposer de communications à large bande. C’est 

pourquoi les études sur le canal de propagation représentent un aspect crucial. Il a été 

démontré, en simulation du canal de propagation intra-puce à 200 GHz, la possibilité 

d'obtenir une largeur de bande à -3 dB importante pour des niveaux de transmission élevés 

[44].  

 
Figure 15 : Architecture hybride d’un NoC (sans fil/câblé) avec des sous-réseaux hétérogènes en 

configuration « small world » [39]. 

D'autres études soulignent l'importance de l'emplacement de l'antenne sur les 

performances du circuit. Les antennes directionnelles sont plus performantes que les 
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antennes omnidirectionnelles en termes de temps de propagation car elles sont optimisées 

pour des communications point à point. Les pertes aux bords de la puce peuvent être faibles 

en raison de l'interférence constructive du signal [45], [46]. Les pertes dans le canal de 

propagation sont néfastes pour le signal propagé puisqu’elles proviennent de trajets 

multiples et de recombinaisons. 

 
(c) 

Figure 16 : Variation de l'affaiblissement de propagation (dB) en fonction de l’emplacement d’une 

antenne fixe dipôle repliée (a) et d’une antenne log-périodique planaire (b), vue du dessus de 

l’emplacement de l’antenne (c) [46]. 

Ainsi, les interférences ne permettent pas d'obtenir une largeur de bande 

suffisamment élevée malgré l’utilisation d’antennes directionnelles [47]. 

En définitive, les WiNoC offrent quand même des perspectives prometteuses et à 

fort potentiel, notamment pour les communications broadcast [48]. 

1.2.8 Comparaison des différentes technologies 

Pour conclure, les WiNoCs proposent une alternative aux interconnexions 

classiques dites filaires. Plusieurs types d’interconnexions ont été développés parmi 

lesquels, les interconnexions optiques, par ondes de surface, 3D, CNT, RF guidées. La mise 

en œuvre d’un prototype de démonstration pour la technologie WiNoC a pu être réalisée et 

testée [49]. Elle offre une évolutivité plus simple facilitant ainsi l’intégration des 

composants. Sa reconfigurabilité et sa flexibilité en font un atout pour les communications 

de type broadcast car elles permettent d’optimiser les performances des WiNoC. 



 

31 
 

Il semble intéressant de proposer un tableau récapitulatif des avantages et 

inconvénients de ces technologies NoC, (Tableau 1). Il est impératif de prendre en compte 

la capacité des interconnexions à supporter les signaux sur de larges bandes passantes. Les 

interconnexions WiNoC permettent de réaliser des communications point à point avec 

l’avantage d’offrir une plus grande flexibilité et reconfigurabilité par rapport aux autres 

interconnexions. De plus, elles sont compatibles avec la technologie CMOS. Cette 

technologie étant largement utilisée dans la fabrication de circuits intégrés, ce type 

d’interconnexions est privilégié dans cette thèse. 

Tableau 1 : Tableau comparatif des interconnexions étudiées précédemment. 

 

1.3 Éléments d’architecture WiNoC 
1.3.1 Introduction  

L’architecture générale WiNoC est présentée sur la Figure 17 . Elle est composée 

d’un cluster de cœurs dont les interconnexions sans fils permettent de relier les routeurs 

RF. Les interconnexions sans fils réalisent des communications entre plusieurs clusters de 

cœurs et permettent d’effectuer des calculs parallèles. La plupart des architectures de 

réseaux sans fils sur puce (WiNoC) existantes sont basées sur la technique de modulation 

tout ou rien, OOK (On-Off keying). Cette modulation est très simple et peu gourmande en 

énergie et en espace [49]. 

 
Figure 17: Schéma représentant l'architectecture générale WiNoC 



 

32 
 

 
Figure 18: Taux d'erreur binaire (Bit Error Rate) d'un émetteur-récepteur OOK, en fonction du rapport 

signal/bruit (SNR) par bit [50]. 

La Figure 18 représente le taux d'erreur binaire (Bit Error Rate) d'un émetteur-

récepteur OOK, en fonction du rapport signal/bruit (SNR) par bit, dans diverses conditions 

de trajets multiples, [50]. Le gain du trajet réfléchi est représenté par le symbole « α ». La 

dégradation de la communication devient effective dès que la valeur « α » augmente. Cela 

se traduit par une augmentation du taux d’erreur binaire, pour un SNR donné, dégradant les 

performances du signal en termes de débit de données. 

C’est pourquoi, il est nécessaire de limiter les trajets multiples pour les systèmes 

WiNoC. En effet la modulation OOK nécessite des coefficients de transmission lisses sur 

une large bande passante pour pouvoir transmettre des débits de données élevés [51]. Pour 

atteindre ces objectifs plusieurs hypothèses sont retenues. 

1.3.2 Hypothèses retenues pour la thèse 

Les interconnexions sans fils considérées dans les WiNoC impliquent un 

environnement de type Silicium. Il est important de prendre en compte cet environnement. 

Ainsi plusieurs travaux ont démontré que la forte permittivité du silicium par rapport à l’air 

entraîne un confinement de l’énergie électromagnétique au sein du substrat silicium [52].  

En raison de leur forte permittivité, les antennes sur silicium ont une faible 

efficacité. Une grande partie de l'énergie est stockée et se propage principalement dans le 

silicium, [53], comme le montre la Figure 19 [54].  
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Figure 19 : Antenne dipôle à la frontière air-silicium [54]. 

L’équation (2) permet de chiffrer le rayonnement dans l’air. Le rapport entre la 

puissance rayonnée Pair dans l’air par rapport à la puissance réellement injectée sur un 

substrat diélectrique noté Ptotal, est considérée [55].  

Pair 

Ptotal
=

1

Ɛr
(
3

2
)

 (2) 

Dans le cas du silicium, pour une permittivité Ɛr = 11.9, l’énergie rayonnée dans 

l’air est inférieure à 3%. L’énergie étant confinée dans le substrat, il est préférable d’utiliser 

une couche dédiée à la propagation, entre deux plans parallèles, permettant de limiter les 

pertes par rayonnement. 

1.3.3 Cavités et guide à plans parallèles  

Le guide d'ondes à plans parallèles sur silicium constitue l’une des solutions 

permettant de maximiser la propagation. Le rayonnement électromagnétique se propageant 

essentiellement dans le substrat, les plans parallèles vont permettre de limiter le 

rayonnement dans l’air. 

Le substrat silicium peut être considéré comme une cavité diélectrique ou chaque 

mode de résonance se forme à une fréquence qui lui est spécifique. Dans le cas du silicium, 

ce brassage de modes peut provoquer des modes dégénérés (plusieurs modes fonctionnant 

à la même fréquence).  

Afin d’analyser les propriétés du substrat en termes de cavités électromagnétiques, 

un premier modèle consistant en un guide d’ondes à plans parallèles est défini. Il permet 

d’analyser 4 types de modes de propagation électromagnétique :  

- Les modes hybrides ayant à la fois un champ magnétique Hz et un champ 

électrique Ez avec z l’axe de propagation.  

- Les modes TE (transverses électrique) Ez =0.  

- Les modes TM (Transverse Magnétique) Hz =0.  

- Les modes TEM (transverse électromagnétique) Ez = Hz = 0. 
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Le guide d'ondes à plaques parallèles est le type de guide le plus simple qui peut 

supporter les modes TM et TE et le mode TEM car il est structuré par deux plaques 

conductrices planes. Dans la géométrie du guide d'ondes à plans parallèles, la largeur de la 

bande, W, est supposée être beaucoup plus grande que la hauteur d, Figure 20.  

 

Figure 20 : Structure d’un guide à plans parallèles. 

Tableau 2 : Résumé des résultats pour le guide à plan parallèle [56]. 

Les résultats des différentes équations des modes TEM, TM et TE pour le guide à 

plans parallèles peuvent être résumés sur le Tableau 2 ci-dessus. Avec kc le nombre d’onde 

de coupure, β la constante de propagation, νp la vitesse de phase, αd l’atténuation due aux 

pertes diélectriques, αc l’atténuation conductrice. 

La fréquence de coupure pour les modes TEn et TMn est la même, elle est donnée 

par : 

fcn = 
n

2d. Ɛ0.Ɛr.µr

 (3) 

Avec d la hauteur du substrat. Ɛ0 = 1 (36π. 10 )⁄  et µ0 = 4π.10  
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En court-circuitant les faces latérales du guide à plans parallèles, un guide d’onde 

rectangulaire est créé. Le guide d'ondes rectangulaire vide peut propager les modes TM et 

TE, mais pas les ondes TEM puisqu'il n'y a alors plus de conducteurs disjoints . Les modes 

TM et TE d'un guide d'ondes rectangulaire ont des fréquences de coupure en dessous 

desquelles la propagation n'est pas possible, comme les modes TM et TE du guide à plaques 

parallèles. Là aussi on suppose que la largeur est très grande par rapport à la hauteur du 

guide, a>>b, Figure 21. 

 
Figure 21 : Structure d'un guide d'ondes rectangulaire. 

La fréquence de coupure pour les modes TEmn et TMmn d’un guide d'ondes 

rectangulaire est la même. Elle est donnée par : 

fcmn = 
1

2d. Ɛ0.Ɛr.µr

·
𝑚.π

𝑎
+

𝑛.π

𝑏
 (4) 

Finalement lorsque toutes ses sections sont fermées et court-circuitées à leurs 

extrémités, une cavité rectangulaire peut être considérée comme résonante. Cette donnée 

est à prendre en considération d’un point de vue de la propagation intra-puce. 

La fréquence de résonance du mode TEmnp ou TMmnp est donnée par la formule 

suivante : 

fcmnp = 
c

2.π. Ɛr.µr

·
𝑚.π

𝑎
+

𝑛.π

𝑏
+

𝑝.π

𝑑
 (5) 

Avec a, b et c les dimensions de la cavité et m, n, p les indices des modes. Si b < a 

< d, le mode de résonance dominant (fréquence de résonance la plus basse) sera le mode 

TE101. Le mode résonnant TM dominant est le mode TM110. 
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Les dimensions du guide d’onde à plans parallèles étant finies, elles vont avoir une 

influence sur les caractéristiques de propagation. Ces influences sont étudiées par la suite. 

Pour des raisons de dimensionnement rapide, des outils permettant de modéliser le 

comportement d’une cavité à plans parallèles sont utilisés. 

1.3.3.1 Modélisation d’un guide d’ondes à plans parallèles de dimension finie 

Des travaux précédents ont cherché à modéliser la propagation du signal par la 

méthode PPM (Parallel Plates Method) [57] [58]. Un guide d’ondes à plans parallèles est 

formé à l’aide de deux plans métalliques, l’un sur la partie inférieure du substrat et l’autre 

sur la partie supérieure du substrat, Figure 22.  

 
Figure 22 : Géométrie des 2 plans parallèles permettant de réaliser la méthode PPM. 

Fondée sur la théorie d’impédances des plans parallèles [Zpp], ce modèle permet 

d’analyser les caractéristiques de propagation d’un substrat multicouches (LTCC, PCB ou 

CMOS). Les modes présents dans la cavité sont déterminés en tenant compte des différentes 

conditions aux frontières : PEC (Perfect Electric Conductor), PMC (Perfect Magnetic 

Conductor), ouvertes ou créées à l’aide de vias (trous métallisés) métalliques. 

Le guide à plans parallèles va permettre d’exciter un mode TE lorsque l’épaisseur 

du substrat est suffisamment faible par rapport aux dimensions latérales du plan. La matrice 

d’impédance [Zpp] est calculée en fonction des conditions aux limites des frontières et du 

positionnement des ports sur le substrat. Elle représente l’interaction inter-élément et les 

modes pouvant exister entre les deux plans métalliques. La matrice peut être déterminée 

par l’équation (6) [58].  
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Zppij = 
𝑗𝜔𝜇𝐻

𝑊xeff·𝑊yeff
·

𝐶²m·𝐶²n·𝐹²BCx·𝐹²BCy ·𝐹pi·𝐹pj

𝐾²xm+𝐾²yn-𝐾²
 (6) 

Avec 𝐶²m,𝐶²n = 1 pour m,n = 0 et 𝐶²m𝐶²n = 2 pour m,n ≠ 0, 

Le nombre d'ondes de coupure selon les axes x et y est donné par :  

Kxm = 
mπ

Wx
 et Kyn = 

nπ

Wy
     (7) 

Tandis que le nombre d'ondes dans les milieux avec pertes est défini par : 

K = 𝜔· 𝜀𝜇 ·(1 −  𝑗 ·
tan(𝛿) − (

𝛿s

𝐻
)

2
 ) 

(8) 

Où tan(𝛿) est la tangente des pertes diélectriques et les pertes du conducteur 

électrique sont données par : 

𝛿s =
2

𝜔𝜇c𝜎c
 (9) 

Pour des conditions aux limites idéales comme des PEC ou PMC, les fonctions FBCξ 

(l’indice ξ indique l’axe x ou y) prennent en compte la limite latérale des plans parallèles et 

peuvent être exprimées par : 

 
FBCξ = sin(𝐾ξi·𝜉) pour le PEC

FBCξ = cos(𝐾ξi·𝜉) pour le PMC  
 (10) 

La fonction décrivant l'influence des ports est donnée par : 

𝐹pi = sinc (
𝑘m. 𝑝x

2
)· sinc (

𝑘n. 𝑝y

2
) (11) 

Il est possible de modéliser également la propagation sur un substrat silicium pour 

des antennes dipôles. Les dipôles faisant office de ports, une bonne concordance entre 

simulation HFSS, mesure et modèle PPM peut être prouvée [59]. 

1.3.3.2 Exemple de résultat 

Une illustration du programme Zpp, sur matlab, est montrée ci-dessous. Les 

caractéristiques du substrat considéré pour réaliser cette simulation sont les suivantes : 

- Epaisseur = 200 µm, 

- Permittivité Ɛr=1,  

- Largeur = Longueur = 20 mm 
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Les frontières sont définies en tant que conducteur magnétique parfait PMC (Perfect 

magnetic conductor). Les paramètres S d’adaptation et de transmission entre les deux ports 

sont obtenus, Figure 23, pour une bande de fréquence comprise entre 20 et 40 GHz. 

 
Figure 23 : Paramètres S entre deux ports obtenus via le programme Zpp. 

L’obtention d’une large bande-passante sur le canal de propagation n’est pas si aisée 

et de nombreux zéros de transmissions sont observés. On peut constater que les frontières 

du guide d’onde à plans parallèles ont une très grande influence sur la propagation. Il va 

être nécessaire de les maîtriser pour obtenir de larges bandes passantes. Compte tenu du 

contexte CMOS, il paraît raisonnable de considérer que la propagation du signal sera 

réalisée sur un substrat silicium. D’autres outils, de simulation électromagnétique (HFSSTM, 

CST), nous permettront d’aborder des géométries plus complexes. 

1.4  Caractéristiques du substrat silicium 
1.4.1 Propriétés électromagnétiques du silicium 

Comme cela a été évoqué dans le paragraphe précédent, nous allons considérer une 

propagation dans un substrat silicium. Il est important de connaître les caractéristiques de 

propagation au sein de ce matériau. Le substrat silicium est un matériau semi-conducteur 

ayant une constante diélectrique relativement élevée (Ɛr = 11.9). Il peut être considéré 

comme isolant si sa résistivité est élevée. Sa forte permittivité relative provoque la 

concentration du champ électromagnétique ce qui permet de réduire ainsi les pertes par 

rayonnement. Le silicium possède des propriétés semi-conductrices notables. En effet, sa 

conductivité est située entre celle d’un isolant (inférieure à 10-8 S/m) et celle d’un 

conducteur (de106 à107 S/m). 
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Un substrat silicium peut être représenté de la manière suivante, Figure 24. Il 

comprend une hauteur Hsi, une couche de dioxyde de silicium (SiO2) de 2 à 4 µm et un plan 

de masse en aluminium variant de 2 à 4 µm. Les antennes simulées vont permettre d’étudier 

la propagation au niveau intra-puce sur un substrat haute résistivité (Si-HR) de 5000 Ω.cm. 

 
Figure 24 : Représentation de la structure étudiée. 

Ses propriétés et son faible coût en font le matériau semi-conducteur le plus utilisé 

dans l’électronique (dispositif de puissance, circuits intégrés, transistors, diodes…). Sa 

perméabilité magnétique notée µ est égale à celle du vide µ0 car le silicium est un matériau 

non magnétique. Ainsi, il convient de noter que la perméabilité µ = µ0 = 4π· 10  H/m. 

L’équation du facteur de propagation peut être exprimée par γ = α + jβ avec α la 

constante d’atténuation en Np/m et β sa constante de phase en Rad/m. Deux types 

d’atténuation peuvent être distinguées, αc (atténuation conductive) et αd (atténuation 

diélectrique). La propagation étant majoritairement confinée au sein du silicium, 

l’atténuation due au diélectrique αd (Np/cm) peut s’écrire : 

αd= 
π

𝜆₀
·

Ɛr

Ɛr − 1

Ɛeff(𝑓) − 1

Ɛeff(𝑓)
· tan δ (12) 

Ou Ɛr = 11.9 , 𝜆₀ la longueur d’onde dans le vide et Ɛeff  la permittivité effective [60]. 

 Les pertes d’un substrat silicium sont définies par la tangente de pertes (13), elles 

dépendent de la résistivité du substrat, plus la résistivité est élevée plus les pertes sont 

faibles. Un silicium haute résistivité (Si-HR) a peu de pertes à contrario d’un substrat basse 

résistivité (Si-BR).  

tan δ =
Ɛ''

Ɛ' +
1

Ɛ'.ω.ρ 
 (13) 

Avec Ɛ'' Ɛ'⁄ = 0.0018 [61], ρ la résistivité du substrat, Ɛ’= Ɛ0Ɛr la permittivité du 

silicium et ω la pulsation égale à 2·π·f. L’augmentation de la fréquence de travail des 

circuits permet de réduire les pertes du semi-conducteur. 

L’atténuation diélectrique αd (dB/cm) peut être obtenue après insertion des valeurs 

associées au silicium, l’équation devient : 
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α𝑑 =  
Ɛ𝑒𝑓𝑓(𝑓) − 1

Ɛ𝑒𝑓𝑓(𝑓)
· 1.7905 · 10 𝑓 +

153.09

𝜌
  (14) 

Où f est la fréquence en GHz et 𝜌 la résistivité en Ω.cm [61].  

 

Figure 25 : Évolution des tangentes des pertes en fonction de la fréquence pour différentes résistivités. 

La Figure 25 montre l’influence de la fréquence sur les tangentes de pertes du 

substrat silicium, notée Tan (δe), en fonction de 3 résistivités étudiées. Les pertes sont 

importantes pour la propagation au sein du silicium car elles sont directement liées à la 

résistivité. La valeur de la tangente de pertes lorsque r=5000 ohm.cm tend vers 0.0018. 

Des travaux sur l'impact de la température sur le silicium ont été réalisés pour des 

résonateurs accordables [62]. Cette étude montre que les propriétés thermiques du silicium 

en comparaison à du FR4 ont peu d'impact sur le fonctionnement des résonateurs (pertes et 

fréquence de résonance) et ce pour des températures allant jusqu'à 100°C. 

La résistivité du silicium peut varier de quelques mΩ.cm à quelques kΩ.cm. Le 

choix de la résistivité dépend de l’application visée. Si le silicium est choisi pour être le 

milieu de propagation électromagnétique, sa résistivité doit être la plus élevée possible pour 

minimiser les pertes diélectriques. Cependant, sans modifications, cette forte résistivité 

associée à une forte permittivité provoque de nombreuses recombinaisons et détériore la 

propagation du signal. En effet, le différentiel de permittivité aux interfaces air-silicium 

provoque des réflexions partielles importantes (multi-trajet) néfastes pour les WiNoC [63]. 

Ces interfaces agissent comme des murs magnétiques et de nombreuses recombinaisons et 

interférences sont observées comme le montre la Figure 26. 

0

0,01

0,02

0,03

0,04

0,05

30 50 70 90 110

T
an

 δ
e

Fréquence [GHz]

5000 Ω.cm

1 Ω.cm

10 Ω.cm



 

41 
 

 
Figure 26 : Distribution du champ électrique sur silicium à 60 GHz. 

Ces interférences peuvent être destructives et constructives. 

Plusieurs travaux de recherche ont été menés sur la propagation des signaux sur un 

substrat de silicium. Ils ont montré l'intérêt d'utiliser les interconnexions WiNoC sur les 

bandes passantes les plus larges possibles afin d’obtenir une bonne efficacité énergétique 

[64] [51]. Ces larges bandes passantes ont été obtenues en contrôlant les limites air-silicium 

(εrAir = 1 vs. εrSi = 11.9).  

Le dopage est l’une des solutions permettant de contrôler la résistivité du silicium. 

Il permet d’augmenter efficacement sa conductivité électrique σ, comme cela va être 

expliqué dans la section suivante.  

1.4.2 Etat de l’art du silicium dopé 

Il est important de distinguer le silicium intrinsèque (non dopé) et le silicium 

extrinsèque (dopé). Le silicium intrinsèque fait référence à un semi-conducteur pur dont les 

concentrations d’électrons libres (n) et de trous (p) sont égales. Le matériau est 

électriquement neutre ce qui signifie qu’il y a le même nombre d’électrons négatifs que de 

charges positives. On peut ainsi noter (15) : 

n = p = ni (15)  

Avec ni représentant la densité de porteurs intrinsèques. 

Le silicium peut être dopé pour créer des semi-conducteurs de type N ou de type P 

nécessaire à la création d’une jonction PN. Un grand nombre de travaux ont exploités ses 

propriétés extrinsèques (polarisation d’une jonction N+PP+).  
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(a) (b) 

Figure 27 : Dopage de type N au phosphore (a), dopage de type P au bore (b) [65]. 

Le dopage de type N (un électron en plus), Figure 27 (a), est caractérisé par 

l’incorporation d’atomes donneurs Nd avec n ≈ Nd et p ≈ ni²/Nd. Le dopage étant effectif 

uniquement lorsque Nd>>ni avec ni=1010 at/cm3. Le dopage de type P (déficit d’électron), 

Figure 27 (b),  est caractérisé par le nombre d’atomes accepteurs Na ou p ≈ Na et n ≈ ni²/Na. 

[65]. 

La conductivité électrique d'un matériau étant inversement proportionnelle à sa 

résistivité son équation peut s’écrire (16) : 

σ = 1/ρ= q·(n·µn+p·µp) (16) 

Avec q la charge des électrons. La formation d’une jonction PN résulte de la mise 

en contact des dopages de types P et N. La réalisation d’une diode P+N est illustrée sur la 

Figure 28. Les étapes de fabrications sont détaillées ci-dessous [65], [66].  

1) Nettoyage de la surface de silicium RCA puis oxydation thermique par voie 

humide. Le nettoyage RCA (Radio Company of America) permet de conditionner 

l’adhérence des couches d’oxyde à déposer ainsi que la qualité de l’interface Si-SiO2. 

L’oxydation thermique par voie humide constitue la première étape de fabrication. 

2) Photolithographie. Ce procédé consiste en un dépôt d’une résine photosensible 

puis développée après insolation à travers le masque. 

3) Retrait résine + oxyde des zones dopées.  

4) Retrait résine : Élimination de la totalité de la résine par gravure plasma. 

5) Dépôt de Sol-Gel : Procédé consistant à enduire le wafer d’une goutte de sol gel 

de bore. 

6) Diffusion des atomes de Bore permettant d’effectuer le dopage 

7) Retrait Sol-Gel : Dissolution de l’excès de sol gel. 
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8) Dépôt d‘aluminium d’une épaisseur de 2 µm face avant : 

9) Gravure aluminium : Réalisation d’une seconde photolithographie puis gravure 

de l’aluminium réalisée par gravure ionique. 

10) Dépôt d’aluminium d’une épaisseur de 2 µm face arrière 

 
Figure 28 : Etapes illustrant la fabrication d'une diode P+N [65]. 

Le dopage non uniforme du silicium permet d’améliorer les performances de 

propagation en diminuant les trajets multiples et les recombinaisons. Diverses études ont 

exploité les propriétés du silicium sur divers sujets : filtres DBR commutables utilisant des 

zones dopées distribuées semi-conductrices [67], résonateurs accordables [68] ou encore 

des switch SPDT [69]. Cette technique sera davantage détaillée dans la section silicium 

dopé du chapitre 2. 

1.4.3 Études des antennes réalisées sur substrat silicium 

La haute permittivité du substrat silicium combinée à une montée en fréquence des 

circuits permet de réduire la taille des antennes. Cependant les antennes sur puce souffrent 

d'un faible gain, d’une bande passante étroite et d'un faible rayonnement en raison de la 

constante diélectrique élevée et de la faible résistivité du silicium. L’étude, [70], propose 

un état de l’art des différentes techniques et technologies misent en œuvre pour réaliser des 
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antennes sur puce à haute performance, dans la bande millimétriques et térahertz (THz). On 

y retrouve entre autres des antennes zig-zag, quasi-Yagi, monopoles et dipôles... 

Plusieurs paramètres permettent d’évaluer les caractéristiques de l’antenne [71]. 

- Le gain : Le gain permet de décrire les performances d'une antenne. Il s'agit 

d'une mesure qui prend en compte l'efficacité de l'antenne ainsi que ses capacités 

directionnelles. Le gain d'une antenne noté G(θ,Ф), dans une direction donnée 

(θ,Ф) est défini comme "le rapport d'intensité, dans une direction donnée P(θ,Ф),  

à l'intensité de rayonnement obtenue si la puissance était rayonnée de façon 

isotrope. L'intensité du rayonnement correspondant à la puissance rayonnée de 

manière isotrope est égale à la puissance acceptée par l'antenne (Pin) divisée par 

4𝜋. 

 G(θ,Ф)= 4.π.
P(θ,Ф) 

Pin
 (17) 

- Le rendement : L’efficacité de rayonnement ou rendement de l'antenne noté η 

(généralement exprimée en %), est le rapport de la puissance rayonnée totale 

(Prad) sur la puissance d'entrée totale (Pin) : 

 η =
Prad 

Pin
 (18) 

- La fréquence de résonance : La fréquence de résonance notée f0 d’une antenne 

est la fréquence pour laquelle l’antenne est conçue. Une antenne est considérée 

comme adaptée (50 Ω) lorsque son coefficient de réflexion Sii est inférieur à         

-10 dB. Sa bande d’adaptation ou bande passante en Hz est définie à -10 dB. 

 

- Le diagramme de rayonnement : Il définit la répartition de la puissance 

rayonnée P(θ,Ф) d’une antenne dans l’espace. Le diagramme de rayonnement 

rend compte de la directivité et du gain de l’antenne comme présenté sur la 

Figure 29. 
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Figure 29 : Diagrammes de rayonnement 3D (gain en dB) et diagramme dans le plan yOz (gain en dB) 

[72]. 

La plupart des antennes sur puces utilisent des technologies basées sur l’utilisation 

de silicium, telles que SiGe et CMOS, en raison de leur technologie avancée et de leur 

compatibilité avec les circuits numériques à grande échelle. Dans la littérature 

l’amélioration des performances des antennes sur puces, pour des substrats à haute 

résistivité, est visée. En effet la miniaturisation d’une antenne, pour des performances 

élevées (gain, efficacité), est cruciale mais complexe [73]. Pour assurer des débits élevés, 

la montée en fréquence est indispensable.  

Des études sur la conception d’antenne sur puce à gain élevé sur substrat silicium 

ont été réalisées pour des applications Térahertz [74], [75].  

Pour les procédés CMOS réalisés sur silicium, le gain est négatif [76], [77]. Seules 

des modifications de structure permettent d’obtenir des gains plus importants et d’élargir la 

largeur de bande par l’intégration d’un guide d’ondes SIW [78], [79] ou d’une cavité d'air 

[80]. Les structures des différentes antennes sont présentées ci-dessous sur la Figure 30.  

 
 

Modèle de simulation de l'antenne à fente 

bowtie [74]. 

Antenne intégrée sur puce à base de silicium  

[75]. 
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Structure NoChA de l'antenne sur puce  

[76]. 

Disposition d'un disque circulaire sur une antenne 

monopôle à puce [77]. 

  
Géométrie de l'antenne à faisceau conique  

[78]. 

Structure de l'antenne à fente conique proposée pour 

la bande W [79]. 

Figure 30 : Présentation de différentes antennes étudiées sur silicium. 

Un état de l’art des différents procédés de fabrication, fréquences centrales (fo), 

bande passante à -10 dB, efficacité η est effectué dans le Tableau 3. Dans le cadre de cette 

thèse, la propagation au niveau intra-puce sera traitée. Le but étant de propager le signal sur 

une bande passante suffisamment large afin d’obtenir des débits élevés.  

Tableau 3 : Etat de l'art des antennes silicium. 

Ref Procédé Antennes 
Nb 

antennes 
fo 

(GHz) 
BW 
(%) 

η  
(%) 

Gain 
max 
(dBi) 

Surface 
(mm²) ou 

(mm3) 

[78] Si MEMS 
fente remplie 

d'air 
1 60 2,17 > 80% 3 - 

[76] Silicium Bi-UWB  4x4 129 
43.2

2 
- -5.795 0,824 

[79] Silicium CMOS 
fente conique 

elliptique 
7x7 94 7,45 - 18,5 - 

[74] IHP 0,13-um 
Bi-CMOS 

Fente-Bowtie 1 97 - - -1.78 
0,71*0,31

*0,65 

[77] Silicium CMOS monopole 1 55 - - -4,96 
1.953* 

1.93*0.25 
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Ref Procédé Antennes 
Nb 

antennes 
fo 

(GHz) 
BW 
(%) 

η  
(%) 

Gain 
max 
(dBi) 

Surface 
(mm²) ou 

(mm3) 

[75] standard 120 um 
Silicium 

Mécanisme 
d'alimentation 

couplée 
15 300 8,5 70.8% 11.71 

20*3,5*0,
126 

[80] Si MEMS 
résonateur 

diélectrique 
1 11 54 - 6,8 

19 × 19 × 
1 

[81] 28-nm Bulk 
CMOS 

dipôle 2x2 127-154 19 50 8.2 - 

[82] 40-nm Bulk 
CMOS Process 

Patch 1 150 13 53 4,1 0,8*0,8 

Les antennes dipôles sont intéressantes pour des communications point à point mais 

leur directivité n’est pas idéale pour des communications de type broadcast ou multicast. 

Une antenne omnidirectionnelle serait optimale pour cette application car elle émet la même 

puissance dans toutes les directions. Le signal sera propagé de manière uniforme au sein du 

substrat silicium. Le TSV (Through silicon via) est une solution envisagée pour résoudre 

ce problème. 

1.5 Conclusion 
Dans ce chapitre, les différentes solutions d’interconnexions pour les systèmes NoC 

ont été étudiées. Il est apparu que l’une des solutions les plus prometteuses est l’utilisation 

d’interconnexions sans fils WiNoC. Cette technologie est plus propice à la propagation 

multicast et broadcast. De plus, elle est compatible avec le procédé CMOS et simplifie 

grandement les opérations de routage. Ces systèmes WiNoC impliquent une propagation 

dans un substrat qui peut-être naturellement considéré comme du silicium. De ce fait, les 

différentes caractéristiques du silicium ont été dressées. Les problèmes électromagnétiques 

liés au différentiel de permittivité air-silicium ont un impact sur la propagation. La 

propagation guidée à plans parallèles devrait limiter les recombinaisons tout en améliorant 

la bande passante à -3 dB. 

Les désavantages liés à la propagation sur silicium ont été abordés. Un état de l’art 

des antennes sur substrat silicium permet de comprendre qu’il est difficile d’obtenir de 

bonnes performances en termes de gain sans modification de structures.  

Le silicium étant compatible avec les technologies CMOS, des solutions sont 

proposées dans le chapitre suivant. Ce substrat sera utilisé comme moyen de propagation. 
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2 Etude du canal de propagation d’un 

réseau sans fils sur puce de type WiNoC 

2.1 Introduction 
Dans le contexte des CMOS (Complementary Metal-Oxide Semi-conductor), les 

interconnexions de réseaux sans fils sur puce (WiNoC) sont prometteuses. La conception 

des circuits CMOS nécessite des transistors nMOS (transistor à oxyde de métal de type n) 

et pMOS (transistor à oxyde de métal de type p). Les transistors sont interconnectés par des 

fils métalliques sur un substrat silicium faiblement dopé. Les WiNoC vont être utilisés pour 

relier des clusters de cœurs entre eux. Cette interconnexion permet une faible complexité 

de routage, des communications multiples et simultanées et une réduction du couplage 

mutuel lié aux interconnexions câblées.  

Dans la plupart des études sur le WiNoC, la propagation des ondes 

électromagnétiques est considérée dans l'air. Les antennes ont donc été spécifiquement 

conçues pour rayonner dans l'espace libre [83]. Une approche permettant de limiter ce 

rayonnement dans l’air, pour une architecture WiNoC, est détaillée dans la section suivante. 

2.2 Architecture 
Pour supprimer totalement la propagation dans l’air, nous proposons d’utiliser un 

substrat silicium placé entre deux plans métalliques. Ce support peut être considéré comme 

un guide d'ondes à plaques parallèles. Quant au substrat silicium, plus la résistivité est 

élevée plus les pertes sont faibles, ainsi il vaut mieux utiliser un substrat haute-résistivité. 

Le concept d'un réseau sans fils sur puce utilisant ce support de propagation en 

silicium à haute résistivité est illustré à la Figure 31. La Figure 31. (a) montre une vue en 

coupe transversale de l'architecture WiNoC que nous envisageons. La Figure 31. (b) 

propose une topologie à 16 antennes et 256 cœurs. Dans ce scénario, l'utilisation de 16 

antennes TSV peut être considérée comme des électrodes. Des clusters de cœurs permettent 

de réaliser des communications de type multicast (N vers M) ou broadcast (1 vers N). 
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(a) (b) 

Plusieurs articles dans le domaine du WiNoC ont déjà repris ces architectures de 

réseau maillé [84], jusqu'aux systèmes à 256 cœurs [85]. L'impact sur la surface totale est 

minime, ce qui réduit considérablement l'empreinte des antennes. Compte tenu de la taille 

des puces, la propagation intra-puce devrait être possible pour une distance inter-élément 

de 10 à 20 mm. Comme démontré dans le chapitre 1, il est nécessaire de maîtriser les 

frontières air-silicium du guide à plans parallèles. 

Dans ce chapitre, des solutions pour maîtriser ces frontières seront présentées. Le 

concept d'absorbant silicium basse résistivité (Si-Br) appliqué au guide d'ondes à plaques 

parallèles est repris dans le but d'atteindre la bande passante la plus large possible au niveau 

intra-puce à 60 GHz. A cette fréquence, les dimensions des antennes rayonnantes peuvent 

être facilement gravées sur la couche métallique supérieure dans les processus CMOS. 

Le cheminement amenant au choix de la structure WiNoC finale est détaillé dans la 

première partie. Nous nous plaçons au niveau de la couche physique. Dans ce chapitre, les 

bandes de fréquences bande Ka [27-40] GHz et V [40-75] GHz sont envisagées. Dans le 

paragraphe suivant, les caractéristiques des substrats sont étudiées. La compréhension de 

ces propriétés va permettre de dimensionner, par la suite, notre canal de propagation. 

2.3 Etudes des propriétés du substrat  
2.3.1 Influence de la permittivité  

L’influence de la permittivité d’un substrat sur la propagation et le 

dimensionnement d’un canal de propagation est étudiée.  

Le rapport entre la fréquence de travail du circuit, la permittivité du substrat et sa 

hauteur est décrite par la relation (19) : 

Figure 31 : Canal WiNoC, topologie à 16 cœurs : vue transversale (a) ; vue du dessus (b). 
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H=
λg

4
=

c

f·√εr·4
 (19) 

Avec H la hauteur du substrat (m), c la vitesse de propagation de l'onde (m.s-1), f la 

fréquence de travail (Hz) et εr la permittivité relative.  

En prévision de futures mesures, une limite à 110 GHz a été fixée correspondant à 

la fréquence maximale mesurable au laboratoire. La Figure 32 montre le lien théorique 

entre la valeur de permittivité relative d’un substrat et sa fréquence de résonance. Pour une 

même hauteur de substrat plus la permittivité relative est faible plus sa fréquence de 

résonance sera élevée. L’impact le plus important pour définir la fréquence de résonance 

du substrat se situe au niveau de sa hauteur. En effet, plus la hauteur du substrat est grande, 

plus la fréquence diminue. 

Théoriquement, à partir d’une hauteur Hsubstrat de 350 µm, une fréquence théorique 

Fthéorique = 62 GHz est trouvée pour une permittivité relative de 11.9. 

 
Figure 32 : Evolution des fréquences de résonances (GHz) en fonction de la permittivité relative Ɛr pour 

différentes hauteurs de substrat. 

La permittivité n’est pas le seul facteur à prendre en compte pour le 

dimensionnement d’un canal de propagation. En effet, une cavité surdimensionnée donne 

lieu à de nombreux modes d’excitation. La largeur, la longueur liée aux distances inter-

élément et la hauteur d’un substrat sont autant d’éléments à prendre en considération. Ces 

caractéristiques sont étudiées dans la section suivante. 

2.3.2 Influence de l’épaisseur 

Dans cette partie, plusieurs facteurs agissant sur la qualité du signal propagé au sein 

d’un substrat, d’une permittivité Ɛr = 11.9, sont étudiés. Cette étude est réalisée à l’aide du 

logiciel de simulation électromagnétique HFSSTM.  
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Le calcul du nombre de mode est donné par l’équation (20) [86] : 

N=
8.π.V

λ³
·
δF

f0
 (20) 

Avec V le volume en (m³), λ la longueur d’onde (m), f0 la fréquence (Hz).et 

δF=2/3*f0 (Hz) 

La relation montre une corrélation entre l’augmentation de la fréquence et 

l’augmentation du nombre de modes dans la cavité. De plus, le volume du substrat est 

également à prendre en compte. Dans le cas WiNoC, la communication intra-puce doit être 

réalisable pour une distance inter-élément allant de 10 à 20 mm correspondant à la taille 

des puces.  

La Figure 33 a été tracée afin de montrer d’une part, l’influence de la fréquence, 

pour un volume donné, sur le nombre de modes (courbe bleue). D’autre part, l’influence du 

volume, pour une fréquence fixée à 60 GHz, sur le nombre de modes (courbe orange). Le 

volume donné correspond à un substrat d’une largeur et d’une longueur égales à 15.4 mm 

pour une épaisseur de 350 µm, soit 83 nm³. Le nombre de modes augmente 

proportionnellement au volume du substrat comme le montre la Figure 33.  

 

 

 

 

 

Figure 33 : Influence de la fréquence en GHz, pour un volume de 83 nm³ et du volume (nm³), à 60 GHz, 

sur le nombre de modes excités dans un substrat de permittivité Ɛr = 11.9. 

Le choix de ne pas abaisser la fréquence de travail du substrat est multiple : 

conservation des débits élevés, diminution de la taille des composants et comparaison des 

futurs circuits réalisés avec la littérature car de nombreux travaux utilisent cette bande de 

fréquence libre. A 60 GHz, le nombre de modes excités estimé est de 457 pour un volume 

de 83 nm³. Afin de réduire le temps de simulation et le nombre de modes excités, la bande 

de fréquence [30-50 GHz] est étudiée. 

La propagation du signal dans un substrat haute résistivité est simulée par 

l’intermédiaire d’antennes dipôles résonant à 40 GHz. Dans le but d’obtenir des 
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transmissions optimales, les longueurs des dipôles et la hauteur des substrats doivent 

respecter les dimensions théoriques suivantes :  

- λg/4 pour la hauteur des substrats notés « HsubThéorique »,  

- λg/2 pour la longueur des dipôles notés « LdipThéorique ».  

HsubRéel indique la hauteur réellement appliquée en simulation permettant de 

résonner à 40 GHz. Les résultats de simulations sont montrés ci-dessous sur le Tableau 4:  

Tableau 4 : Valeurs théoriques des substrats HR en fonction de la permittivité. 

Ɛr HsubThéorique 
(µm) 

HsubRéel 
(µm) 

LdipThéorique 
(mm) 

4 938 818 1.88 
6 765 680 1.53 
8 662 598 1.33 
10 593 544 1.19 

11.9 544 505 1.09 

Les permittivités varient de 4 à 11.9 dans le but d’évaluer l’impact du différentiel 

de permittivité entre l’air et le substrat sur la propagation du signal. Plus la permittivité est 

élevée, plus HsubThéorique et LdipThéorique sont faibles. La résistivité des substrats est de 5000 

Ω.cm.  

Plusieurs simulations ont ensuite été effectuées en faisant varier la longueur et 

largeur du substrat illustré Figure 34. Les résultats des simulations ont permis d’évaluer les 

influences du volume sur les signaux propagés, en termes de bande passante et de zéros de 

transmissions. 

 

Figure 34 : Substrat seul, simulé à 40 GHz sur HFSSTM. 
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2.3.3 Influence d’autres dimensions  

2.3.3.1 Variation de la largeur du substrat : 

Pour cette étude, la distance inter-élément a été fixée à 0.5 λ0 = 3.75 mm à 40 GHz. 

Cette distance a été choisie afin de limiter les effets des couplages mutuels entre antennes. 

Les simulations sont effectuées dans un environnement réel, c’est-à-dire en prenant en 

compte les interférences air-substrat aux frontières. 

La Figure 35  récapitule les simulations HFSS effectuées pour une longueur de 

substrat fixée à 16 mm et trois largeurs différentes de 4, 8 et 12 mm. Les hauteurs de substrat 

sont optimisées en fonction de chaque permittivité, c’est pourquoi les comparaisons sont 

indépendantes. Ainsi, pour une même permittivité, plus la largeur de la cavité est grande, 

plus le nombre de zéros de transmissions est élevé.  

La largeur du substrat a également une influence sur la bande passante, plus celle-

ci est petite plus la cavité se rapproche d’un guide d’ondes. C’est pourquoi les meilleures 

performances en termes de bande passante pour un substrat silicium (Ɛr = 11.9) sont 

atteintes pour une largeur de 4 mm, avec une Bp=10.5 GHz contre une BP-3dB= 3 GHz pour 

une largeur de 12 mm.  

 
Figure 35 : Comparaison de la bande passante en transmission à -3dB (GHz) et des zéros de transmissions 

dans la bande [30-50 GHz] en fonction de la permittivité Ɛr pour différentes largeurs de substrat. 

L’impact de la permittivité sur la propagation montre également le lien entre le 

différentiel de permittivité (Air-Substrat) et le nombre de zéros de transmissions. Un 

substrat silicium de permittivité Ɛr = 11.9 engendrera plus d’effets néfastes sur le signal 

propagé (recombinaisons, faible bande-passante, trajets multiples…) qu’un substrat de plus 

faible permittivité. Une des solutions permettant de réduire la permittivité est de réaliser du 

silicium poreux. Ce thème sera abordé en perspective dans les chapitres suivants. Pour notre 
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étude et dans le but de réaliser des communications de type broadcast (de 1 vers N) sur un 

réseau maillé, un substrat se rapprochant par sa forme d’un guide d’ondes n’est pas 

privilégié. Cependant il reste utile pour une communication point à point. La variation de 

la longueur du substrat est ensuite étudiée. 

2.3.3.2 Variation de la longueur du substrat : 

La seconde phase de cette étude consiste à évaluer l’impact de la longueur, pour un 

substrat de permittivité Ɛr = 11.9, sur la propagation. La hauteur du substrat théorique 

correspond à 544 µm pour 40 GHz. En simulation, une hauteur optimale de 505 µm a été 

obtenue, permettant de limiter les trajets multiples en transmission. La distance inter-

élément est toujours fixée à 0.5 λ0, soit 3.75 mm. La taille du dipôle est de 1.09 mm.  

 
(a) 

 
(b) 

Figure 36 : Influence de la longueur d’un substrat Ɛr = 11.9 sur HFSSTM ; résultats de simulation 

en adaptation (a) et en transmission (b). 

Sur la Figure 36, trois longueurs de substrat sont étudiées pour une largeur de 8 mm. 

Les résultats de simulation montrent que le changement de longueur n’a pas d’influence sur 

la fréquence de résonance à λg/4. Les coefficients de réflexions (S11, S22) obtenus se situent 



 

55 
 

entre -17.8 et -21.2 dB. Plus la longueur est importante, plus le coefficient de réflexion est 

faible. En augmentant la longueur du substrat, la distance entre les dipôles et la frontière 

Air-Substrat est modifiée. La distance permettant d’obtenir le meilleur compromis entre 

bande-passante, niveau et zéros de transmission est de λg/4, correspondant à une longueur 

‘Lsub=5mm’. Pour cette simulation, le coefficient de transmission (S12= S21) est de -16.3 

dB pour une bande passante BP-3dB de 4.6 GHz ce qui reste insuffisant pour les WiNoC. 

2.3.3.3 Variation de la distance inter-élément d’un substrat : 

Des distances inter-élément de 3,75 mm (i.e. 0.5λ0), 6 mm et 8 mm ont été simulées 

pour une largeur de 8 mm. La structure reprend les mêmes caractéristiques que 

précédemment avec des dipôles placés en face à face. La distance entre les dipôles et la 

frontière Air-Substrat est λg/4.  

 
(a) 

 
(b) 

Figure 37 : Influence de la distance inter-élément noté ‘Ldip’ d’un substrat Ɛr = 11.9 sur HFSSTM ; 

résultats de simulation en adaptation (a) et en transmission (b). 

La Figure 37 présente les résultats de simulation en adaptation (a) et transmission 

(b). Lorsque la distance inter-élément augmente, les coefficients d’adaptation sont 

similaires. On obtient pour une distance Ldip= 3.75 mm, S₁₁ = S₂₂ = -18 dB avec une bande 
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passante en adaptation BP-10dB égale à 6.8 GHz. Comme exposé sur la Figure 37 (b), 

l’augmentation de la distance a une incidence sur la bande passante et les niveaux de 

transmission. Le niveau de transmission décroît progressivement dans la partie basse du 

spectre en passant de -16.3 dB à -34.7 dB pour des distances de 3.75 mm et 8 mm 

respectivement. La bande passante diminue également avec l’apparition de zéros de 

transmission.  

En conclusion, le dimensionnement de la cavité du substrat est important dans le but 

de réaliser des interconnexions WiNoC. Une cavité surdimensionnée verra l’apparition de 

modes détériorant la qualité du signal. La largeur du substrat et la distance inter-élément 

influent sur le niveau de transmission et de bande passante à -3 dB. Les résultats de 

simulations ont montré que les meilleures caractéristiques ont été obtenues pour un substrat 

se rapprochant d’un guide d’ondes. Cependant un tel substrat n’est pas envisagé pour la 

communication broadcast car il est plutôt adapté pour des communications point à point.  

La hauteur du substrat va jouer sur la fréquence d’adaptation, le nombre de modes 

et donc la bande passante. Pour du silicium (Ɛr = 11.9) une hauteur fixée à λg/4 est optimale 

pour une fréquence donnée, néanmoins il est complexe de trouver des substrats répondant 

parfaitement à cette caractéristique.  

Enfin, la permittivité élevée du silicium provoque des trajets multiples et des 

recombinaisons aux frontières air-substrat. Comme introduit précédemment au chapitre 1, 

la propagation sur substrat silicium est fortement dégradée en raison du différentiel de 

permittivité entre le silicium et l’air. Dans la section suivante, le dimensionnement du canal 

de propagation pour un substrat silicium est proposé. Des moyens permettant de limiter les 

recombinaisons et trajets multiples sont discutés.  

2.4 Dimensionnement et conception du canal de 
propagation Si 
2.4.1 Problèmes des réflexions multiples 

Le phénomène de trajet multiples et de recombinaisons est une donnée importante 

à analyser dans le cadre d’une propagation WiNoC. La vitesse des ondes dans l'air et dans 

le substrat est différente. Cette différence introduit une recombinaison des ondes, qui 

conduit à des ondulations sur la transmission en fonction de la fréquence. Le différentiel de 

permittivité entre l’air et silicium contribue à générer des trajets multiples dégradant les 

performances de propagation du signal. Les ondes réfléchies aux frontières interfèrent de 

manière constructive ou destructive. 
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Le terme « trajets multiples », se rapportant à un modèle de rayon, est employé 

lorsqu'un signal se propage sur de nombreux chemins pour atteindre un récepteur. Au sein 

des systèmes WiNoC, ils peuvent engendrer des interférences et des distorsions du signal. 

Ainsi, des erreurs dans le transfert d’information peuvent être provoquées ce qui est 

problématique dans les systèmes de transmission numériques hauts débits. 

Le cas idéal représenté sur la Figure 38 (a), a été simulé en considérant des frontières 

rayonnantes placés aux interfaces, sur le logiciel HFSSTM. Les dimensions du substrat 

silicium sont les suivantes : 15,4*15,4*0,35 mm³. La distance inter-élément est de 14 mm. 

La longueur du dipôle est déterminée par la relation Ldip= λg/2, soit 0.72 mm à 60 GHz. 

Le champ est uniforme car il ne prend pas en compte les interférences liées aux frontières 

air-substrat. A contrario, la distribution du champ électromagnétique dans le cas réel, Figure 

38 (b), laisse apparaître de nombreuses résonances et trajets multiples.  

(a)   (b) 

 
(c) 

Figure 38 : Propagation du champ électromagnétique entre 2 antennes dans le cas idéal (a) et dans le cas 

réel (b) à 60 GHz ; simulation de la réponse impulsionnelle dans le cas idéal et réel (c). 
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La Figure 38 (c) montre la réponse impulsionnelle simulée sous HFFS pour les deux 

cas présentés. Les dipôles sont alimentés par une impulsion gaussienne de 1 V et d'une 

largeur de 4 ps. La simulation temporelle montre que les interférences sont fortement 

diminuées pour un milieu infini (cas idéal) par rapport au cal réel. Pour appliquer les 

techniques de modulation OOK, un milieu se rapprochant du cas idéal est favorisé. Par la 

suite, la forme fréquentielle sera utilisée pour évaluer la largeur de bande réalisable en 

transmission. 

2.4.2 Solution pour un substrat Silicium  

2.4.2.1 Présentation de la solution 

Les études précédentes ont montré une corrélation entre la détérioration de la 

propagation du signal et la différence de permittivité entre l’Air et le Silicium. En effet la 

différence de permittivité entre le substrat silicium et l’air a un effet négatif sur la 

propagation et provoque des recombinaisons réduisant ainsi la bande passante à -3 dB 

disponible.  

L’un des moyens retenus pour limiter les trajets multiples est d’utiliser une zone à 

pertes, (Figure 39). Ce procédé permet d’atténuer les ondes réfléchies aux interfaces et 

d’obtenir de larges bandes [44]. Dans le cadre de l’utilisation d’une démodulation on-off 

keying (OOK), cette large bande va favoriser l’obtention de débits importants. 

Au bord de la périphérie de la cavité, un substrat silicium basse résistivité (Si-BR), 

est obtenu en polarisant une jonction N+ (côté supérieur) P (substrat)_ P+ (côté inférieur) 

dans la hauteur du substrat, comme le montre la Figure 39 (a) et (c). Le substrat silicium a 

une épaisseur de 350 µm correspondant à une longueur d'onde guidée λg/4 à 60 GHz. Les 

zones dopées N+ et P+ sont réalisées sur les faces supérieure et inférieure par des techniques 

de dépôt sol-gel puis de diffusion.  

Ces zones dopées sont réalisées en introduisant des impuretés. Une tension de 

polarisation appliquée sur la jonction N+PP+ permet de jouer sur la résistivité du substrat 

silicium et ainsi de contrôler les pertes. L’amélioration des performances au niveau de la 

propagation intra-puce est obtenue [59].  

Le modèle de la jonction N+PP+ intégrée est illustré Figure 39 (b). Lorsque la tension 

de polarisation est négative, la diode est passante et peut être modélisée par une résistance 

de faible valeur. Lorsque la tension de polarisation est égale à 0 ou positive, la diode est 

bloquée et agit comme un circuit RC en série. Cette technique permet de contrôler la 

différence de permittivité aux limites air-silicium réduisant ainsi les trajets multiples [87].  
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Une métallisation à plans parallèles en aluminium est définie afin de limiter le 

rayonnement des antennes dans l'air et ainsi maximiser la bande passante. Le plan 

métallique supérieur du substrat et le plan de masse sont en aluminium et ont une épaisseur 

de 2 µm. Une couche de dioxyde de silicium SiO2 (εr = 4) d'une hauteur de 1 µm sert 

d'isolant.  

La détermination de la résistance réalisée en fonction de la résistivité du substrat est 

décrite par la relation classique (21) : 

R= ρ
l

S
 (21) 

Avec R, la résistance (Ω), ρ : la résistivité du substrat (Ω.cm), ℓ la longueur (m) et 

S en m². 

 
(a) (b) 

 
(c) 

Figure 39 : Vue latérale de la structure simulée (a) ; modèle électrique avec et sans polarisation (b) ; vue du 

dessus de la structure. 

2.4.2.2 Validation de la solution  

Dans cette section, les caractéristiques de propagation de la couche de silicium 

dédiée sont étudiées. Deux antennes dipôles sont proposées pour transmettre le signal dans 

le canal. Le but est de démontrer le potentiel de l'utilisation de couches environnantes à 

pertes pour optimiser la largeur de bande dans le canal de propagation. L'intérêt de la 

métallisation de la face supérieure du substrat de silicium dédié est illustré à la Figure 40. 

La comparaison de deux structures de propagation, sans et avec un plan métallique 

supérieur est effectuée.  
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Les dipôles sont conçus pour fonctionner dans la bande (Ka) à 40 GHz avec une 

épaisseur de substrat de 675 µm. La métallisation supérieure et le plan de masse en 

aluminium limitent le rayonnement dans le plan z, les pertes par rayonnement [44], [46] et 

augmentent donc les niveaux de transmission. L'avantage d'un dipôle dans cette étude est 

sa simplicité de fabrication.  

La Figure 40 (a) montre un circuit avec une métallisation partielle en aluminium sur 

les bords du substrat (côté rouge) utilisé dans [88]. Les deux dipôles sont gravés sur un 

substrat Si-HR (côté jaune) entouré d'un substrat Si-BR agissant comme un absorbant.  

  

(a) (b) 

 

(c) 

Figure 40 : Influence de la métallisation sur la face supérieure d'un substrat de silicium dans la bande 

Ka, (a) métallisation partielle ; (b) métallisation totale ; (c) paramètres S21 simulés. 
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Sur la Figure 40 (b), la métallisation en aluminium est totale, les dipôles sont 

intégrés dans le Si-HR et entourés par le Si-BR. La Figure 40 (c) montre les résultats de la 

simulation HFSSTM dans les deux cas, pour une transmission entre les dipôles. 

Dans le premier cas, sans plan métallique supérieur (courbe bleue), les antennes 

dipôles sont formées par un dépôt d'aluminium sur la surface supérieure du substrat de 

silicium. Une grande partie du signal se propage dans le silicium mais une infime partie de 

l'énergie est rayonnée dans l'air. Par conséquent, un guide d'ondes à plaques parallèles est 

proposé. 

L'utilisation d'un plan métallique améliore le canal de propagation en réduisant le 

nombre de modes.  

Dans le second cas, avec un plan métallique sur la face supérieure (courbe rouge), 

des fentes sont gravées dans l'aluminium pour former les antennes dipôles. Le substrat de 

silicium est utilisé comme milieu de propagation. Le rayonnement électromagnétique est 

guidé par le guide d'ondes métalliques à plaques parallèles, ce qui permet de réduire les 

zéros de transmission et d'augmenter la bande passante à - 3 dB. En effet, avec une 

métallisation supérieure, la bande passante à - 3 dB est multipliée par 4. Elle passe de 3,4 

GHz à 12,8 GHz pour des niveaux de transmission similaires, S21 = -18,2 dB, contre         

S21= -17,5 dB. 

2.4.3 Optimisation de la forme de la zone à pertes 

Les antennes TSV (Through Silicon Via) offrent une alternative aux 

interconnexions planaires traditionnelles. Comme son nom l'indique, le TSV est un port 

traversant qui a l'avantage de propager le signal directement dans la couche de silicium à 

des niveaux supérieurs à -3 dB, en simulation, mais avec une faible largeur de bande de 

transmission [89], [90]. Ces antennes peuvent être utilisées comme antennes RF et 

permettent de réaliser des liaisons multi-cœurs sans fils dans un substrat multicouche. 

 
Figure 41 : Antenne TSV simulée sur le logiciel HFSSTM. 
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Le TSV simulé est illustré à la Figure 41. Il suit le même concept que dans la 

première partie avec une jonction intégrée formant une couche de substrat Si-BR à la 

périphérie du substrat Si-HR. La plaque parallèle conductrice est en aluminium. L'accès 50 

Ω est simulé avec un Lumped port. La hauteur (350 μm) et le rayon (20 μm) des TSV 

définissent sa fréquence de résonance. Sa hauteur dépend également de la hauteur du 

substrat. A 60 GHz, Hsubstrat = HTSV = 350 µm. Il est possible de jouer sur l'adaptation en 

ajustant le diamètre des disques au niveau de la masse. 

2.4.3.1 Études de la propagation entre deux TSV pour différentes formes 

d’absorbant Si-BR 

Diverses configurations de géométrie d’absorbant (Si-BR) ont été étudiées dans le 

but de maximiser la propagation intra-puce. Les 9 structures sont représentées sur la Figure 

43. Les parties « vertes » correspondent à la zone de silicium dopée. Plusieurs résistivités 

de la zone Si-BR ont été testées allant de 0.1 à 10 Ω.cm. L’étude de la propagation est 

réalisée à l’aide de deux antennes TSV en considérant une distance inter-élément de 6 mm. 

La Figure 42 montre le paramètre S21 avec trois configurations d’absorbant étudiées, pour 

une résistivité de 10 Ω.cm.  

 
Figure 42 : Paramètres en transmission S21 pour 3 configurations d'absorbant (10 Ω.cm). 

Les résultats des simulations dans la bande de fréquence [50-70 GHz] sont 

présentés sur le Tableau 5. On y retrouve les caractéristiques de propagation entre les 

deux antennes TSV (niveau max, bande passante à - 3dB, nombre de zéros de 

transmission…).  
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Configuration 1 Configuration 2 Configuration 3 

   
Configuration 4 Configuration 5 Configuration 6 

 
  

Configuration 7 Configuration 8 Configuration 9 

Figure 43 : Représentation des 9 scénarios étudiés pour un réseau sans fils de 2 antennes TSV. 

Tableau 5 : Résultats de simulation des 9 configurations. 

Transmission : 2 
antennes 

Résistivité Si-
Br (Ω.cm) 

Fréquence de 
résonance (GHz) 

Nb de zéros de 
transmission 

BW-3dB_Sij 
(GHz) 

Sij_max 
(dB) 

Configuration 1 1 60.2 1 5.9 -5 
Configuration 1 10 63 3 3.6 -1.7 
Configuration 2 1 60.2 2 8.3 -4.1 
Configuration 3 10 58.4 2 4.5 -5.1 
Configuration 4 10 62.3 5 2.1 -3.7 
Configuration 5 1 60.6 1 13.3 -18.1 
Configuration 5 0.1 63 1 7.8 -5.2 
Configuration 6 10 60 5 3.4 -3.5 
Configuration 7 Aucun 64 6 2 -1.1 
Configuration 8 Aucun 62.6 4 3.9 -1 
Configuration 9 10 61.6 1 14 -8 

Sans absorbant, la forme circulaire (Configuration 8) a une bande passante doublée 

par rapport à un substrat rectangulaire (Configuration 7). On obtient respectivement, une 

BP-3dB égale à 3.9 GHz contre une BP-3dB égale à 2 GHz, pour un niveau de transmission 
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similaire. Au regard du nombre de zéros de transmission, de la bande passante à -3 dB et 

du niveau de transmission, le meilleur compromis serait de réaliser un substrat circulaire 

entouré d’un absorbant basse résistivité, comme présenté sur la configuration 9. 

 Une large bande-passante BP-3dB, égale à 14 GHz, et des niveaux de transmissions 

élevés, S12= - 8 dB, sont obtenus. Dans ce cas, la resisitivité du Si-BR est de 10 Ω.cm. La 

forme de substrat Si-HR circulaire permet de diminuer la dimension totale de la cavité et 

ainsi le nombre de modes excités. 

Études de la propagation entre quatre antennes TSV pour différentes formes 

d’absorbant Si-BR 

Pour valider la configuration de forme circulaire, une topologie de 4 antennes a été 

modélisée. L’évaluation du canal de propagation est effectuée pour des transmissions face 

à face et à 45°, comme illustré sur la configuration 1. Plusieurs formes d’absorbant sont 

comparées pour des résistivités de 1 et 10 Ω.cm.  

   
Configuration 1 Configuration 2 Configuration 3 

   

Configuration 4 Configuration 5 Configuration 6 
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Configuration 7 Configuration 8 Configuration 9 

Figure 44 : Représentation des 9 scénarios pour un réseau sans fils de 4 antennes TSV. 

Tableau 6 : Résultats de simulation des 9 configurations, transmission face à face. 

Transmission : 4 
antennes 

Résistivité 
Si-BR 

 (Ω.cm) 

Fréquence de 
résonance 

(GHz) 

Nb de zéros de 
transmission 

BW-3dB_Sij 
(GHz) 

Sij_max 
(dB) 

Configuration 1 1 55.8 0 14.8 -19.2 
Configuration 1 10 61.3 2 6 -8.9 
Configuration 2 1 55.6 1 14 -19.2 
Configuration 2 10 61.3 1 2.3 -6.8 
Configuration 3 Aucun 61.3 5 2.9 -1.3 
Configuration 4 Aucun 54.7 6 2.4 -2.1 
Configuration 5 1 56.1 0 15.4 -19.1 
Configuration 5 10 61.5 2 5 -10.1 
Configuration 6 1 61.1 1 3.6 -8.6 
Configuration 6 10 60.4 2 2.8 -3 
Configuration 7 1 60.2 1 7.7 -21.6 
Configuration 7 10 59.4 3 2.2 -10.3 
Configuration 8 1 60.8 1 9.3 -10.7 
Configuration 8 10 63.1 3 6.5 -24.2 
Configuration 9 1 61.3 3 2.6 -5.8 
Configuration 9 10 59.3 4 3.5 -2.4 

La comparaison entre les 9 structures représentées Figure 44, va permettre de 

déterminer la forme d’absorbant comportant les meilleurs compromis. Quatre antennes 

TSV omnidirectionnelles sont simulées pour une distance inter-élément de 6 mm. 

Des configurations rectangulaires et circulaires, sans absorbant, sont étudiées 

(Config. 3 et 4). Le Tableau 6 résume les performances simulées des 9 configurations pour 

une transmission face à face. La configuration 1 fournit une bande passante en transmission 

face-à-face de 14.8 GHz mais avec un très faible niveau de transmission de l’ordre de -19.2 

dB, pour une résistivité d’absorbant Si-BR = 1 Ω.cm.  

Une résistivité d’1 Ω.cm augmente les pertes. Ainsi, les configurations 1, 2 et 5 

présentent des niveaux de transmission directe inférieure à -19 dB pour une transmission 

face-à-face et inférieure à -16 dB pour des transmissions à 45°. La taille de l’absorbant n’est 

pas négligeable, la configuration 6 permet d’obtenir un niveau de -8.6 dB mais pour une 
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bande passante de 3.6 GHz. Un compromis est trouvé sur les configurations 1 et 5 pour une 

résistivité de 10 Ω.cm.  

Les résultats de simulations pour 3 configurations sont illustrés sur la Figure 45. 

Que ce soit en transmission face à face, Figure 45 (a), ou à 45° Figure 45 (b), la 

configuration 5 (basée sur un absorbant circulaire) présente le meilleur compromis niveau 

de transmission-bande passante (Sij < - 20 dB ; BP-3dB > 15 GHz). 

Les caractéristiques des 9 configurations simulées, pour une transmission à 45° (voir 

configuration 1), sont présentées sur le Tableau 7 ci-dessous. La plus large bande-passante 

est obtenue pour la configuration 5 avec BP-3dB = 9.2 GHz, pour un niveau de transmission 

de -10 dB. Pour réaliser des communications broadcast, le meilleur compromis est d‘utiliser 

la forme circulaire.  

 
(a) 

 

(b) 

Figure 45 : Simulations de 4 antennes TSV, pour 3 configurations d'absorbant (10 Ω.cm). (a) 
transmission face à face Sij ; (b) transmission Sij à 45°. 
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Tableau 7 : Résultats de simulation des 9 configurations, transmission à 45°. 

Transmission à 
45° : 4 antennes 

Résistivité Si-BR 
(Ω.cm) 

Fréquence de 
résonance (GHz) 

Nb_Zéro de 
transmission 

BW-3dB_Sij 
(GHz) 

Sij_max 
(dB) 

Configuration 1 1 55.8 1 6 -17 
Configuration 1 10 61.3 2 3.1 -11.5 
Configuration 2 1 55.6 1 4.8 -16.7 
Configuration 2 10 61.3 3 2.7 -10.9 
Configuration 3 Aucun 61.3 6 2 -7 
Configuration 4 Aucun 54.7 5 3.8 -6.3 
Configuration 5 1 56.1 1 7 -17.9 
Configuration 5 10 61.5 1 9.2 -10.1 
Configuration 6 1 61.1 1 5.3 -9.7 
Configuration 6 10 60.4 4 2.7 -7.6 
Configuration 7 1 60.2 1 5.6 -20.4 
Configuration 7 10 59.4 3 1.9 -13.4 
Configuration 8 1 60.8 1 15.8 -19 
Configuration 8 10 63.1 2 8.8 -9.9 
Configuration 9 1 61.3 3 3.8 -8.9 
Configuration 9 10 59.3 4 3.5 -7.3 

2.4.4 Validation de l’optimisation, fabrication et mesure 

La fabrication d'antennes TSV au Lab-STICC étant impossible d’un point de vue 

technologique, des antennes « dipôles », ont été développées. Elles permettent de diminuer 

le coût de fabrication et valider ainsi par la mesure notre approche. L'importance du niveau 

de transmission est secondaire par rapport à la largeur de bande passante à -3 dB puisqu’un 

LNA peut permettre de l’amplifier. De plus, le niveau de transmission doit être aussi 

constant que possible sur la bande de fréquence la plus large possible. Pour cette étude, la 

fréquence de travail des antennes a été fixée à 60 GHz pour des distances inter-élément de 

6 mm et 14 mm. 

Dans ce document, la caractérisation et le contrôle du canal dédié sont étudiés afin 

de maximiser la largeur de bande. Cette section décrit notre approche, présente la 

conception, la simulation et la mesure dans la bande de fréquences [30-67] GHz, pour 2 et 

4 antennes gravées dans la plaque métallique supérieure d'un substrat silicium. La 

réalisation des limites absorbantes (Si-BR) à partir d'une tension de polarisation contrôlable 

est démontrée. Les résultats en matière de transmission et de largeur de bande sont 

comparés à diverses études sur les WiNoC dans la littérature. 

L'aspect géométrique du substrat a été étudié précédemment pour augmenter la 

largeur de bande en considérant un guide d'ondes à plaques parallèles en silicium. La Figure 

46 (a) présente les zéros de transmission et la cartographie du champ électromagnétique 

dans deux cas (circulaire et rectangulaire).  

L’épaisseur du substrat est de 350 µm de manière à n’exciter qu’un seul mode TE 

au sein d’une propagation en 2D, comme le montre la Figure 46 (b).  L'équation (22) est 
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utilisée pour calculer la fréquence de coupure du premier mode supérieur TE₁₁ du guide 

d'ondes à plaques parallèles, on suppose que WSub>>HSub : 

 fc₁₁=
1

2·HSub· µ₀ε₀εr 
 (22) 

Où Ɛr = 11,9, la largeur et la hauteur du substrat sont respectivement WSub =16,1 

mm et HSub = 350 µm.  

Dans notre circuit à 60 GHz, la fréquence de coupure du premier mode supérieur 

est de 124 GHz, ce qui signifie qu'un seul mode TEM se propage entre 0 et 124 GHz. 

 

 

(a) (b) 
Figure 46 : (a) Comparaison entre un substrat circulaire et rectangulaire sur les paramètres S21, simulation 

HFSSTM; (b) cartographie des vecteurs de champ électrique à 60 GHz. 
Une structure avec un substrat circulaire permet d’améliorer la largeur de bande en 

transmission en évitant les recombinaisons présentes dans les coins du substrat 

rectangulaire. La diminution des interférences permet d’obtenir une bande passante à -3 dB 

supérieure à 14 GHz contre seulement 1.6 GHz pour un substrat rectangulaire. 

2.4.4.1 Substrat circulaire : distances inter-élément de 6 mm_2 dipôles 

Les premières mesures ont été effectuées pour une distance inter-éléments de 6 mm. 

Cette distance a initialement été choisie afin d’étudier les différents modes d'excitation des 

canaux. Un substrat circulaire Si-HR, comprenant deux antennes dipôles d’une longueur  

d’1 mm gravées dans la plaque métallique supérieure, est défini. Dans un premier temps, 

en simulation, les dimensions totales du circuit conçues pour résonner à 60 GHz, 

représentaient 7,4*7,4*0,35 mm³, Figure 47 (a). Les contraintes de fabrication du circuit 

exigeaient une longueur et une largeur minimale de 10,5 mm. Pour satisfaire cette 

contrainte, la longueur du Si-BR a été augmentée, en passant de 0,35 mm (λg/4) en 

simulation à 1,55 mm en fabrication comme illustré Figure 47 (b). Ce changement de 

dimension explique le décalage en fréquence observé Figure 49. 
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Les antennes sont placées à une distance correspondant à λg/4 de la partie BR. Une 

alimentation CPW de 50 Ω est simulée en tant que lumped port sur HFSSTM. Les circuits 

ont été réalisés au laboratoire GREMAN à Tours puis mesurés au Lab-STICC à l'aide d'une 

station sous-pointes et d'un analyseur de réseau ZVA67 Rhodes & Schwarz capable de 

fonctionner jusqu'à 67 GHz.  

  
(a) (b) 

Figure 47 : Vue de dessus du circuit étudié en simulation pour une distance inter-élément de 6 mm (a) Si-
BR=350 µm ; (b) Si-BR=1550 µm. 

 

 

(a) (b) 
Figure 48 : Photos du dispositif de mesure de la station sous-pointes (a) et circuit mesuré (b). 

La Figure 48 illustre le dispositif de mesure de la station sous-pointes (a) et le circuit 

silicium pour une distance inter-éléments de 6 mm (b). Deux sondes GSG, connectées à 

l’analyseur de réseau ZVA67, sont placées directement sur l'alimentation du guide d'ondes 

coplanaire (CPW) des dipôles. Une pointe DC est utilisée pour polariser la jonction Si-BR 

à l'aide d'un générateur fournissant une tension continue négative. Les mesures ont été 

effectuées dans la bande de fréquence 30-67 GHz après une calibration à l'aide d'un kit 

SOLT (Short, Open, Load and Thru). La calibration va permettre de corriger les erreurs 

liées aux câbles RF et aux composants internes de l'analyseur. 

L'intérêt de contrôler les limites air-silicium est démontré par les résultats de la 

Figure 50. Les tensions de polarisation indiquées sont les tensions mesurées sur le circuit 

dans la région dopée. Elles permettent d'optimiser la largeur de bande passante à -3 dB. 

Sonde GSG 

Pointe DC 

6 mm 
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Plus la tension appliquée est élevée, plus le signal transmis est aplani et plus l'atténuation 

des effets parasites est importante. 

 
Figure 49 : Paramètres S en simulations, pour deux zones dopées de longueur différente, 350 µm et 1550 

µm 

 
Figure 50: Mesures en transmission des paramètres S21 pour plusieurs tensions de polarisation, distance 

inter-éléments de 6 mm 
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(a) 

 
(b) 

Figure 51 : Mesures et simulations de deux antennes dipôles, distance inter-élément de 6 mm (a) S11, 
S22; (b) S21. 

La Figure 51 (a) montre qu'un maximum d'adaptation est présent au-delà de la bande 

de fréquence disponible sur le dispositif de mesure. Les simulations réalisées avec le 

logiciel HFSSTM, en considérant une conductivité Si-BR de 10 S/m, concordent avec les 

mesures des circuits.  

Le niveau d'adaptation S11 obtenu pour une tension de polarisation Vbias = -1.3V est 

de -19.4 dB à 64.4 GHz, avec une largeur de bande de -10 dB supérieure à 8 GHz (de 59 

GHz à une fréquence supérieure à 67 GHz). Le silicium dopé permet de contrôler la 

résistivité du Si-BR. La Figure 51 (b) montre que les recombinaisons diminuent lorsqu'une 

tension de polarisation Vbias = -1,3 V est appliquée sur la zone Si-BR. Pour une distance 

inter-éléments de 6 mm, la transmission maximale S21 mesurée sur la bande [30-67 GHz] 
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est de -15,2 dB, pour une bande-passante Bw-3dB supérieure à 6 GHz. La distance inter-

élément est ensuite augmentée à 14 mm de manière à atteindre la dimension d’une puce. 

2.4.4.2 Substrat circulaire : distances inter-élément 14 mm_2 dipôles 

La Figure 52 montre le substrat silicium simulé puis mesuré. Les antennes sont 

positionnées à 350 µm des zones dopées, ce qui correspond à λg/4 à 60 GHz.  

La Figure 53 (a) et (b) présente les coefficients de réflexion et de transmission entre 

les deux antennes à dipôles pour une distance inter-éléments de 14 mm avec et sans tension 

de polarisation (Vbias = -1,2 V et Vbias = 0 V). L'effet significatif de la polarisation sur le 

comportement de la couche Si-BR est clairement démontré en considérant à la fois le 

coefficient de réflexion S11 et le coefficient de propagation S21. Le niveau de réflexion 

minimum est obtenu pour une fréquence proche de 60 GHz. L'utilisation d'une tension de 

polarisation de -1,2 V implique une modification de la résistivité de la couche, estimée à 

10 Ω.cm, ce qui réduit considérablement les effets parasites aux frontières. Cela conduit à 

une réduction du nombre de résonances. Des observations similaires peuvent être faites en 

ce qui concerne le coefficient de transmission S21.  

Le coefficient de transmission S21, entre les deux antennes, montre une amélioration 

de la bande passante pour une tension de -1,2 V (Figure 53 (b)). Les zéros de transmission 

sont clairement supprimés. La bande passante du circuit est comprise entre 51,2 GHz et 

65,3 GHz, ce qui correspond à une partie de la bande V [50-75 GHz]. Par conséquent, la 

largeur de bande à -3 dB disponible atteint 14.1 GHz alors qu'elle n'est que de 0,9 GHz 

lorsque Vbias = 0V.  

Le niveau maximal de S21 est réduit, S21 = -15,6 dB, lorsque la tension de 

polarisation est appliquée. À 6 mm, le niveau de transmission maximal n'est amélioré que 

de 0,4 dB par rapport à la distance de 14 mm. Cette faible augmentation peut s'expliquer 

par le fait que le niveau de transmission maximal pour la distance inter-élément de 6 mm 

est atteint pour une fréquence supérieure à 67 GHz. La largeur du Si-BR étant multipliée 

par plus de 4, la transmission est plus faible dans ce cas.  

La longueur optimale de Si-BR permettant d’améliorer le niveau de transmission 

est de 0,35 mm, correspondant à λg/4 à 60 GHz. Bien que le niveau de transmission soit 

faible, un simple amplificateur faible bruit large bande permettrait d’augmenter cette valeur 

grâce à la planéité du signal propagé. Le gain du LNA peut compenser les pertes, comme 

nous le verrons dans le chapitre 4. Ce système ne nécessite pas d'égaliseur ou d'autre 

dispositif de correction du signal [91], contrairement aux travaux antérieurs [92]. 
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(a) (b) 

Figure 52 : Vue de dessus du circuit étudié en simulation pour une distance inter-élément de 14 mm (a) et 
circuit mesuré (b). 

 
(a) 

 
(b) 

Figure 53 : Mesures et simulations de deux antennes dipôles, distance inter-élément de 14 mm (a) S11, 
S22; (b) S21. 

Les résultats par simulations électromagnétiques ont été obtenus (courbe verte sur 

les Figure 51 et Figure 53) en considérant une conductivité Si-BR de 10 S/m. Une bonne 

14 mm 
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corrélation entre mesure et simulation est observée, ce qui permet de valider l'optimisation 

de la largeur de bande à l'aide du logiciel HFSSTM. Il est clair que l'absorbant joue un rôle 

fondamental dans la propagation du signal avec une atténuation des zéros de transmission 

ainsi qu'une augmentation de la bande passante utile de 3 dB.  

Les largeurs de bande passante à -3 dB et la transmission maximale mesurée en 

fonction de la tension de polarisation du silicium dopé sont présentées dans le Tableau 8 

pour des distances inter-éléments de 6 mm et 14 mm. 

Tableau 8 : Caractéristiques des circuits mesurés pour des distances inter-élément de 6 et 14 mm. 

 

Vbias 
(V) 

BW - 3 dB 
(GHz) 

S21_Max.  
(dB) 

0 1.1 -5.1 
0.4 >2.5 -6.3 
0.4 >2.5 -7.2 
0.5 >2.6 -7.9 
0.7 >3.3 -10.7 
0.7 >4.2 -11.5 
0.8 >4.4 -12.2 
0.9 >4.4 -12.7 
0.9 >4.5 -13.3 
1.2 >4.7 -14.4 
1.3 >5 -14.8 
1.3 >5.1 -15.5 

 

Vbias 
(V) 

BW - 3 dB 
(GHz) 

S21_Max.  
(dB) 

0 0.9 -7.2 
0.4 1.1 -8.5 
0.5 1.5 -10.2 
0.6 2.2 -11.3 
0.8 8.3 -12.1 
0.8 10.5 -12.9 
0.8 10.6 -13 
0.8 10.8 -13.6 
0.9 12.5 -14 
1 12.9 -15.4 

1.1 13.3 -15.6 
1.2 14.1 -15.7 

6 mm 14 mm 

En conclusion, l’augmentation de la tension de polarisation permet de réduire la 

résistivité dans la zone à pertes et ainsi maximiser la largeur de bande-passante. Ce 

dispositif est ensuite testé pour un réseau sans fils de 4 antennes dipôles, en simulation et 

mesures, ce qui permet d’analyser le système WiNoC pour des transmissions de type 

broadcast.  

2.4.4.3 Substrat circulaire : distances inter-élément 6 mm_4 dipôles 

Des réseaux sans fils de 4 antennes sont réalisés et comparés dans le cas réel (prise 

en compte des interférences air-silicium) et le cas idéal qui résulte en une propagation dans 

un plan infini avec des frontières rayonnantes. Dans le cas de la Figure 54, les réseaux sont 

simulés pour une distance inter-élément de 6 mm.  
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(a) (b) 

Figure 54 : Comparaison entre le cas idéal (a) et réel (b). 

La Figure 55 montre les paramètres S en adaptation et en transmission pour deux 

tensions de polarisation (0V et -1,2V). La simulation est réalisée pour une résistivité de 10 

Ω.cm sur la zone Si-BR. La propagation dans le cas réel (interférence air-silicium) est 

simulée à l’aide d’une boite d’air de λ/4 par rapport au substrat. Le cas idéal (propagation 

dans un environnement infini est simulé en considérant des limites de rayonnement placées 

sur les interfaces air/silicium).  

Les coefficients d'adaptation sont présentés Figure 55 (a). Le cas idéal (courbe 

noire) simule un milieu infini. En raison d’une distance inter-élément de 6 mm la 

propagation en visibilité directe est prédominante. Il n'y a pas de réflexion ou de 

recombinaison des ondes, sauf de manière résiduelle à l'interface avec la zone dopée. Une 

concordance entre la simulation (dans le cas idéal et réel) et la mesure (Vbias = -1.2 V) est 

trouvée en transmission face à face, Figure 55 (b), et à 45°, Figure 55 (c). Ceci s’explique 

par la largeur de Si-BR, suffisamment grande pour se rapprocher d’un milieu infini. Une 

bande passante supérieure à 20 GHz est mesurée pour une tension de polarisation de                

-1.2 V en propagation face à face.  

L’un des désavantages majeurs de l’antenne dipôle pour les communications 

broadcast est sa directivité, ainsi, la bande passante est de seulement 4.9 GHz en 

transmission à 45°, pour un niveau de propagation Sij = -23.6 dB, Figure 55 (c). 
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(a) 

 
(b) 

 
(c) 

Figure 55 : Mesures et simulations de 4 antennes dipôles, distance inter-élément de 6 mm (a) Sii; (b) 
transmission face à face Sij ; (c) transmission Sij à 45°. 
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2.4.4.4 Substrat circulaire : distances inter-élément de 14 mm_4 dipôles 

 
(a) 

 
(b) 

 
(c) 

Figure 56 : Mesures et simulations de 4 antennes dipôles, distance inter-élément de 14 mm (a) Sii; (b) 
transmission face à face Sij ; (c) transmission Sij à 45°. 
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Une distance inter-élément plus élevée provoque un bilan de puissance sur l'antenne 

de réception qui diffère car l'énergie reçue en transmission directe est naturellement plus 

faible. La Figure 56 (b) montre que la tension de polarisation appliquée à la jonction 

intégrée entraîne une augmentation de la largeur de bande à -3dB. En effet, une largeur de 

bande de plus de 14,4 GHz est obtenue pour un niveau de transmission maximal de                   

-16,5 dB avec une tension de polarisation de -1,2V. Sans polarisation, le substrat est 

considéré comme étant entièrement à haute résistivité. 

De plus, le niveau de transmission maximal est plus élevé dans le cas ‘réel’ que dans 

le cas ‘idéal’ avec respectivement Sij = -16,5 dB contre Sij = -19,2 dB.  

- Dans le cas réel, les interférences constructives aux limites ‘Si-HR’-‘Si-

BR/air’ augmentent le niveau du signal à plusieurs fréquences.  

- Dans le cas idéal, les ondes sont propagées dans un milieu infini.  

Dans le cas réel, Figure 56 (c), les interférences sont destructives. Le niveau de 

propagation est plus faible que dans le cas idéal, Sij= -30,6 dB contre Sij = -26,9 dB. Pour 

des antennes dipôles placées à 45° l’une de l’autre, la propagation dans un milieu infini ne 

permet pas d’obtenir de larges bandes passantes car la distance de propagation en visibilité 

directe est encore plus grande (plus de sensibilité aux réflexions). En effet, la largeur de 

bande passante à -3 dB, dans le cas idéal, n'est que de 2,4 GHz (courbe noire). 

En conclusion, les antennes dipôles ne sont pas optimales pour les communications 

broadcast car seul des transmissions directes permettent d’obtenir de fortes bandes. Une 

bande passante supérieure à 14.4 GHz a été obtenue pour un niveau de transmission de          

-16.5 dB par l’intermédiaire d’un absorbant circulaire. Des améliorations sur la forme de 

l’absorbant sont proposées par la suite. 

2.4.4.5 Motifs triangulaires : distances inter-élément de 14 mm_4 et 2 
dipôles 

Les motifs triangulaires sur un substrat circulaire proposent une approche novatrice 

pour améliorer la propagation sur silicium. Ils s’inspirent directement des chambres 

anéchoïques réalisées pour fonctionner à 60 GHz. Leur design est rendu possible grâce au 

procédé de fabrication. Le but de cette étude est d’améliorer les bandes passantes sur 

silicium en favorisant la transmission des signaux et en minimisant les perturbations 

indésirables. La Figure 57 montre la vue du dessus du substrat simulé à 14 mm de distance 

inter-élément puis mesuré avec 4 pointes GSG. 
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(a) (b) 

Figure 57 : Vue de dessus du circuit étudié en simulation pour une distance inter-élément de 14 mm (a) et 
circuit mesuré (b). 

 
(a) 

 
(b) 

Figure 58 : Mesures et simulations de 4 antennes dipôles pour une distance inter-élément de 14 mm (a) 
transmission face à face Sij ; (b) transmission Sij à 45°. 

La transmission face à face est favorisée au détriment d’une transmission à 45°. En 

comparaison avec un substrat circulaire, le substrat de forme anéchoïque permet 
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d’augmenter le niveau de transmission Sij de 1.2 dB en mesure (Vbias = -1.2V). On obtient 

Figure 58 (a), un niveau Sij = -15.3 dB pour une bande passante Bw-3dB >14.3 GHz. En 

revanche, les caractéristiques de propagation en transmission à 45°, Figure 58 (b), sont 

similaires avec Sij = -35.4 dB pour une largeur de bande à -3 dB de 2 GHz.  

 
(a) 

 
(b) 

Figure 59 : Mesures et simulations de 2 antennes dipôles pour une distance inter-élément de 14 mm : (a) 
transmission face à face Sij ; (b) comparaison forme anéchoïque et circulaire. 

L’intérêt d’utiliser une forme anéchoïque se caractérise essentiellement en 

propagation directe pour des antennes dipôles directives. Pour 2 éléments simulés et 

mesurés, Figure 59 (b), la forme anéchoïque proposée permet d’améliorer le niveau de 

transmission d’1 dB. Le Tableau 9 présente une comparaison des bandes passantes et des 

niveaux de transmission obtenus par divers auteurs. Pour une transmission face à face, la 

bande passante mesurée est supérieure à 15 GHz, ce qui représente l'une des plus grandes 

largeurs de bande passante dans la littérature. Idéalement la propagation serait maximisée 

via des antennes omnidirectionnelles. Il convient d’étudier dans le prochain paragraphe des 
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antennes TSV, déjà présentées dans les paragraphes précédents, car elles offrent une 

solution alternative aux antennes dipôles. 

Tableau 9 : Comparaison de la transmission en bande V de deux antennes dipôles. 

Référence 
Bande de 

Fréquence 
(GHz) 

Distance Inter-
élément (mm) 

Transmission 
Max. (dB) 

BW – 3 dB 

(GHz) 

[89]  
(Simulations) 

60-63 6 -3 <3 

[51] 
 (Simulations) 

40-80 14.2 -18 28 

[93]  
(Simulations) 

50-70 5 -8 à -18 <2 

[94]  
(Simulations) 

58-62 10 -30 <4 

[95]  
(Mesures) 

50-60 12 -14 <10 

Antenne dipôle 
(Mesures) 

30-67 6 -15.2 >6 

Antenne dipôle 
(Mesures) 

30-67 14 -15.7 14.1 

Antenne dipôle : 
forme anéchoïque 

(Mesures) 
30-67 14 -14.4 >15  

2.5 Problématique des antennes : réseau sans fils de 4 
antennes TSV- Bande V [45-67 GHz] 

 
Figure 60 : Structure de 4 antennes TSV simulée sous HFSSTM en vue du dessus et vue 3D. 

Afin de réaliser des liaisons sans fils à l'intérieur d'un substrat multicouche, un 

réseau sans fils de 4 antennes TSV est simulé sous HFSSTM dans la bande de fréquence [45-

67] GHz. Le TSV se comporte comme une antenne monopôle typique à disque. Pour 

résonner à 60 GHz sur un substrat de 350 µm, il doit être entièrement traversant. Un gap 

d’air au niveau du plan de masse permet de ne pas court-circuiter le circuit. La réalisation 

d’un disque dans le plan métallique inférieur permet l’adaptation de l’antenne en contrôlant 

la partie imaginaire de l’impédance de l’antenne. La distance inter-éléments est de 14 mm, 
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ce qui permet de comparer les réseaux d'antennes dipôles et TSV. La structure simulée est 

illustrée sur la Figure 60. 

 
(a) 

 
(b) 

 
(c) 
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(d) 

Figure 61 : Comparaison en simulation (HFSSTM) d'un réseau sans fils de 4 antennes TSV avec un réseau 
sans fils de 4 antennes dipôles pour une distance inter-éléments de 14 mm (a) paramètre Sii; (b) transmission 

face à face; (c) paramètre Sij  transmission à 45°; (d) Distribution du champ électromagnétique à 60 GHz 
dans le cas idéal. 

Les résultats des simulations des cas idéaux et réels de l'environnement des TSV 

sont analysés et comparés aux cas des dipôles précédemment étudiés. Comme le montre la 

Figure 61 (a), la fréquence d'adaptation est similaire entre les dipôles et les TSV, que ce 

soit dans le cas idéal ou réel, nous obtenons respectivement Sii= -13.1 dB à 59.1 GHz et     

Sii = -25.7 dB à 59.4 GHz. Les antennes TSV présentent un niveau d'adaptation plus élevé 

en raison de l'ajustement du rayon du disque au niveau de la masse. Pour ces simulations, 

la valeur de Rdisc est fixée à 70 μm. 

Comme le montre la Figure 61 (b), lorsque les antennes sont face à face, les largeurs 

de bande et les niveaux de transmission sont plus élevés pour les antennes dipôles. Cette 

différence est principalement due à la différence de directivité des antennes. L'antenne TSV 

est omnidirectionnelle, rayonnant uniformément dans toutes les directions tandis que 

l'antenne dipôle est plus directionnelle.  

- La largeur de bande obtenue pour les TSV dans le cas idéal est similaire à 

celle des dipôles avec BP-3dB = 20,5 GHz.  

- La largeur de bande des antennes TSV dans le cas réel est inférieure à celle 

des dipôles avec BP-3dB 7,7 GHz contre BP-3dB =13,1 GHz.  

Plusieurs améliorations pourraient être apportées pour maximiser cette largeur de 

bande et se rapprocher ainsi du cas du milieu infini. L’augmentation de la largeur de la zone 

Si-BR en fait partie.  

La Figure 61 (c) montre l'intérêt d'utiliser des antennes omnidirectionnelles pour les 

communications de type broadcast. Si l’on considère des transmissions entre deux antennes 

placées à 45 °, dans le cas idéal, la largeur de bande est supérieure à 20 GHz pour les TSV, 

contre 2,4 GHz pour les dipôles. Les simulations réalisées à l’aide de TSV montrent que le 
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signal propagé subit moins de dégradations, ce qui se traduit par un champ 

électromagnétique uniforme, Figure 61 (d).  

Tableau 10 : Comparaisons des simulations entre TSV et Dipôles pour un Si-BR de 10 Ω.cm. 

Les résultats des simulations sont résumés dans le Tableau 10. Il reprend la largeur 

de bande passante à -3 dB et les niveaux de signal propagé des deux réseaux étudiés dans 

ce paragraphe. En conclusion, la solution serait de réaliser des vias sur silicium. Cependant 

cette technologie n’étant pas réalisable au sein du Lab-STICC un autre substrat a été étudié 

permettant de valider cette approche. L’objectif est la réalisation d’un véhicule de test. 

2.6 Propagation au sein d’un PCB  
Un PCB (Printed Circuit Board) est un substrat multicouche qui permet de relier les 

composants électroniques d’un appareil. C’est un matériau isolant généralement de faible 

permittivité. Le substrat choisi pour cette étude est un substrat Rogers R04003C d’une 

permittivité Ɛr= 3.35 pour une tangente de perte Tan 𝛿=0.0027 et d’une hauteur de 406 µm.  

Dans cette étude la propagation électromagnétique entre 4 vias est étudiée pour une 

distance inter-élément de 20 mm. Les vias suivent le même procédé de conception que des 

antennes TSV, illustré Figure 62 (a), traversant entièrement la hauteur du Rogers. Ils sont 

alimentés par une alimentation CPW 50 Ω. Deux pastilles, au niveau de la partie supérieure 

de la métallisation et au niveau de la masse, permettent d’adapter la fréquence de résonance 

à 50 GHz. Afin de minimiser le coefficient de réflexion et maximiser l’adaptation, le 

diamètre « D_pastille » est de 1 mm tandis que le diamètre des Vias « D_Via » est de 400 

µm. 

Paramètres S 

TSV Dipôle 

Cas Idéal Cas Réel Cas Idéal Cas Réel 

Sij 
(dB) 

Bw-3dB 
(GHz) 

Sij 
(dB) 

Bw-3dB 
(GHz) 

Sij 
(dB) 

Bw-3dB 
(GHz) 

Sij 
(dB) 

Bw-3dB 
(GHz) 

Sij 
Transmission 
Face-à-face  

-24.4 20.5 -16 7.7 -19.2 18.7 -13.5 13.1 

Sij 
Transmission à 

45°  
-19.8 >20 -22.8 >2.9 -27.1 2.4 -30.7 1.9 
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(a) 

 
(b) 

Figure 62 : Via en 3D alimentée par une transition CPW (a) ; Structure de 4 Vias sur un substrat Rogers 
entouré d’un PLA, distance inter-élément de 20 mm (b). 

Les problématiques liées aux interfaces air-substrat étant toujours d’actualité, un 

matériau absorbant, en PLA chargé avec des particules de carbones, permettant de contrôler 

les interférences aux frontières est envisagé. L’acide polylactique chargé de particule de 

carbone ou PLA-C (Polylactic Acid) est un polymère biodégradable obtenu à partir 

d’amidon de maïs pouvant servir d’absorbant en raison de ses pertes diélectriques élevées 

[96].  

Le PLA-C est introduit dans le but de réaliser un absorbant entourant le substrat. La 

caractérisation électromagnétique des propriétés diélectriques du PLA-C a été réalisée au 

Lab-STICC pour une bande de fréquence [70-110 GHz], [97]. Par approximation à 60 GHz, 

sa permittivité Ɛr est de 9 et sa tangente des pertes, noté Tan δ, est égale à 0.45. 

L’association du PLA-C autour du substrat Rogers est illustré Figure 62 (b), pour une forme 

circulaire, choisie car facilement réalisable. 
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Figure 63 : Comparaison paramètres Sij [dB] avec et sans PLA-C. 

La Figure 63 montre les résultats de simulation des paramètres de propagation Sij, 

en tenant compte de la présence du PLA-C dans le cas de 4 vias. L’ajout de l’acide 

polylactique permet de réduire les zéros de transmission. Deux grandes bandes passantes 

sont obtenues pour des basses fréquences et hautes fréquences pour une transmission face 

à face et à 45°.  

On obtient des bandes passantes à – 3 dB, Bw-3dB = 7.7 GHz autour de 40 GHz 

pour un niveau de transmission de S21 = -16.1 dB et une bande passante Bw-3dB = 5 GHz 

autour de 65 GHz pour un niveau de transmission S31 = -17.2 dB. 

Cette solution permet d’obtenir de larges bandes passantes sans besoin de 

polarisation. Le circuit étant passif, il ne consomme pas contrairement au silicium 

utilisant une zone dopée. Les réalisations sont en cours et feront l’objet d’une exploitation 

ultérieurement. 

2.7 Conclusion 
Dans ce chapitre, l’utilisation d’un support de propagation à plans parallèles, en 

silicium, est proposée. Il faut cependant contrôler les frontières pour limiter les trajets 

multiples. 

L’utilisation d’antennes dipôles ou TSV pour exciter le guide d'ondes à plaques 

parallèles, pour les applications de communication sans fils, a été discutée. Des substrats 

circulaires entourés d'une jonction à faible résistivité Si-BR ont été introduits pour 

optimiser la largeur de bande disponible. 
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Le canal de propagation, contrôlé par une tension de polarisation sur le bord 

périphérique du substrat Si-BR a permis d'évaluer une largeur de bande à -3 dB en 

transmission face à face à plus de 15 GHz. Cette bande passante a été obtenue dans le cas 

d’un substrat « circulaire-triangulaire » et pour une distance inter-élément de 14 mm. Les 

simulations temporelles, reprenant certains de ces circuits, seront présentées dans le 

chapitre 4. 

Les antennes dipôles, étant directives, ne sont pas les mieux adaptées pour les 

communications de type broadcast. C'est la raison pour laquelle un réseau sans fils de 4 

antennes TSV a été proposé. Les antennes TSV ont l'avantage d'être omnidirectionnelles, 

propageant le signal de façon uniforme. La simulation du réseau TSV, dans le cas d'une 

propagation dans un milieu infini, démontre le grand intérêt de ce type d'antennes. Des 

largeurs de bande passante de 20,5 GHz pour des transmissions face à face et supérieures à 

20 GHz pour des transmissions à 45° sont obtenues dans le cas idéal. Des perspectives 

d’amélioration sont envisagées pour obtenir de meilleures caractéristiques de transmission 

dans des structures réelles. Par exemple, la forme et la longueur de la limite absorbante 

entre Si-HR et Si-BR peuvent être optimisées pour élargir la largeur de bande à -3dB.  

Enfin dans le but de réaliser des antennes omnidirectionnelles, des vias sont étudiés 

sur un substrat de type Rogers. Un absorbant biodégradable, PLA-C, permet d’améliorer la 

propagation des signaux. L’avantage de cette solution est qu’elle ne consomme pas 

d'énergie (solution passive). Ces études sont en attente de réalisation. 

Dans le chapitre 3, les possibilités de réalisation de canaux adaptatifs permettant la 

réalisation de transmission de type broadcast mais également point à point vont être 

développées. 
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3 Etude des possibilités de réalisation de 
canaux adaptatifs 
3.1 Introduction 

Précédemment la propagation broadcast pour des réseaux sans fils d’antennes TSV 

ou dipôles a été étudiée. Il est apparu qu’avec des antennes directives, la propagation sur 

silicium présentait des niveaux et bandes passantes élevées, pour des transmissions face à 

face, contrairement aux communications à 45°. L’une des solutions envisagées a consisté à 

propager le signal au sein du silicium via des antennes TSV omnidirectionnelles. Les 

résultats de simulations, dans un cas idéal, ont présenté une bande passante supérieure à 20 

GHz pour des communications à 45°. Le cas idéal peut être atteint en augmentant la 

longueur de zone dopée du silicium mais au prix d’une augmentation de la consommation 

d’énergie.  

Si nous avons démontré la possibilité de faire des transmissions broadcast ou 

multicast, il est intéressant de considérer les possibilités d’amélioration de transmission 

point à point. Dans ce chapitre, le canal de propagation sera modifié de façon à répondre 

aux différents modes de fonctionnement (broadcast, multicast et point à point). 

L’objectif est d’obtenir un canal actif permettant la modification des caractéristiques de 

propagation. Pour ce faire, la réalisation de réflecteurs contrôlables sera étudiée. Des axes 

d’améliorations seront ensuite proposés au niveau de la structure. Enfin une solution 

composée de transitions CPW à SIW commandables permettant d’accroitre la bande 

passante est présentée.  

3.2 Possibilité de réalisation de réflecteurs  
L’une des solutions envisagées est de réaliser des réflecteurs (Si-dopé) permettant 

de propager le signal en fonction d’un changement de résistivité dans la zone N+PP+.  

Ce concept de réflecteurs n’est pas nouveau dans la littérature. L’utilisation d’un 

réflecteur en silicium, avec un plasma à l'état solide a été étudiée dans [98]. La 

caractérisation d'une antenne Yagi-Uda reconfigurable sur un substrat nitrure d'aluminium 

haute permittivité (Ɛr = 8.56) est étudiée, Figure 64.  
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(a) (b) 

 
(c) 

Figure 64 : Structure de l’antenne Yagi-Uda (a) ; principe de fonctionnement du réflecteur (b) ; 
diagramme de rayonnement de l’antenne à l’état off et à l’état on [98]. 

Le réflecteur en silicium d’une conductivité de 104 à 105 S/m, est composé de diodes 

PIN connectées en série. Les diodes sont composées d’une zone semi-conductrice 

intrinsèque entre une région dopée de type p et une région dopée de type n. Lorsque ce 

réflecteur de silicium à plasma est activé, le gain de l'antenne réalisé à l'avant augmente de 

plus de 2 dBi. La réalisation d’un canal actif sera inspirée de ces travaux. 

L’objectif de ce chapitre est de réaliser la conception d’un milieu contrôlable 

permettant de réaliser une communication broadcast ou point à point. La propagation entre 

antennes doit être réalisable pour une transmission face à face ou à 45°. Le signal propagé 

sera ainsi orienté dans la direction voulue en jouant sur la résistivité de ces réflecteurs. Pour 

réaliser cette étude, les caractéristiques du substrat Silicium ayant été mesurées pour un 

réseau sans fils de 4 antennes dipôles sont reprises, cette structure est illustrée Figure 65.  

La forme du substrat est circulaire. La résistivité des réflecteurs lorsqu’ils sont actifs 

est de 0.02 Ω.cm. La largeur des réflecteurs Si-BR est de 50 µm. Les réflecteurs proposés 

sont de longueur égale à la zone de propagation de l’onde électromagnétique. Ils sont 

formés de 2 lignes tronquées au centre, en bleu Figure 65 (b) et orientées à 45° pour une 

longueur de 6.2 mm.  
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Dans un premier temps et dans le but de réaliser une validation expérimentale, des 

antennes dipôles sont utilisées. Comme introduit au chapitre précédent, une zone dopée Si-

BR de 10 Ω.cm permet d’augmenter significativement la bande-passante. Les 4 réflecteurs 

sont également formés grâce à la réalisation de zones dopées. L’application d’une tension 

négative sur l’un ou plusieurs réflecteurs va permettre de modifier la conductivité du 

réflecteur et ainsi dévier le signal sans l’atténuer lorsque le réflecteur est très conducteur. 

La conductivité nécessaire des réflecteurs est de 5000 s/m soit une résistivité de 0.02 Ω.cm. 

Sans polarisation, la résistivité des « réflecteurs » est similaire à celle du substrat haute 

résistivité (5 kΩ.cm) et les signaux ne sont pas, à priori, déviés. 

3.2.1 Réflecteurs dans le cas d’un substrat circulaire  

La propagation sur un substrat silicium composé de 4 antennes dipôles est étudiée 

pour une distance inter-élément de 14 mm en reprenant la structure présentée Figure 65. 

Sur la Figure 66 (b), on observe qu’avec l’activation des deux réflecteurs en 

diagonale, le paramètres S31 est privilégié. La bande passante à -3 dB passe de 2.6 GHz à 

11.7 GHz pour un niveau de transmission amélioré de 2.8 dB. A contrario les paramètres 

S21 et S41 sont inférieurs à -28 dB. 

 

 

(a) (b) 
Figure 65 : Structure simulée pour un réseau sans fils de 4 antennes dipôles (a) ; zoom sur la zone de 

détourage des réflecteurs (b). 

Si-HR 
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(a) 

  

(b) (c) 

Figure 66 : Résultats de simulation avec et sans réflecteur (a) ; Champ électromagnétique avec réflecteur 
à 60 GHz (b) ; Champ électromagnétique sans réflecteur à 60 GHz (c). 

Les antennes dipôles, gravées au niveau de la métallisation supérieure, propagent 

le signal au sein du substrat silicium mais également au niveau de la métallisation par des 

ondes de surface. Ainsi le détourage permettant de réaliser les réflecteurs a un impact 

direct sur les performances de propagation. 

Sans réflecteurs actifs, le signal privilégié pour une antenne directive aurait dû 

être S21 or son niveau de transmission est inférieur aux transmissions à 45° (S21= -24.3 

dB contre S31=S41= -20.5 dB). Le détourage agit comme un mur magnétique, les courants 

de surface y sont sensibles comme illustré Figure 67.  
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Figure 67 : Courant de surface à 60 GHz au niveau de la métallisation supérieur, sans réflecteurs  

Pour pallier ce problème, des solutions peuvent être envisagées. D’une part en 

agissant directement sur la forme de la structure (formes anéchoïques) ou d’autre part en 

réalisant le détourage au niveau de la métallisation inférieure. 

3.2.2 Réflecteurs dans le cas d’un substrat triangulaire 

La structure triangulaire présentée dans le chapitre 2 est reprise pour 4 antennes 

dipôles et une distance inter-élément de 14 mm, Figure 68 (a). La longueur des réflecteurs 

et la largeur sont les mêmes que celles définies précédemment. La Figure 68 (b) montre 

la distribution du champ électromagnétique obtenu à 60 GHz lorsque la communication 

privilégiée est le paramètre S31. Les réflecteurs dopés à 0.02 Ω.cm permettent d’isoler les 

paramètres S21 et S41.  

  
(a) (b) 

1 

2 

4 3 
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(c) 

Figure 68 : Réseau sans fils de 4 antennes TSV, distance inter-élément de 14 mm (a) ; Champ 
électromagnétique avec réflecteur à 60 GHz (b) ; Résultats de simulation avec et sans réflecteur (c). 

La forme d’absorbant triangulaire permet d’améliorer la bande passante en 

transmission face à face lorsqu’il n’y pas de réflecteurs actifs. Sans réflecteurs, les 

résultats de simulations, Figure 68 (c), montrent que la bande passante en transmission 

face à face est de 7.5 GHz pour un niveau de transmission de S21 = -19.3 dB.  

Lorsque les deux réflecteurs sont actifs, le niveau de transmission S31 à 45° est de 

-16.7 dB pour une bande-passante de 11.7 GHz, soit une amélioration de 4.7 dB et de      

9 GHz respectivement. Les niveaux de transmission S21 et S41 sont inférieurs à -28 dB 

sur toute la plage de fréquence étudiée.  

3.2.3 Réflecteurs à métallisation inférieure  

Comme évoqué précédemment, le détourage au niveau de la métallisation 

supérieure a un impact sur la propagation, les antennes dipôles étant gravées sur cette 

métallisation. Un détourage permettant de réaliser les réflecteurs au niveau de la masse 

pourrait permettre d’améliorer les niveaux de bandes passantes lorsque les réflecteurs 

sont inactifs. Les dipôles étant directifs, les paramètres S21 et S34 devraient voir leur bande 

passante élargies. 

Sans polarisation des réflecteurs, Figure 69, la transmission directe (S21 = S43) est 

égale à -16.4 dB pour une bande passante (Bw -3 dB) supérieure à 11 GHz. Les paramètres 

de transmission pour des antennes situées à 45° (S31 = S41) présentent un niveau maximal 

de transmission de -26 dB. Lorsque le réflecteur est polarisé, la bande passante de S31 

passe de 1.5 GHz à 11.1 GHz pour un niveau de transmission de -16.4 dB. Seul un très 

faible niveau de signal passe. Les niveaux de transmission des paramètres S21 et S41 sont 

inférieurs à - 47 dB sur l’ensemble de la bande. 
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Figure 69 : Résultats de simulation d’un réseau sans fils de 4 antennes TSV pour un détourage au 

niveau de la partie inférieure du substrat. 

 
Figure 70 : Comparaison des résultats de simulation entre une polarisation au niveau du plan 

métallique inférieur et au niveau du plan métallique supérieur. 

La comparaison des niveaux de polarisation présentés Figure 70, montre l’intérêt 

de réaliser le détourage au niveau du plan métallique inférieur. Lorsque la tension de 

polarisation est appliquée sur les réflecteurs en diagonales, le paramètre S31 est privilégié. 

Les niveaux de transmission sont similaires, le principal changement se situe au niveau 

l’isolation des paramètres S21 et S41. Pour un détourage au niveau du plan métallique 

supérieur du substrat, les niveaux d’isolation sont inférieurs à - 27 dB. Ils sont améliorés 

de 20 dB par l’intermédiaire d’une polarisation au niveau de la masse. Un changement 
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3.3 Possibilité de réalisation de guide CPW à SIW  
3.3.1 Principe et intérêt 

La réalisation de réflecteurs permet d’optimiser les transmissions point à point, 

suivant leur résistivité, tout en gardant la possibilité de réaliser des communications 

broadcast. Le schéma de principe pour 8 antennes dipôles est illustré sur la Figure 71. 

 

Figure 71 : Schéma de principe des interconnexions WiNoC de type broadcast ou unicast pour 8 
antennes dipôles. 

La technique d’alimentation CPW (coplanar waveguide) à SIW (Substrate 

Integrated Waveguide) est réalisée dans le but d’améliorer les connexions point à point ou 

broadcast.  

La conception d'un guide d'ondes intégré au substrat (SIW) excité par un guide 

d'ondes coplanaire (CPW) est une option viable pour les applications de circuits intégrés à 

ondes millimétriques. La Figure 72 montre la conception 3D d’une transition CPW-SIW 

pour un substrat Rogers TMM10i (Ɛr = 9.8), [99]. La transition SIW présente une longueur 

slot_l ≈ λ/4.   

au niveau de la forme du substrat peut également impacter la propagation. D’autres 

moyens permettant d’améliorer la largeur de bande passante sont ensuite explorés. 
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Figure 72 : Valeurs de conception de la fente triangulaire conique (en haut) et de la fente en V (en bas). 

 

La ligne d’adaptation du CPW a une impédance de 50 Ω. Le guide SIW est conçu à 

l’aide de vias (trous métallisés) d’un rayon « d » et séparé d’une distance « p » décrits par 

l’équation (23) ci-dessous, [100]. 

𝑑 <
𝜆𝑔

5
𝑝 < 2𝑑

 (23) 

 

La gamme de fréquences est déterminée par la largeur «a» du guide d’ondes SIW 

par l’équation (24), [101]. 

𝑎 =
𝑐

2. 𝑓𝑐. √Ɛr
 (24) 

 

Où « c » est la vitesse de la lumière, fc la fréquence de coupure du SIW, et Ɛr est la 

permittivité du substrat. 

L’équation simplifiée permettant de propager un mode TE10 est donnée par 

l’équation (25)  

𝑓𝑐 =
𝑐

2. 𝑎
 (25) 

Ces techniques permettent d’obtenir de hauts niveaux de transmission sur une large 

bande passante. Dans [102] , la bande de fréquences étudiée est de [18,5-27 GHz], le 
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substrat choisi est du RT Duroid 5880 d’une permittivité Ɛr = 2,2. Les niveaux de 

transmissions obtenus sont supérieurs à - 0.7 dB sur la totalité de la bande étudiée. 

3.3.2 Dimensionnement 

Pour cette étude, la technique CPW-SIW est reprise pour un substrat silicium. Le 

guide SIW n’est cependant pas formé à l’aide de vias mais grâce aux réflecteurs 

précédemment introduits. La largeur entre les réflecteurs permettant de réaliser un guide 

SIW est calculée en reprenant l’équation (24).  

L’impédance de l’onde dans le substrat peut être calculée grâce à l’équation (26) : 

ZSi=
µ0

Ɛ0.Ɛr
=377.

1

√11.9
= 109 Ω (26) 

 

L’alimentation CPW-50Ω à SIW va servir d’adaptation d’impédance pour le 

silicium Zsi = 109 Ω. Dans un premier temps plusieurs guides CPW-SIW sont étudiés pour 

une largeur ZSIW de 2.9 mm correspondant à une fréquence de coupure théorique à 51 GHz. 

La Figure 73 montre la structure simulée sur substrat silicium. Elle est constituée de deux 

sections d’absorbant situées derrière la transition CPW-SIW. La résistivité de ces 

absorbants est de 10 Ω.cm. Les réflecteurs lorsqu’ils sont actifs ont une résistivité de 

0.02 Ω.cm correspondant à une conductivité de 5000 s/m. La propagation est effectuée sur 

un substrat silicium haute-résistivité Si-HR de 5000 Ω.cm. 

 
Figure 73 : Structure CPW-SIW simulée sur substrat silicium 
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Figure 74 : Evolution du paramètre de transmission S21 en fonction de la largeur des réflecteurs. 

Sur l’exemple ci-dessus la largeur des réflecteurs est de 200 µm. L’impact des 

largeurs de réflecteurs sur la transmission est minime comme le montre la Figure 74. Pour 

des largeurs de réflecteurs de 50, 200 et 500 µm la bande passante est estimée à 21 GHz en 

simulation pour un niveau de transmission de -4.8 dB ce qui constitue une grande 

amélioration des performances. 

Un substrat de la taille d’une puce (16.3 mm²) est ensuite utilisé pour étudier la 

propagation via une alimentation CPW-SIW.  

3.3.3 Simulations d’interconnexions CPW-SIW  

La Figure 75 (a) montre la réalisation de deux transitions séparées d’une distance 

inter-élément de 14 mm. Deux largeurs WSIW ont été choisies à 2.9 mm et 5 mm. 

Théoriquement l’augmentation de la largeur devrait abaisser la fréquence de résonance des 

transitions CPW-SIW. Lorsque les réflecteurs sont polarisés, leurs résistivités passent de 

5000 Ω.cm à 0.02 Ω.cm. Le substrat circulaire utilisé pour la propagation est un substrat 

Si-HR entouré d’une zone polarisée Si-BR de 10 Ω.cm. Plusieurs simulations sont réalisées 

dans le but de maximiser la bande passante, le niveau de transmission du signal et 

déterminer l’influence de la largeur des réflecteurs sur la propagation. La Figure 75 (b) 

présente un réseau sans fils de 4 transitions CPW-SIW pour une largeur WSIW fixée à 2.9 

mm. 
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(a) (b) 

Figure 75 : Structures étudiées pour 2 largeurs de réflecteurs différentes (a) ; 4 transitions CPW-SIW (b). 

 
Figure 76 : Comparaison des résultats de simulation des paramètres S21 et S11 pour des largeurs de 

réflecteur de 2.9 mm et 5 mm. 

La Figure 76 montre les résultats de simulations pour une propagation face à face. 

Le niveau de transmission S21 est de - 5.5 dB, pour une largeur WSIW = 2.9 mm avec une 

bande-passante BW-3 dB = 15.4 GHz. Le maximum de transmission est obtenu à 57 GHz. 

L’augmentation de la largeur WSIW à 5 mm permet d’abaisser la fréquence de résonance. 

La fréquence pour laquelle le niveau de transmission maximal est atteint est située à 50.8 

GHz pour un niveau S21= -4.7 dB et une bande passante BW-3 dB = 16.1 GHz.  

Il est intéressant de constater, Figure 77 (a), que sans polarisation le niveau de 

transmission face à face, en simulation, est doublé par rapport aux antennes dipôles 

étudiées au chapitre 2. Cela peut être dû à l’adaptation d’impédance réalisée par la 

transition CPW-SIW. Un niveau de transmission S21= - 9.5 dB est obtenu pour une bande 

1 

2 

3 4 
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passante de 11.5 GHz. Après polarisation des jonctions des réflecteurs, le niveau de 

transmission est amélioré de 5.4 dB : S21 = -4 dB pour une bande passante de 15.2 GHz.  

La Figure 77 (b) montre que sans réflecteur actif les transmissions face à face S21 

et S43 présentent également des niveaux supérieurs aux dipôles avec S21 = -9.5 dB et S34 

= -10 dB et des bandes passantes de 11.5 GHz et 11 GHz respectivement.  

Le dopage des réflecteurs permet d’améliorer la transmission S21 tout en isolant 

S34 (S21 = -4 dB contre S34 < - 40 dB). 

 
(a) 

 
(b) 

Figure 77 : Paramètres S avec/sans réflecteurs actifs (a) ; comparaison des transmissions face à face S21 
et S43 avec/sans réflecteurs actifs (b). 
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(a) (b) 

 
(c) 

 
(d) 

Figure 78 : Schéma simulé sur HFSS de 4 transitions CPW-SIW (a) ; Champ électromagnétique simulé 
à 52 GHz (b) ; paramètres S sans polarisation des réflecteurs (c) ; paramètres S avec polarisation des 

réflecteurs (d). 
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Pour conclure, la faisabilité des communications broadcast pour ce type de 

transition est étudiée sur la Figure 78 (a). Sur cette figure simplifiée, des réflecteurs 

quadrillés sont utilisés. La Figure 78 (b) montre que l’angle des réflecteurs polarisé (en 

mauve) n’est pas optimal pour les communications à 45° présentant une transition directive. 

Cependant les résultats des simulations, Figure 78 (c), (d) montrent qu’il est également 

possible de privilégier une communication point à point ou broadcast en jouant sur la 

résistivité des réflecteurs. L’amélioration des performances peut être obtenue en changeant 

les angles ou la forme des réflecteurs. Tout comme les antennes dipôles, les transitions 

CPW-SIW restent très directives et permettent une communication point à point ou 

broadcast.  

3.4 Conclusion 
L’association de réflecteurs sur substrat silicium avec un dopage du Si-BR pour des 

réseaux d’antennes dipôles permet d’agir sur le signal en privilégiant des communications 

face à face ou à 45°. L’orientation du signal est obtenue grâce à un changement de résistivité 

des jonctions formant ainsi des réflecteurs. 

De larges bandes passantes et des niveaux de transmission élevés sont obtenus pour 

des transmissions à 45° et des antennes directives, ce qui est intéressant pour les 

communications point à point. Cependant, il a été observé que le détourage permettant de 

réaliser les réflecteurs a un impact sur la propagation électromagnétique. Sans polarisation 

des réflecteurs, une partie des courants de surfaces est réfléchie sur la zone détourée. Le 

détourage au niveau de la métallisation supérieure ne permet pas d’obtenir des bandes 

passantes en transmission face à face suffisantes.  

L’une des solutions permettant de résoudre ce problème est de réaliser le détourage 

au niveau de la masse. Sans réflecteur actif, une bande passante supérieure à 11 GHz est 

obtenue pour S21 = S43 = -16.4 dB, ce qui est conforme aux mesures du chapitre 2. Lorsque 

le réflecteur est actif, la bande passante obtenue passe de 1.5 GHz à 11.1 GHz pour une 

transmission à 45°.  

Une autre méthode de transition est ensuite exploitée, les transitions CPW-SIW 

permettent d’obtenir des hauts niveaux de transmission de -4.8 dB pour des bandes 

passantes, en simulation, de 21 GHz. Il est important de souligner que sans réflecteur pour 

un réseau sans fils de 4 transitions CPW-SIW les performances en termes de niveaux de 

transmission et de bandes passantes sont supérieures aux réseaux d’antennes dipôles. Enfin 

ces transitions permettent de réaliser en fonction de la résistivité des réflecteurs des 

transmissions point à point ou broadcast. 
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Il est nécessaire d’évaluer les caractéristiques de ces systèmes WiNoC. Dans le 

paragraphe suivant, l’évaluation des performances (débit, consommation…) de certains 

circuits d’antennes dipôles réalisés et mesurés, sont effectuées.  
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4 Analyse des performances des systèmes 
WiNoC mesurés 
4.1 Introduction 

L’optimisation de la propagation sur silicium a été proposée dans les chapitres 

précédents dans le domaine fréquentiel. Dans un premier temps, cette optimisation des 

performances a été obtenue en polarisant une jonction N+PP+. Cette jonction forme une 

zone dopée Si-BR permettant de réduire les réflexions et les trajets multiples. Des bandes 

passantes supérieures à 14 GHz ont été mesurées. Dans l’optique d'accroître les bandes 

passantes en communications broadcast, des réseaux sans fils d’antennes TSV ont été 

simulés laissant entrevoir des bandes passantes potentiellement supérieures à 20 GHz. 

D’autres travaux sur les transitions CPW-SIW permettent également d’accroître ces bandes 

passantes en communication point à point ou broadcast. 

Ce chapitre propose de réaliser l’estimation des débits binaires disponibles, sur les 

circuits mesurés et simulés précédemment et ainsi d’évaluer les caractéristiques des 

systèmes WiNoC. 

La modulation on-off keying (OOK) est utilisée. Cette modulation présente 

l'avantage de consommer peu d'énergie, d'être moins complexe que les modulations BPSK, 

QPSK et d'être compatible avec la technologie CMOS [103], [104]. L’impact de la 

polarisation du substrat sur le temps de propagation, la réponse impulsionnelle puis la 

puissance consommée est ensuite évaluée. 

4.2 Analyse du retard de groupe  
Le « group delay » ou retard de groupe va permettre de mesurer le phénomène de 

distorsion sur l’ensemble du spectre. Plus le « group delay » est constant moins la distorsion 

sera importante. Ce « group delay » est obtenu en utilisant la fonction présente au sein du 

simulateur circuit ADS. Un temps de propagation de groupe, présentant une variation de 

phase linéaire sur la fréquence de fonctionnement des antennes, est essentiel. Cela signifie 

que les ondes électromagnétiques peuvent être transmises et reçues sans dispersion. 
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Figure 79 : Retard de groupe mesuré avec et sans polarisation pour un circuit circulaire d’une distance 

inter-éléments de 14 mm. 

La Figure 79 montre le temps de propagation de groupe mesuré avec et sans 

absorbant, pour un substrat circulaire, dans la bande de fréquences [30-67 GHz]. Avec la 

polarisation, le temps de propagation de groupe est constant dans la largeur de bande de 

fonctionnement, ce qui est très important dans ce système. Ce temps de propagation de 

groupe constant permet de confirmer l'absence de distorsion lors de la transmission et de la 

réception des signaux. Afin d'évaluer le comportement du canal par trajets multiples avec 

et sans couche résistive environnante, une simulation temporelle a ensuite été réalisée. 

4.3 Réponse impulsionnelle HFSS 
La simulation temporelle, Figure 80, a été réalisée sur HFSSTM, pour un substrat 

circulaire comprenant deux dipôles alimentés par une impulsion gaussienne de 1 V et d'une 

largeur de 4 ps. La tension émise d’une antenne émettrice à une antenne réceptrice, pour 

une distance inter-élément de 14 mm est représentée.  

Le temps de propagation entre les deux antennes est égal à 90 ps dans les conditions 

polarisées et non polarisées. Sans tension de polarisation, de nombreuses réflexions peuvent 

être observées de 90 ps à 500 ps. Les réflexions sont fortement atténuées lorsqu’une tension 

de polarisation est appliquée, correspondant à une résistivité de 10 Ω.cm sur la couche 

environnante. 
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Figure 80 : Réponse impulsionnelle simulée entre deux antennes dipôles sur HFSSTM, avec et sans 

polarisation, pour un circuit circulaire d’une distance inter-éléments de 14 mm. 

4.4 Système de modulation OOK 
4.4.1 Etude temporelle 

Précédemment, l'étude du canal de propagation a permis d'évaluer les performances 

WiNoC du canal de propagation en termes de bande passante et de niveau de transmission. 

Afin de démontrer l'intérêt de nos solutions de transmission sans fils, une étude temporelle 

a été réalisée. Elle permet d'estimer les débits possibles et de comparer notre solution à l'état 

de l'art. N'ayant pas accès à des mesures temporelles (pas de générateur de signaux ni 

d'oscilloscope HF), une estimation du rapport signal/bruit à partir de mesures de fréquences 

a été réalisée à l'aide de simulations circuits ADS (Advanced Design System) [105]. 

Cette étude consiste à estimer les caractéristiques du canal de propagation mesuré 

entre deux antennes dipôles pour trois tensions de polarisation (Vbias = 0 V, Vbias = -1,2 V 

et Vbias = - 1,3 V).  

Les circuits étudiés ont deux antennes dipôles situées à une distance inter-éléments 

de 6 mm puis 14 mm. La Figure 81 (a) et (b) montre le schéma simplifié mis en œuvre pour 

effectuer cette analyse avec le simulateur circuit ADS. Le programme ADS fournit le 

diagramme de l'œil et le rapport signal à bruit des circuits mesurés. Un émetteur-récepteur 

OOK très simple, conçu pour évaluer les performances du canal, a été utilisé.  
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(a) 

 
(b) 

Figure 81 : (a) Vue d'ensemble de la simulation simplifiée ADS; (b) programme ADS fournissant le 

diagramme de l'œil et le SNR des circuits mesurés et simulés. 

Un générateur, de séquences binaires (Fbin) et d'ondes sinusoïdales de fréquence 

porteuse (Fp) en modulation OOK, forme la partie émettrice. Dans l’exemple ci-dessus la 

fréquence Fp = 60 GHz coïncide avec la fréquence centrale de la bande passante à -3 dB. 

Les temps de montées et de descentes des signaux binaires sont représentés par        

Tr = 0.05.Tbit avec Tbit = 1/Fbin et Fbin représentant le débit binaire en GHz. Le temps à 

l’état haut est défini par TH = 0.45* Tbit. 

Le générateur excite le canal de propagation décrit par les paramètres S mesurés ou 

simulés et rassemblés dans un fichier Touchstone (.sNp).  

La partie réceptrice contient, un amplificateur à faible bruit (LNA) à un gain variable 

G et un démodulateur composé d'un multiplieur pour faciliter le filtrage, ce qui donne un 

signal décrit par l’équation (27) : 

b2cos2(ωt+φ)=  
b²(1+cos(2ωt+2φ)

2
 (27) 

En utilisant un filtre passe-bas de Butterworth, b² est obtenu, il représente le symbole 

binaire. L'outil de simulation de circuit ADS© fournit les diagrammes de l'œil permettant 

d'évaluer les performances des circuits en bande V.  
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4.4.2 Analyse du diagramme de l’œil 

Plusieurs aspects du débit binaire et du gain de l'amplificateur déterminent le rapport 

signal à bruit ou « Signal to noise ratio » (SNR). La Figure 82 (a) montre la détérioration 

du canal de propagation sans tension de polarisation. Les résultats sont obtenus après 

mesure des paramètres S pour substrat circulaire séparée de deux antennes dipôles et 

présentant une distance inter-élément de 14 mm. Les niveaux sont plus élevés dans la Figure 

82 (a) que dans la Figure 82 (b), mais ils présentent également plus d'effets parasites. 

L'augmentation de la tension de polarisation réduit ces effets. Pour évaluer l’influence de 

ces distorsions le diagramme de l’œil est l’outil adéquat. 

  
(a) (b) 

  
(c) (d) 

Figure 82 : (a) tension de sortie de la partie réceptrice sans polarisation, Vbias = - 1,2 V; (b) tension de 

sortie de la partie réceptrice avec polarisation, Vbias = - 1,2 V; (c) Diagramme de l’œil sans polarisation; 
(d) Diagramme de l’œil avec polarisation. 

La Figure 82 (c) et (d) montre les diagrammes de l'œil obtenus en simulation sans 

tension de polarisation (Vbias = 0 V) et avec tension de polarisation (Vbias = -1.2 V). Le débit 

de données binaire Fbin est de 8 Gbps pour un gain global (LNA) de 25 dB. Le bruit renvoyé 

sur l'amplificateur LNA est nul (Nf = 0 dB), ce qui nous permet de quantifier le bruit dû au 

canal de propagation. Compte tenu des résultats des mesures, la fréquence porteuse a été 

fixée à 60 GHz.  
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La Figure 82 (d) montre les différents paramètres permettant de calculer le SNR en 

utilisant l’équation (28). Le niveau L1 est le "1", L0 est le "0", d1 et d0 sont les niveaux de 

bruit liés à L1 et L0. La hauteur du diagramme de l'œil est notée H et sa largeur W. 

(SNR)dB=20·Log10

L1-L0

d1+d0
 (28) 

Tableau 11 : Caractéristiques du diagramme de l’œil pour deux antennes dipôles, distance inter-élément de 
14 mm, substrat circulaire. 

F bin. 
(Gbit/s) 

Vbias (V) gain LNA (dB) H (V) W (ps) 
SNR 
(dB) 

8 

0.4 
20 0.07 98 8.5 
25 0.21 113 8 

0.8 
20 0.31 121 17.8 
25 1 126 17.7 

1.2 
20 0.18 120 16.5 
25 0.57 120 16.5 

12 
0.8 

20 0.2 78 14.3 
30 2.13 79 14.3 

1.2 
20 0.07 x 9.8 
30 0.85 x 11.4 

14 0.8 30 1.5 53 11.3 

Tableau 12 : Caractéristiques du diagramme de l’œil pour deux antennes dipôles, distance inter-élément de 
6 mm, substrat circulaire. 

F bin. 
(Gbit/s) 

Vbias (V) gain LNA (dB) H (V) W (ps)  
SNR 
(dB) 

8 

0.8 
15 x 30 6.7 
25 0.05 x 6.8 

0.9 
15 0.03 91 13.3 
25 0.28 92.5 13.6 

1.3 
15 0.05 113 18.8 
25 0.49 114 18.7 

10 

0.8 
15 x 2 5.4 
25 x 4 5.7 

0.9 
15 0.06 x 8 
25 0.06 0.04 8.1 

1.3 
10 0.01 64 17.6 
25 0.42 92.5 16.9 

12 
1 25 0.09 52 11.3 

1.3 25 0.29 55 14.2 

Les Tableau 11 et Tableau 12 reprennent les caractéristiques du diagramme de l'œil 

pour deux antennes dipôles à 60 GHz. Les distances inter-éléments sont de 14 mm et 6 mm. 
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Ces résultats sont obtenus en considérant des tensions de polarisation de -0,4 V à -1,2 V et 

de -0,4 V à -1,3 V respectivement. Ces tensions correspondent aux tensions mesurées sur 

le silicium dopé. Le gain global (LNA) a un impact important sur la consommation 

d'énergie des circuits [106]. 

Dans le Tableau 11, en considérant un débit de données binaires de 8 Gb/s et un 

gain de 20 dB, le niveau SNR ne peut être obtenu sans polarisation, alors qu'il est de 16,5 dB 

avec une tension de polarisation égale à -1,2 V. Les caractéristiques du diagramme de l'œil 

donnent une hauteur H = 0,18 V et une largeur W = 120 ps pour une tension de commande 

Vbias = -1,2 V. Sans tension de polarisation, ces caractéristiques ne peuvent être obtenues. 

Pour ce même débit binaire de 8 Gb/s, le Tableau 11 montre qu'une tension de 

polarisation supérieure à une tension de - 0.8 V serait suffisante pour obtenir un SNR élevé, 

ce qui pourrait permettre de réduire la consommation du circuit. Ceci démontre l'intérêt de 

contrôler les limites air-silicium par l’intermédiaire d'une tension de polarisation négative. 

En effet, une forte consommation d'énergie suivie d'un débit élevé conduit à un gain global 

élevé afin d'obtenir un bon SNR. En résumé, l'amélioration du SNR est liée à l'augmentation 

de la tension de polarisation. 

Les caractéristiques fournies par les diagrammes de l'œil des circuits avec les 

distances inter-éléments de 14 mm et 6 mm nous permettent d'évaluer le débit maximal Fbin 

attendu compte tenu de notre mesure. Celui-ci est de 14 Gb/s pour un SNR de 11,3 dB à 14 

mm (Tableau 11) et de 12 Gb/s pour un SNR de 14,2 dB à 6 mm (Tableau 12). Sur la base 

de [107], le taux d'erreur binaire (BER), Figure 83, serait inférieur à 10  .  

 
Figure 83: Performance de démodulation BER en fonction du SNR pour les techniques considérées avec 

α = 60%. 

Bien que les réseaux d’antennes dipôles fournissent des débits élevés en 

transmission face à face ils ne sont pas adaptés aux communications broadcast. C’est 
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pourquoi, le réseau de 4 antennes TSV simulé dans le chapitre 2, dans le cas idéal et pour 

une distance inter-élément de 14 mm, est étudié. Les débits envisageables dans le cas d’une 

transmission face à face et à 45° sont regroupés dans le Tableau 13 et Tableau 14 ci-dessous. 

Les résultats de simulations montrent que des débits de 12 Gbit/s sont envisageables 

pour des communications face à face et pour des antennes situées à 45° l’une de l’autre. 

Des ratios signal sur bruit (SNR) supérieurs à 12 dB et 14 dB sont respectivement obtenus. 

Tableau 13: Caractéristiques du diagramme de l’œil pour 4 antennes TSV simulées, distance inter-élément 
de 14 mm, substrat circulaire, transmission face à face. 

15 0.071 155 20

25 0.71 155 19.8

15 0.069 111 17.2

25 0.69 112 17

15 0.035 10 12.6
25 0.169 11 12.7

H (V) W (ps) SNR (dB)

6

8

12

F bin. 
(Gbit/s)

gain LNA (dB)

 

Tableau 14: Caractéristiques du diagramme de l’œil pour 4 antennes TSV simulées, distance inter-élément 
de 14 mm, substrat circulaire, transmission à 45°. 

15 0.2 162 18.2
25 1.96 165 18.1
15 0.2 118 15.9
25 1.97 120 15.9
15 0.14 76 14.7
25 1.39 83 14.6

F bin. 
(Gbit/s)

gain LNA (dB) H (V) W (ps) SNR (dB)

6

8

12
 

L'augmentation du débit de données binaires Fbin dégrade le SNR et donc la qualité 

de la transmission de l'information quelle que soit la distance inter-éléments. Il est 

nécessaire de limiter la recombinaison des ondes électromagnétiques qui réduisent la bande 

passante et donc les débits disponibles. 

4.5 Estimation des performances du système WiNoC 
Les caractéristiques des substrats mesurées vont permettre d’évaluer le potentiel de 

ces circuits pour les applications WiNoC.  

La Figure 84 montre la variation de la résistance mesurée en ohm (puissance 

mesurée en Volt divisée par l’intensité mesurée en Ampère) sur la zone Si-BR en fonction 

de la tension de polarisation. Les substrats circulaires mesurés pour 2 dipôles présentent 

une distance inter-élément de 6 et 14 mm. Le comportement d'une diode est illustré. En 
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effet, la courbe affiche une résistance élevée lorsque la tension de polarisation est faible 

(Vbias = -0,4 V), puis une variation rapide de la résistance pour des tensions variant entre -

0,6 V et -0,4 V. Enfin, l’évolution de la résistance est constante entre -0,6 V et -1,3 V. 

La Figure 85 montre l'évolution de la puissance mesurée dans la région dopée sur 

les circuits circulaires de 14 mm et 6 mm en fonction de la tension de polarisation. La 

puissance globale mesurée en mW augmente progressivement au fur et à mesure que la 

tension de polarisation négative augmente. Si l'on considère une tension de polarisation de 

-0,8 V, la consommation du circuit inter-éléments de 14 mm est de 26 mW pour un débit 

maximal de 14 Gb/s et un SNR de 11,3 dB (cf. caractéristiques du diagramme de l'œil 

Tableau 11). L’efficacité énergétique en pJ/bit peut être obtenue par le rapport de la 

consommation en mW sur le débit en Gbps. Son équation est la suivante [108] : 

Efficacité énergétique (pJ/bit) = 
Consommation Globale (mW)

Débit (Gbps)
 (29) 

La polarisation de la zone à pertes correspond à une énergie de 1,86 pJ/bit. Il faut 

ajouter à cette énergie la consommation des parties numériques et analogiques. 

Figure 84 : Résistance mesurée (Ω) en fonction de la tension de polarisation Vbias (V). 
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Figure 85 : Puissance mesurée Pmes (mW) en fonction de la tension de polarisation Vbias (V). 

Dans le meilleur des cas, la consommation maximale du récepteur numérique est de 

4,7 mW car la consommation d'énergie de tous les sous-blocs est réduite. Dans le pire des 

cas, une consommation de la partie numérique de 20 mW a été envisagée, correspondant 

essentiellement à la consommation du convertisseur analogique-numérique (CAN) [50]. La 

consommation du LNA est de 11,7 mW [109].  

Au total, la consommation d'énergie dans le pire des cas, c’est-à-dire pour une 

puissance du CAN de 20 mW, serait d'environ 58 mW (26 mW (zone d'absorption de 

polarisation) + 20 mW (CAN) + 11,7 mW (LNA)) pour un débit de données de 14 Gbit/s, 

soit une faible consommation d'énergie de 4,12 pJ/bit.  

Dans le meilleur des cas, la consommation d'énergie serait proche de 42,4 mW (26 

mW (zone polarisée Si-BR) + 4,7 mW (CAN) + 11,7 mW (LNA)), ce qui implique une 

consommation d'énergie de 3 pJ/bit. Les estimations de la consommation totale sont 

présentées dans le Tableau 15, pour les cas les plus défavorables ainsi que les plus 

favorables. 

Tableau 15 : Estimations des consommations globales pour 2 antennes dipôles mesurées ayant une distance 
inter-élément de 6 et 14 mm, transmission face à face. 

Fbin (Gbit/s) 

 

 

Distances inter-éléments (mm) 

Meilleur cas : 

consommation 

d'énergie (pJ/bit) 

Pire cas : 

consommation 

d'énergie (pJ/bit) 

Substrat Circulaire_14 mm / 14 Gbit/s 3 4.12 

Substrat Circulaire_6 mm / 12 Gbit/s 4.3 5.6 

Substrat triangulaire_14 mm / 16 Gbit/s 2.56 3.53 

0

20

40

60

80

100

-1,4 -1,2 -1 -0,8 -0,6 -0,4 -0,2 0

P
m

es
 (

m
W

) 

Vbias (V)
inter-element distance=6 mm inter-element distance=14 mm



 

114 
 

 

Tableau 16 : Estimations des consommations globales pour 4 antennes dipôles mesurées ayant une distance 
inter-élément de 3 et 10 mm à 45°. 

Fbin (Gbit/s) 

 

 

Distances inter-éléments (mm) 

Meilleur cas : 

consommation 

d'énergie (pJ/bit) 

Pire cas : 

consommation 

d'énergie (pJ/bit) 

Substrat Circulaire_14 mm / 2 Gbit/s 20.2 27.9 

Substrat Circulaire_6 mm / 6 Gbit/s  6.1 8.6 

Substrat triangulaire_14 mm / 3 Gbit/s 13.5 18.6 

Cette consommation d'énergie, comparée à la littérature [108], doit être mise en 

perspective. En effet, les communications WiNoC, singulièrement utilisées pour les 

communications broadcast, ne représentent qu'un faible pourcentage de la consommation 

totale (1 à 5%) [110]. Cette consommation d'énergie ne se produit que pendant les échanges. 

Outre la consommation d'énergie, le principal intérêt de la polarisation est de contrôler le 

canal de propagation afin d'obtenir une large bande passante. Une amélioration du débit 

possible est constatée par l’intermédiaire d’un changement de forme au niveau de la zone 

polarisée. Ainsi dans le meilleur cas, pour une communication face à face entre deux 

antennes dipôles, la consommation d’énergie estimée est de 2.56 pJ/bit pour un débit de 16 

Gbit/s.  

Le Tableau 16 résume les résultats de l’estimation des consommations globales pour 

4 antennes dipôles mesurées et positionnées à 45° l’une de l’autre. Au regard des 

consommations dans le meilleur et le pire cas, plusieurs conclusions peuvent être émises. 

La forme de l’absorbant a un impact sur les performances du circuit. Ainsi, on 

estime pour un substrat de motif triangulaire, une consommation énergétique réduite de 

33% par rapport à un substrat circulaire.  

La communication broadcast, pour des réseaux sans fils d’antennes dipôles, n’est 

pas à privilégier en raison de leur directivité. Il est donc nécessaire de proposer des axes 

d’amélioration. Premièrement, l’ajout de réflecteurs peut permettre de régler le problème 

des communications à 45°. Les transitions CPW-SIW ont également l’avantage, en fonction 

de la résistivité des réflecteurs, de privilégier une communication point à point ou 

broadcast.  

Enfin, un réseau sans fils d’antennes omnidirectionnelles serait optimal pour la 

communication broadcast. Les simulations d’antennes TSV, dans le cas idéal, montre qu’il 

est possible d’atteindre des bandes passantes supérieures à 20 GHz en transmission face à 
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face et à 45°. Une approximation de l’efficacité énergétique du canal de propagation, simulé 

dans le cas idéal pour 4 antennes TSV, peut être effectuée. La simulation du réseau a été 

réalisée pour une taille d’absorbant identique aux réseaux d’antennes dipôles. Seule la 

forme circulaire est simulée. Pour une tension de polarisation de -0,8 V, la consommation 

du circuit inter-éléments de 14 mm serait de 26 mW. Dans le pire des cas, la tension de 

polarisation serait de -1.2 V correspondant à une consommation de 95 mW. A cela il faut 

rajouter l’estimation globale de la consommation énergétique (zone d'absorption de 

polarisation + CAN + LNA). 

Tableau 17: Estimations de la consommation globale du circuit de 4 antennes TSV. 

Pire cas Meilleur cas

31.7 16.4

Pire cas 95 126.7 111.4

Meilleur 
cas

26 57.7 42.4

Zone 
absorption 

(mW)

LNA+CAN (mW)

Consommation Globale (mW)

 

Tableau 18: Estimations des consommations globales pour 4 antennes TSV simulées ayant une distance 
inter-élément de 14 mm (face à face) et 10 mm (45°). 

                          Fbin (Gbit/s) 

Transmission 

Meilleur cas : consommation 

d'énergie (pJ/bit) 

Pire cas : consommation 

d'énergie (pJ/bit) 

Face à face / 12 Gbit/s 
3.53 10.56 

45° / 12 Gbit/s 

L’estimation des consommations globales est résumée ci-dessus sur le Tableau 17. 

En prenant en considération le pire cas (126.7 mW) et le meilleurs cas (42.4 mW) 

l’estimation de l’efficacité énergétique (pJ/bit), du réseau de 4 antennes TSV peut être 

réalisée sur le Tableau 18.  

Pour des débits de 12 Gbit/s, l’efficacité énergétique obtenue dans le meilleur cas, 

est de 3.53 pJ/bit pour des transmissions face à face et à 45°. Dans le pire des cas, la 

consommation est de 10.56 pJ/bit pour des TSV situées à 45°, ce qui est significativement 

inférieur aux antennes dipôles. Par la suite, les estimations des performances des mesures 

réalisées sont comparées avec les travaux existants. 

4.6 Comparaison des performances avec la littérature 
De manière à situer le travail réalisé par rapport à la littérature, une comparaison des 

performances de différentes interconnexions est présentée sur le Tableau 19 et sur la Figure 
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86. De forts débits peuvent être obtenus via des interconnexions optiques avec une forte 

efficacité énergétique. Cependant ce type d’interconnexion n’est pas considéré pour des 

communications broadcast. De plus, la consommation énergétique lorsque le laser et le 

circuit sont pris en compte peut être élevée [111].  

Concernant les interconnexions RF-I il est possible d’obtenir à la fois une faible 

consommation ainsi qu’un débit élevé [112]. Néanmoins ces interconnexions guidées sont 

utilisées pour réaliser des communications point à point. C’est pourquoi ce type 

d’interconnexion n’est pas compatible avec l’application visée.  

Enfin les interconnexions WiNoC permettent de réaliser des communications 

multicast ou broadcast sans complexité de routage. Les résultats obtenus en mesure dans 

cette thèse sont comparables à ceux présentés dans [116]. Ces derniers sont présentés pour 

une communication point à point. Le projet BBC [63], a permis d’obtenir dans le meilleur 

cas, en simulation dans la bande sub THz, un débit de 12 Gbit/s pour une efficacité 

énergétique de 4.58 pJ/bit. Dans le cadre de cette thèse, l’amélioration du débit ainsi que de 

la consommation a été atteinte pour un circuit triangulaire présentant une distance inter-

élément de 14 mm. Ces résultats, considérés pour des antennes dipôles en transmission face 

à face, ne sont pas idéales pour ce type de communications. En effet les propagations à 45° 

présentent un faible débit ainsi qu’une faible efficacité énergétique. 

Tableau 19 : Comparaison des mesures réalisées pour une interconnexion WiNoC par rapport à l’état de l’art. 

Type 
d'interconnexion 

distance 
(mm) 

processus 
CMOS 

Pj/bit Gbit/s Ref 

optiques x 65 nm  0.6 10 [113] 
optiques x 45 nm  15.6 55 [111] 
WiNoC 6 130 nm 3.1 50 [114] 

WiNoC 21.2 28 nm 4.58 12 
BBC [63] 

(simulation meilleur 
cas) 

RF-Interconnect 5.5 65 nm 1.33 5 [115] 
RF-Interconnect 20 130 nm 1.67 25.4 [112] 

WiNoC 20 65 nm 2.075 16 [116] 

WiNoC  14 28 nm 2.56 16 
Dipôles (mesure 

meilleur cas : face 
à face) 

WiNoC  14 28 nm 13.5 3 
Dipôles (mesure 

meilleur cas : 45°) 

WiNoC  14 28 nm 3.53 12 
TSV (simulation 

meilleur cas) 
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Figure 86 : Positionnement des interconnexions WiNoC réalisées au cours de cette thèse par rapport à 
d’autres interconnexions. 

Les estimations, par approximation, des débits et de la consommation globale d’un 

réseau de 4 antennes TSV ont été réalisées. On estime qu’un débit de 12 Gbit/s pour une 

efficacité énergétique de 3.53 pJ/bit est atteignable. 

Les résultats de simulations présentées au chapitre 3, pour des transitions CPW-SIW 

(avec ou sans réflecteurs) ou pour des TSV, montrent qu’il est possible d’obtenir de 

meilleures performances en termes de bande passante et donc de débit. Les estimations des 

débits et consommations des circuits pourront être effectuées lors de futures mesures. 

4.7 Conclusion 
La possibilité de contrôler les limites air-silicium dans le cas des applications 

WiNoC a été démontrée. Ce comportement contrôlable des limites pourrait être utilisé pour 

des transmissions point à point ou de type broadcast, à la demande. 

Les caractéristiques du canal de propagation mesurés entre deux et quatre antennes 

dipôles ont été estimées sur le logiciel ADS pour des distances inter-éléments de 14 mm et 

6 mm. Différentes tensions de polarisation ont permis d'évaluer le débit maximal des 

circuits. Pour un substrat triangulaire présentant une distance inter-élément de 14 mm, un 

débit de données de 16 Gbit/s pour une efficacité énergétique de 2.56 pJ/bit a été évalué en 

communication face à face. En comparaison avec le projet BBC, une baisse de 44% de la 
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consommation (pJ/bit) et une amélioration de 33% du débit (Gbit/s) est observée ce qui 

constitue une grande amélioration au niveau intra-puce. Les réseaux sans fils d’antennes 

dipôles ne permettent cependant pas de réaliser des communications optimales à 45°. C’est 

pourquoi, à l’aide d’une simulation d’un réseau sans fils de 4 antennes TSV, une estimation 

de la consommation et des débits a pu être réalisée. Des débits de 12 Gbit/s pour une 

consommation de 3.53 pJ/bit sont obtenus quel que soit le type de communication. 
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5 Conclusion générale et Perspectives 
Le traitement des données, nécessaire aux nouvelles applications, requiert des 

processeurs performants, compacts et de plus en plus économes en énergie. Pour satisfaire 

ces technologies, le paradigme des réseaux sur puces (NoC) a été introduit. La maîtrise des 

diverses interconnexions permettant de connecter les cœurs est essentielle au 

développement des systèmes MPsoc ou NoC. Les NoC actuels étant majoritairement 

filaires, ils occupent une grande surface, sont peu reconfigurables et impliquent une 

consommation et latence élevées.  

C’est pourquoi il est nécessaire de trouver une alternative aux interconnexions 

câblées. En raison de leurs faibles complexités de routage et leurs fortes capacités de 

reconfiguration, les interconnexions sans fils sur puce WiNoC semblent être une solution 

prometteuse. Les travaux de recherches présentés sont la suite du projet BBC. Le but de 

cette thèse est de réaliser la caractérisation du canal de propagation au niveau intra-puce 

pour des communications de type broadcast et d’évaluer l'effet de ce canal sur les 

performances du WiNoC. 

L’état de l’art sur les systèmes sur puces et les contraintes associées a été réalisé 

lors du premier chapitre. Plusieurs interconnexions proposant une alternative aux réseaux 

sur puces classiques ont été étudiées, parmi lesquelles, les interconnexions 3D, CNT, 

optiques, RF guidées et par ondes de surface. Le choix d’utiliser des interconnexions 

WiNoC est apparu comme pertinent dans le contexte CMOS. Elles offrent l’avantage de 

réaliser des communications broadcast ou multicast ce qui est important pour les 

applications de calculs parallèles où un cœur doit envoyer des données à plusieurs autres 

cœurs. Les hypothèses retenues pour la thèse ont ensuite été discutées. Le différentiel de 

permittivité entre l’air et le silicium agit négativement sur la propagation (trajets multiples, 

recombinaisons), dégradant la bande passante. Un guide à plans parallèles entouré d’une 

couche absorbante est proposé dans le but de maximiser le transfert d’informations entre 

les cœurs. Enfin, un état de l’art sur les caractéristiques électromagnétiques du substrat 

silicium montre l’intérêt de maîtriser les frontières air-silicium.  

Dans le chapitre deux, l'architecture générale du WiNoC et son implication dans les 

milieux de propagation sont illustrées. L’impact des propriétés du substrat (permittivité, 

épaisseur, largeur, longueur, distance inter-élément) dans la bande de fréquence [30-50 

GHz] est discutée. Cette étude permet de comprendre que le dimensionnement de la cavité 

du substrat est important. Une cavité surdimensionnée provoque l’apparition de modes 

dégradant le signal transmis.  
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Nous avons ensuite réalisé la conception du canal de propagation sur du silicium. 

Le dimensionnement de ce canal est divisé en plusieurs parties :  

(i) Illustration du besoin de contrôler les interférences liées aux frontières air-

substrat.  

(ii) Réalisation d’un guide d’ondes placés entre deux plans parallèles et bordé d’une 

zone absorbante N+PP+. La résistivité du substrat Si-BR est contrôlée par l’application 

d’une tension négative. 

(iii) Optimisation de la forme de la zone absorbante pour un réseau sans fils de 2 

puis 4 antennes TSV. Un substrat circulaire est privilégié et permet de réaliser le meilleur 

compromis entre niveaux de transmission et bande passante en transmission face à face et 

à 45°. 

(iv) Fabrication et mesure : La réalisation d’antennes dipôles s’est imposée d’un 

point de vue technologique. Plusieurs circuits de 2 et 4 antennes dipôles et pour une distance 

inter-élément de 6 puis 14 mm ont été réalisés dans la bande V. Une bande passante 

supérieure à 14,4 GHz, en transmission face à face a été mesurée pour un niveau de 

transmission de -16,5 dB et une distance inter-élément de 14 mm. Des améliorations sur la 

forme de l’absorbant sont proposées par la suite, ainsi une bande passante supérieure à 15 

GHz est mesurée pour un substrat circulaire-triangulaire et une distance inter-élément de 

14mm. 

En raison de leur directivité, les antennes dipôles ne sont pas optimales pour les 

communications broadcast. C’est pourquoi un réseau sans fils de 4 antennes TSV est simulé 

sous HFSSTM dans la bande de fréquence [45-67] GHz. Les résultats de simulations pour 

un cas idéal, montrent qu’il est possible d’obtenir des bandes passantes à -3 dB supérieures 

à 20 GHz en transmission directe et à 45°. Enfin dans le but de réaliser des antennes 

omnidirectionnelles, des vias sont étudiés sur un substrat de type Rogers. Un absorbant 

biodégradable PLA-C permet d’améliorer la propagation des signaux. De larges bandes 

passantes sont obtenues pour des transmissions directes et à 45°. Ces études sont en attente 

de réalisation.  

Le troisième chapitre propose de réaliser des canaux adaptatifs en bande V. Afin de 

privilégier des communications point à point ou broadcast, des réflecteurs sont simulés sur 

un substrat silicium haute résistivité entouré d’un Si-BR. La polarisation des réflecteurs 

permet d’améliorer les caractéristiques du canal de propagation pour des antennes dipôles 

situées à 45° l’une de l’autre. Une autre méthode de transition est ensuite exploitée, les 

transitions CPW-SIW permettent de réaliser, en fonction de la résistivité des réflecteurs, 

des transmissions point à point ou broadcast. En simulation, des niveaux de transmission 
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de l’ordre de - 4,8 dB avec une bande passante égale à 21 GHz sont atteints. Les 

performances, sans réflecteurs, de 4 transitions CPW-SIW sont supérieures aux réseaux 

dipolaires. Ces circuits simulés sont toujours en attente de mesures. 

Dans le dernier chapitre, l’analyse des performances des systèmes WiNoC mesurés 

dans le chapitre 2 sont effectuées. L’analyse a été effectuée à l’aide d’une démodulation 

OOK sur le logiciel ADS. Pour un substrat triangulaire présentant une distance inter-

élément de 14 mm, il a été montré qu’un débit de données de 16 Gbit/s avec une efficacité 

énergétique de 2,56 pJ/bit ont été obtenues en communication face à face. Ces résultats ont 

ensuite été comparés avec la littérature pour différents types d’interconnexions. Les 

mesures ont été effectuées dans le cas d’un réseau sans fils de 4 antennes dipôles. Il a été 

démontré que la directivité des dipôles n’est pas optimale pour une communication 

broadcast ou multicast. Une estimation des débits et de l’efficacité énergétique possibles, 

pour un réseau de 4 antennes TSV simulées, a été effectuée. Dans le meilleur cas, pour des 

transmissions face à face et à 45° une consommation de 3.53 pJ/bit pour des débits de 12 

Gbit/s ont été obtenus. En attente des futures réalisations évoquées au chapitre 3, des 

perspectives peuvent être dressées pour la suite de ces travaux de recherche. 

5.1 Perspectives 
5.1.1 Transmission niveau intra-puce, futures mesures 

Comme évoqué précédemment en raison d’un défaut de fabrication, plusieurs 

circuits sont en attente de mesures. La réalisation de réflecteurs pour des réseaux d’antennes 

dipôles devrait permettre d’améliorer les performances du canal de propagation pour des 

communications point à point situées à 45°.  

De plus les transitions CPW-SIW montrent, en simulation, qu’il est possible 

d’améliorer les performances en termes de bande passante et niveaux de transmissions pour 

des communications face à face ou à 45°. Cette amélioration devrait se caractériser, lors 

des futures mesures, par l’amélioration des débits binaires disponibles et donc de 

l’efficacité énergétique.  

Enfin un circuit comprenant 4 vias omnidirectionnels sur un substrat multicouche 

PCB Rogers est lui aussi en attente de réalisation. Ce dispositif devrait permettre de réduire 

la consommation globale du circuit. L’étude se base particulièrement sur les 

communications intra-puce ; elle pourrait s’élargir aux communications inter-puces. Lors 

de cette thèse, le contrôle des frontières a été obtenu par l’intermédiaire d’un substrat basse 

résistivité Si-BR agissant comme un absorbant. D’autres méthodes permettant de réduire 

les interférences air-silicium pourront également être étudiées.  
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5.1.2 Silicium poreux 

La permittivité du silicium peut être contrôlée par l’ajout d’inclusion d’air formant 

un silicium poreux. Le silicium poreux permet de diminuer le différentiel air-silicium, les 

recombinaisons et les pertes. Une porosité allant jusqu’à 80% peut être atteinte ce qui 

représente une permittivité électrique effective de 3.2 [65]. Cette faible permittivité, proche 

d’un PCB, nécessiterait également une couche absorbante PLA-C afin d’obtenir de larges 

bandes passantes. 

5.1.3 Chambres réverbérantes 

L’utilisation d’une micro-chambre réverbérante à brassage de modes (CRBM) est 

également envisageable [117]. Un champ électromagnétique est propagé au sein d’une 

cavité présentant des parois réverbérantes. Dans le cadre du silicium les réflexions et 

recombinaisons présentes aux frontières pourraient être maximisées par l’intermédiaire 

d’un micro-brasseur de modes. Dans le but d’obtenir des bandes passantes et des 

performances en transmission élevées, l’optimisation de nouveaux canaux de propagation 

basée sur les propriétés de la réverbération électromagnétique est envisageable. Pour 

l’instant il n’existe pas de réalisation à l’échelle millimétrique et ce sujet pourrait faire 

l’objet d’une future thèse. 

5.1.4 Réalisation d’un démonstrateur 

Le projet RECISF (REseau de Chiplets Interconnectés Sans Fils) a pour objectif 

d’étudier et de réaliser un démonstrateur physique, simulant les transmissions sans fils    

haut-débit d’un réseau de « chiplets », au sein d’un boîtier électronique. Ce démonstrateur 

assimilé à un circuit électronique en boîtier, Figure 87, sera constitué de transceivers RF 

OOK, fonctionnant autour de 60 GHz et ayant une consommation inférieure à 1 mW. Ces 

transceivers simuleront les « Chiplets » en excitant l’un des milieux de propagation 

contrôlé présentés lors de cette thèse. Les signaux numériques, provenant d’un générateur 

externe, seront renvoyés sur le démonstrateur. Ces signaux numériques seront ensuite 

transmis via le transceiver RF et le canal interne. Enfin, ils seront récupérés et analysés au 

moyen d’un oscilloscope et de cartes électroniques externes. 
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Figure 87 : Vue schématique du démonstrateur envisagé lors du projet RECISF. 
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Résumé : Avec l’émergence de nouvelles 
applications telles que l'intelligence artificielle 
(IA), le big data ou l'internet des objets (IoT) la 
demande de débits de données augmente. Les 
réseaux sur puces actuels NoC étant 
essentiellement filaires il est nécessaire de 
changer de paradigme. Ainsi les interconnexions 
sans fils sur puce de type WiNoC sont apparues 
comme une solution prometteuse. Elles 
permettent une forte reconfigurabilité, une 
réduction de la complexité de routage des circuits 
ainsi qu’une communication de type broadcast. 

Dans cette thèse, la propagation 
électromagnétique au niveau intra-puce est 
analysée pour des substrats fortement 
multicouches de type CMOS ou PCB. Le 
dimensionnement du canal de transmission, 
dans le but d’obtenir de larges bandes passantes, 
est proposée en bande V. 

Plusieurs méthodes permettant de 
maximiser le canal de transmission sur silicium 
sont étudiées. Elles incluent la conception 
d’antennes intégrées sur un guide d’ondes à 
plans parallèles, l’optimisation de la forme de la 
zone à pertes, l’association de réflecteurs avec 
une zone dopée Si-BR et la conception de 
transition CPW-SIW. 

L’analyse des performances des 
systèmes WiNoC mesurés est ensuite effectuée 
dans le domaine temporel. Elle permet d’estimer 
les débits de données disponibles et l’efficacité 
énergétique des circuits mesurés. En 
considérant une modulation OOK, une largeur 
de bande de 14 GHz et une distance inter-
élément entre deux dipôles de 14 mm, un débit 
de données de 16 Gbits/s pour une 
consommation de 2.56 pJ/bit sont obtenues. 
 

 

Title : Design of radio interconnections and characterisation of the effect of boundaries within highly 
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Abstract : With the emergence of new 
applications such as artificial intelligence (AI), big 
data and the Internet of Things (IoT), demand for 
data rates is increasing. Current NoC networks-
on-chips are essentially wired, so a paradigm 
shift is needed. Wireless network on- chip 
(WiNoC) interconnections have emerged as a 
promising solution. They offer high 
reconfigurability, reduced circuit routing 
complexity and allows broadcast communication. 

In this thesis, electromagnetic 
propagation at the intra-chip level is analyzed for 
highly multilayer substrates such as CMOS or 
PCBs. The sizing of the transmission channel, in 
order to provide large bandwidths, is proposed in 
V-band. 

Several methods for maximizing the 
transmission channel on silicon are being 
studied. These include the design of antennas 
integrated on a parallel-plate waveguide, the  
shape optimization of the lossy zone, the 
association of reflectors with a LR-Si doped 
areas and the design of CPW-SIW transitions. 

The performance of the WiNoC systems 
measured is then analyzed in the time domain. 
This is used to estimate the available data rate 
and the energy efficiency of the  measured 
circuits. Assuming OOK modulation, a 
bandwidth of 14 GHz and an inter-element 
distance between two dipoles of 14 mm, a data 
rate of 16 Gbits/s for a power consumption of 
2.56 pJ/bit are obtained. 

 


